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RESUMEN

Se presenta el disefio de un amplificador multietapa de bajo ruido para ser usado en la
etapa de entrada de un receptor de sefiales de satélite de alta sensibilidad. Su ancho de
banda se ubica en la banda Ku, especificamente en el intervalo de 10.7 a 13.3 GHz.

Las especificaciones de disefio son una figura de ruido menor a 1 dB, una ganancia de
potencia de 30 dB, con una diferencia entre ganancias maxima y minima menor a 3 dB,
y relaciones de onda estacionaria en la entrada y en la salida menores a 1.5.

Se desarrolla un disefio alrededor de dispositivos activos de alto desempefio para
aplicaciones de bajo ruido en microondas (tecnologia de transistores de alta movilidad
de electrones HEMT). Contemplando la estabilizacién del transistor, las redes de
acoplamiento en circuitos de microcinta, la optimizacién de los parametros del
amplificador, el disefio multietapa, el analisis de discontinuidades, las redes de
polarizacion y el calculo de pérdidas en la red de entrada.

Son mostrados la simulacién de los parametros finales del amplificador en el intervalo
de 10 a 14 GHz y es propuesta la construccién del circuito.
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Introduccion

Desde la aplicacién de las microondas en el desarrollo de! radar durante la Segunda
Guerra Mundial, se ha producido un auge tecnolégico en esta area que ha hecho posible la
aparicion de sistemas que van desde un aditamento casero, como lo es un horno, hasta
permitir al hombre alcanzar el espacio. Entre las miltiples aplicaciones de las microondas
se tiene el radar, la radiodifusion de sefiales de televisién, el radio mévil, la telemetria
espacial y la comunicacién satelital, entre muchas otras que podrian citarse.

Las microondas se encuentran ubicadas en el intervalo de 300 MHz a 300 GHz, y poseen
ciertas caracteristicas que las hacen unicas, por ejemplo, ciertas frecuencias de
microondas pueden propagarse a través de la ionosfera con pérdidas minimas, aunque el
vapor de agua, la lluvia y ciertos gases presentes en la atmdsfera absorben ciertas
frecuencias en particular. Estas propiedades las hacen muy tiles en el area de las
comunicaciones, donde otra caracteristica importante es que a mayores frecuencias hay
posibilidad de nhicar mavar nimerc do canalcs do Hanaisidn, von el consecuente
beneficio en el aumento de la cantidad de informacién a transmitir. De esta forma, las
telecomunicaciones involucran la transmision de microondas a través de la atmosfera, o

hacia el espacio.

La calidad de recepcién en cualquier sistema de telecomunicaciones depende
principalmente de la relacién sefial a ruido (S/N) en la entrada del demodulador. Es
necesario que el nivel de la sefial sea lo suficientemente grande para la operacién del
mismo. El nivel de la seiial en la entrada del receptor generalmente es muy pequeiia y se
encuentra contaminado por ruido proveniente de diversas fuentes. Para frecuencias
mayores a S00 MHz, el ruido térmico introducido por los elementos del receptor es la
fuente de ruido dominante y establece un limite en la resolucion del detector.

En el receptor se lleva a cabo la amplificacion, filtrado, demodulacion y procesamiento,
para asi poder extraer la informacion de la seiial. Sin embargo, cada etapa del receptor
incrementara el nivel de ruido del sistema, por lo que sera necesario, para obtener equipos
de mayor calidad, disefiarlos con técnicas de bajo ruido.

Un método para incrementar la sensibilidad del receptor es utilizar un amplificador de
bajo ruido en su entrada. La caracteristica principal del mismo debe ser su baja figura de
ruido, dado que ésta determinard predominantemente la figura de ruido de todo el
sistema.

Debido a los avances tecnoldgicos en el desarrollo de los transistores para microondas y a
su muy buen desempefio en altas frecuencias, se han consolidado como los dispositivos
activos de estado solido preferidos en el disefio de amplificadores para microondas.
Ademas, nuevas tecnologias en los semiconductores (HEMT) han hecho posible el tener
figuras de ruido menores a 1 dB en la banda Ku.



Mejoras en la figura de ruido del receptor han dado como resultado superiores
desemperios en las aplicaciones de microondas y ondas milimétricas, al proveer una mejor
relacion sefial a ruido.

El presente trabajo muestra el disefio de un amplificador multietapa de bajo ruido para la
banda Ku en el intervalo de 10.7 a 13.3 GHz. El objetivo es disefiar un amplificador para
ser usado en la etapa de entrada de un receptor de sefiales de satélite con elevadas
especificaciones de disefio.

Una de sus caracteristicas es tener un amplificador con un gran ancho de banda que

abarque diferentes bandas especificas y asi poder utilizarlo indistintamente para los

diferentes servicios satelitales disponibles. De acuerdo con la atribucién de frecuencias

nacional e internacional que especifica el uso del espectro radioeléctrico para los servicios

de radiocomunicacién (ver Anexo A), dentro del ancho de banda del amplificador se

ubican diversas bandas para aplicaciones de comunicacion satelital, lo que permitiré al
wbilim

°’np!.£cadcr seratilizado on uuu;quw.a Jo clias 3l iGUG! YU LIaser nguna modificacion
adicional.

En virtud de su principal atributo, se disefia para una figura de ruido menor a | dB y para
una ganancia de potencia mayor a 30 dB, asi como para relaciones de onda estacionaria
en la entrada y en la salida menores a 1.5, caracteristicas que sin duda contribuiran
significativamente al optimo desempefio del sistema de recepcion.

El presente trabajo se organiza presentando en su primera parte las generalidades de los
amplificadores para microondas que incluyen la representacién de redes, las lineas de
transmisién y la teoria de ruido en amplificadores.

En la segunda parte se desarrolla el disefio del amplificador de bajo ruido, incluyendo el
analisis de estabilidad, la estabilizacién del amplificador, las redes de acoplamiento, las
discontinuidades y pérdidas en las lineas de transmision, asi como la optimizacién de
parametros y el disefio de los circuitos de polarizacion.

Se presentan los resultados y conclusiones del presente trabajo, junto con las referencias
usadas en la investigacién.

Finalmente se incluyen anexos para complementar la informacion citada en algunas
secciones de este documento.



PARTE1

Generalidades de los Amplificadores para
Microondas de Bajo Ruido

Las herramientas necesarias para el desarrollo de amplificadores de bajo ruido en el
intervalo de microondas se encuentran en las teorias de redes de bipuertos, de lineas de
transmision, de técnicas de acoplamiento de impedancias y en la teoria de ruido en redes

antecedentes que se estaran citando posteriormente en el desarrollo del disefio del
amplificador de bajo ruido.

1.1 Representacion de Redes

Las redes eléctricas pueden ser descritas en funcidn de las terminales externas que se
encuentran disponibles para su medicion y anlisis. Dicho andlisis tiene que ver con las
caracteristicas de la red total, no de los componentes individuales, es decir, se busca
obtener una representacion matematica completa de la red a través de los parametros que
pueden ser determinados en sus terminales externas y se usan para predecir la respuesta a
cualquier fuente o carga conectada en sus terminales, ¢ bien, para representar una red mas
grande formada por la interconexidn de varias redes.

El par de terminales externas usadas para conectar a la red un estimulo o una terminacion
es conocido como un puerto, asi, un par de terminales sencillas es una red de un puerto,
dos pares de terminales o dos terminales con respecto a tierra representan una bipuerto,
etc.

La red mas comun encontrada en el analisis y disefio de circuitos es la red de dos puertos
o bipuerto, y es descrita por un conjunto de parametros independientes que estan
relacionados con los voltajes y corrientes en sus terminales.

Las definiciones de voltaje y corriente para un bipuerto son mostradas en la figura 1.1,
donde las dos corrientes / ¢ /' fluyendo a través de la fuente o de la carga deben ser las
mismas. Puede verse que existen dos pardmetros por puerto, o un total de cuatro
parametros por todo el bipuerto. Escogiendo dos parametros de cualquiera de los cuatro



como variables independientes se pueden obtener varias posibles combinaciones, por lo
que asimismo se podran tener representaciones diferentes [MED93], [VEN90].

poe— —
I, -— — |,
Vi Bipuerto v,
[ — |
1’ 2

Figura 1.1. Diagrama general de un bipuerto

Un bipuerto puede ser descrito de forma general por medio de las ecuaciones
u, = R,w, + R,w, (1.1)
u, = R,w, + Ryw, (1.2)
donde u,, u,, w; y w, pueden ser cualquiera de las variables V), V5, I; e I,, y los términos
R; son los parametros del bipuerto. De esta forma pueden obtenerse diversas

representaciones de bipuertos (figura 1.2), y los pardmetros de los mismos, Z, ¥, G y H,
entre otros, caracterizan de forma completa a la red.

', I I I
—_ - — -
* et T Bt
I_/l Z _VZ I_/l Y Efz
I I I I
o -+ — —
T | 1 T e
vi| © V2 vi| H £

Figura 1.2. Algunas representaciones de bipuertos por medio de pardmetros Z, Y, Gy H

1.1.1 Representacion por Parametros Z

Seleccionando el voltaje como variable dependiente se tiene



Vi=2,1, + Z,,], (1.3)

V,=2,1, + 2,1, (1.4)

|:V|:|___|:Zu le}[lu] (1.5)
V2 ZZI 222 12

Los coeficientes Z; relacionan las variables dependientes e independientes y representan
los parametros Z del bipuerto.

y en notacion matricial

Haciendo /, igual a cero se resuelve para Z;, y Z;,

¥
Z, == Z, = (1.6), (1.7)
11 ]] - 21 1] -
y haciendo /; igual a cero se resuelve para los pardmetros restantes
Vl V2
Z,= Zp=7" (1.8),(1.9)
I I=0 ]1 1,20

Los pardmetros tienen unidades de impedancia y son conocidos como paridmetros de
impedancia o parametros Z. Estos pardmetros no proveen mucha idea acerca del
comportamiento fisico de la red. Los pardmetros Z,, y Z;, que representan las
impedancias de entrada y de salida respectivamente, son definidos en condiciones de
circuito abierto en el puerto opuesto, por lo que no reflejan las condiciones reales de
operacion de la red [MED93].

1.1.2 Representacion por Parametros Y
Escogiendo la corriente como variable dependiente se tiene
I, =YV, +1,,V, (1.10)

I =YV, + TV, (1.11)

forma matricial Tt e (1.12)
y en forma ma L%l v lw .



Resolviendo para Y}; al hacer ¥, igual a cero se tiene

I I,
Y, = Y, = (1.13),(1.14)
Vl ¥y =0 Y by =0
y para Y;; cuando ¥, es igual a cero
I I
Y, =—1 Y,=-% 1.15), (1.16
12 V2 oo 22 V2 Vico ( ) ( )

Los coeficientes tienen unidades de admitancia y son conocidos como parametros de
admitancia o pardmetros ¥ [MED93].

T.ne nardmetroc hibridac H faaran ueadas iniciolments con lop andlisis do transistores
debido a que describen la operacion fisica de los mismos. Sin embargo, la medicion de
estos parametros puede hacerse de manera precisa solamente para transistores que operan
hasta 1 MHz. Esta situacion es debido a las dificultades de establecer para frecuencias
mas altas las condiciones de corto circuito y de circuito abierto y de mantener un

estabilidad en la polarizacién de la red [VEN90).

1.1.3 Parametros de Dispersion §

En el intervalo de microondas, los parametros A, Z, y Y son muy complicados de medir.
La razén es que los circuitos abiertos y los corto circuitos en los circuitos de microondas
son muy dificiles de llevarse a cabo debido a la inductancia y a la capacitancia de ia linea.
Estas mediciones requieren stubs sintonizados para cada una de las frecuencias, de tal
forma que se puedan reflejar circuitos abiertos o corto circuitos en las terminales del
dispositivo. En el caso de los dispositivos activos, como transistores o diodos de
resistencia negativa, las condiciones de corto circuito y de circuito abierto a menudo
resultan en oscilacion. Para resolver estos problemas, los parametros de dispersion S son
usados en microondas.

La ventaja de usar los parametros S es que en lugar de estar referidos a voltajes y
corrientes, estan relacionados con ia potencias incidente y reflejada y no varian en
magnitud a lo largo de la linea de transmisién sin pérdidas. Esto significa que los
parametros de dispersién pueden medirse en un dispositivo localizado a cierta distancia
del punto de interés. Ademds, los pardmetros S son medidos bajo condiciones de
acoplamiento de impedancias, evitando de esta forma las oscilaciones indeseables debidas
a los circuitos activos [VENSO0].



Quiza la ventaja mas importante es la facilidad y la precisioén con la que pueden medirse
estos parametros a frecuencias muy altas, ademas de que los coeficientes proveen

directamente una interpretacion fisica del circuito.

Introduciendo la notacion

Vi(z)= Ae—ﬂ
V~(z)= Be”

donde y=jf para una linea de transmision sin pérdidas, se tiene que
V(@) =V*'(2)+V (2)

MOPAC
zﬂ ZO

H2)=1"(2)-1"(2) =

Utilizando una notacion normalizada

Podemos escribir en la forma
v(z)=a(z) + b(z)

i(z) = a(z) - b(2)

b(z) =T'(2)a(z)

(1.17)

(1.18)

(1.19)

(1.20)

(1.21)

(1.22)

(1.23)

(1.24)

(1.25)
(1.26)

(1.27)



Si en lugar de tener una red de un puerto tenemos un bipuerto como el mostrado en la
figura 1.3, donde a, y b, representan las ondas incidente y reflejadaen el puerto 1 y a, y

b, son las ondas correspondientes del puerto 2, podemos generalizar y escribir

b, =8,4a +S,a, (1.28)
y
b, =8,a, +5,a, (1.29)
o en forma matricial
bu} [Sn Stz}[‘ﬁ:]
= (1.30)
[bz Sy Spla,
Puarta do ontenda Puerto de salida
o— —
— —
al Bipuerto @
bl o — b2
o —
Puerto 1 Puerto 2

Figura 1.3, Ondas incidente y reflejada en un bipuerto

De esta forma, para caracterizar completamente el comportamiento de los bipuertos en la
region de microondas se utilizan los parametros de dispersion S, éstos representan los
coeficientes de reflexion en la entrada y en la salida (S;; vy S3;) y los coeficientes de
transmision en directa y en inversa (Sy; y S;2).

Los pardmetros S son medidos para diferentes frecuencias cuando los puertos de entrada y
de salida del dispositivo se encuentran conectados usuaimente a 50 Q2.

—L
1 I
Zo=50Q Zo=50 Q2
50 Q. ” St S» 50 Q
Siz
] — [T

Figura 1.4. Medicidn de parametros S



Los pardmetros S quedan definidos de la siguiente forma

b,
Si=— (1.31)
tcl',=0
b,
== 1.32
Su=y (132)

b

S == (1.33)
b_,|

Sp=" (1.34)

S;; es el coeficiente de reflexién en el puerto 1 del bipuerto cuando no exista potencia
incidente proveniente del puerto 2, es decir, que el puerto 2 se encuentre en condicién de
acoplamiento. Similarmente S, es el coeficiente de reflexion del puerto 2 cuando el
puerto 1 se encuentra acoplado.

El pardmetro S, es el coeficiente de transmision en directa del bipuerto bajo la condicién
que a; sea igual a cero. El coeficiente de transmisién en inversa, §),, es determinado

cuando no existe onda incidente en el puerto 1, es decir, a; es igual a cero.

Usando terminaciones en forma de linea de transmisién acoplada, es posible medir los
parametros S de un dispositivo activo, de esta forma, los problemas de inestabilidad bajo
condiciones de corto circuito o circuito abierto son eliminados [GON84], [VEN90].

1.1.4 La Matriz de Transmision ABCD

Las representaciones por parametros Z, Y y § pueden ser usadas para representar redes de
microondas con un niimero arbitrario de puertos, pero en la prictica muchas redes de
microondas consisten en una conexion en cascada de dos o mas bipuertos. Es conveniente
entonces, definir una matriz de transmisién o matriz ABCD, para cada uno de los
bipuertos conectados en cascada. La matriz ABCD de la conexion en cascada de dos o
mas bipuertos sera el producto de sus matrices individuales [POZ90].

Es posible definir un juego de parametros al usar el voltaje y la corriente en el mismo
puerto como las variables dependientes. Definiendo como variables dependientes el



voltaje y la corriente del puerto de entrada y la corriente en el puerto 2 fluyendo hacia

afuera de la terminal positiva (figura 1.5), se puede describir la red mediante

V1=A V2 + B]z
];=CV2 + DIZ
1 2
T R I
Ly — . — I
Vi Bipuerto
I .

Figura 1.5. Definicién de corrientes para pardmetros ABCD

. . V1 A
o en forma matricial como =
17| c

Haciendo I, igual a cero para obtener A y C

y ﬁ{
= V_,
=1lf300

y cuando ¥, es igual a cero se tiene

B —ﬂ‘
12 V=0

BTY,
D| 1,
12
C=
ﬁ‘hao

1,

D=
IZ

¥y

(1.35)

(1.36)

(1.37)

(1.38),(1.39)

(1.40), (1.41)

El pardmetro de entrada A4 es adimensional y representa una relacién de voltajes; el
parimetro de salida C también no posee dimensién y es una relacion de corrientes. Los
pardmetros B y C tienen unidades de impedancia y de admitancia, respectivamente.

Para la conexién en cascada de dos bipuertos se tiene que

KEk

10

ol

(1.42)



VZ AZ BZ VJ 1.43
12 ) C2 DZ 13 ( . )

de las ecuaciones anteriores tenemos

v [4 B4 BT%
= (1.44)
L1 16 bjG Dl
lo que muestra que 1a matriz ABCD de la conexion en cascada de las dos redes es igual a
la multiplicacién de las matices que representan a cada red.

Es conveniente utilizar las diferentes representaciones de bipuertos de acuerdo a la
conexién en particular, de esta forma, para algunas interconexiones, ciertos parametros
son preferentemente usados sobre los demas debido a las ventajas que ofrecen en la
sencillez en lac edlonlas Por Sicmpls, Cuandu sc owrata de una conexion en serie es
conveniente usar los parametros Z, ya que resulta ficil sumar los términos de impedancias
en dicha conexion; para una conexién en paralelo es ventajoso usar los parametros ¥, etc.
Resulta util llevar a cabo las conversiones entre los diferentes parametros en funcioén de
las caracteristicas de interconexion de las redes [MED93]
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1.2 Lineas de Transmision

Las lineas de transmision son los elementos pasivos basicos en el disefio de circuitos de
microondas, pueden ser usadas para transmitir sefiales de microondas de un punto a otro,
0 bien para construir acopladores direccionales, filtros, etc. Las lineas de transmisién son
también usadas extensivamente para acoplar redes en el disefio de amplificadores,
osciladores y mezcladores.

A bajas frecuencias, donde la longitud de la linea de transmistén es mucho mas pequefia que
la longitud de onda de la sefial, el voltaje y la corriente a través de la linea pueden ser
considerados como constantes.

A altas frecuencias, la longitud de onda de la sefial es comparable con las dimensién fisica de
la linea. El voltaje y la corriente varian a lo largo de la misma debido a los efectos de la
capacitancia e inductancia distribuidas en la linea. En el intervalo de microondas, las ondas
uc voligje y de corriente no afectan a la totalidad del circuito €n un nstante de tiempo dado,
es decir, las ondas de voltaje y corriente tienen diferentes valores en distintas ubicaciones
fisicas dentro del circuito. Los métodos de analisis basados en pardmetros concentrados no
son adecuados para circuitos en altas frecuencias, ya que es incorrecto agrupar los elementos
para su estudio [VEN9S0].

1.2.1 Modelo Eléctrico de Lineas de Transmision

Una linea de transmisién es una red de parametros distribuidos, donde los voltajes y
corrientes pueden variar en magnitud y en fase a través de su longitud.

Como se muestra en la figura 1.6, una linea de transmision es esquematizada comunmente
como una linea bifilar, ya que para el modo de propagacién transversal electromagnético
(TEM) se requieren al menos dos conductores. Un diferencial de longitud 4z es modelado
como una red eléctrica de pardmetros concentrados tal como se muestra en la figura 1.7,
donde R, L, G y C estan definidas en unidades por longitud de la siguiente forma
[POZ90]

R, Resistencia en serie para ambos conductores en {2/m

L, Inductancia en serie para ambos conductores en H/m

G, Conductancia en derivacion en S/m

C, Capacitancia en derivacion en F/m

12




I P AT
— - =
L: |
+ 1
4 L VAV
| P
L: i
‘ Az —y

Figura 1.6. Definicién de voltaje y corriente en un diferenciat de linea de transmisién.
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Figura 1.7. Modelo eléctrico de un diferencial de linea de transmisién

La inductancia en serie L representa la inductancia mutua total de los dos conductores,
mientras que la capacitancia en derivacion C es debida a la proximidad de los mismos. La
resistencia en serie R es debida a la conductividad finita del conductor, mientras que la
conductancia en derivacién G es debida a las pérdidas dieléctricas del material entre los
conductores; R y G representan pérdidas.

Una linea de transmisién de tamafio finito puede ser vista como un conjunto de circuitos
en cascada como el de la figura 1.7.

1.2.2 Propagacion de Ondas en Lineas de Transmision

El voltaje y la corriente a través de la linea de transmision satisfacen las siguientes

ecuaciones [POZ90],
av(z)

5, =R+ jel)@ .( 1.45)
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di{(z)
dz

=—(G + joC)V(z) (1.46)

Las ecuaciones de onda son obtenidas al eliminar /o V

2
d d'z’fz) W ()=0 (1.47)
y 2
a d‘z'(f) -y (z)=0 (1.48)

Donde y es la constante compleja de propagacion y esta dada por

¥ =ZY = \J(R+ joL)G + joC) = a + jB (1.49)

La constante de atenuacién o esta dada en nepers por unidad de longitud y la constante de

fase 3 en radianes por unidad de longitud. Las soluciones generales a las ecuaciones
(147)y (1.48) son

V(z)=V,"e" +V,"e" (1.50)

I(2Y=1e" + 1, e” (1.51)

donde los términos e ™y e™ representan la propagacién de la ondas en la direccidn +z, y
-z, respectivamente.

La impedancia caracteristica de la linea de transmisién se define como

7 = R+ joL 152
* VG + joC (1.52)

La longitud de onda est4 dada por

A=—r0 (1.53)

y la velocidad de fase es

(1.54)
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1.2.3 Linea sin Pérdidas

Las soluciones anteriores son para el caso general de lineas de transmisién, incluyendo
los efectos de pérdida. Puede observarse que los valores de la impedancia caracteristica y
de la constante de propagacién son complejos. Para muchos de los casos practicos, las
pérdidas en la linea son muy pequeiias, por lo que pueden despreciarse, teniendo como
resultado una simplificacién en los resultados [POZ90]. Haciendo R=G=0 se tiene

y=a+jf=jwlLC (1.55)
por lo que la constante de fase es

B=wLC, (1.56)
7 18 Sonsainie ue atcliuauio

a=0 (1.57)

La impedancia caracteristica se reduce a

Zy=y = (1.58)

que corresponde a un nimero real. Las soluciones generales para el voltaje y la corriente
de una linea sin pérdidas pueden escribirse como

VE)=V,'e® 4V, e (1.59)
v,* vV,
I(2)= Z—Z e ® 4 —Z"Teﬂ" (1.60)

La longitud de onda esta dada por

27 2z
Y p i 6
y la velocidad de fase por
@ 1
"5 .62



1.2.4 Linea de Transmision sin Pérdidas y con Carga
Considerando una linea de transmision sin pérdidas con impedancia caracteristica Zy
terminada en una carga Z;, se tiene que el voltaje y la corriente totales en la carga para

z=Qes

_¥@O) Vo +Vy

= = 1.63
Loy vy -y, (1.6)
Resolviendo para V" se tiene
Z,-2
V. = L 0 v 1.64
°zZ,+2, " (164)

La relacion de las ondas de voltaje reflejada e incidente es definida como el coeficiente de
reflexién I.

= 1.65
Vo Z,+Z, ( )

Las amplitudes de las ondas incidente y reflejada varian con respecto al tiempo, la onda
resultante de la suma de dichas ondas es llamada onda estacionaria. Una onda estacionaria
tiene puntos en que permanece constante con respecto al tiempo. Entre estos puntos, la
onda crece hasta un valor miximo para después decrecer hasta un valor minimo. La
relacion del voltaje méximo con el voltaje minimo es llamada relacién de onda
estacionaria, SWR (Standing Wave Ratio), la cual indica el nivel de desacoplamiento de la
linea, y se define como

Vo _ 1+1T]
V. 1-1T

min

SWR =

(1.66)

Puede verse que la SWR es un nimero real que se encuentra entre 1< SWR <, donde
para SWR=1 se tiene la condicion de acoplamiento.

El coeficiente de reflexion puede ser generalizado para cualquier punto ¢ sobre la linea
de transmision, Haciendo z = —£, el coeficiente de reflexion queda definido como

Vie™ -2t
[(0) =~ =T(0)e (1.67)

donde I'(0) es el coeficiente de reflexion paraz = 0.



A una distancia ¢ = —z desde la carga, la impedancia de entrada vista hacia la carga es

V(-8 1+re”

Z =7 = = . 1.68

mOTOT (-6 1-Te T (1.68)
Una forma mas util de la ecuacion anterior es
Z, +jiZ.t

g ZutiZjanpl (169)

w70z, + JZ tan Be

La importancia de esta fltima ecuacién radica en que provee la impedancia de entrada de
una determinada linea de longitud ¢ con una impedancia de carga arbitraria Z;. [POZ90].

1.2.5 Microcinta

La microcinta es una de las lineas de transmision planas mas populares debido a que
puede ser fabricada mediante un proceso de fotolitografia y es facilmente integrable a
dispositivos pasivos y activos de microondas. La geometria de una linea de microcinta
consiste en un conductor de ancho W impreso en un dieléctrico de grosor s y permitividad
relativa & sobre un plano de tierra tal como se muestra en la figura 1.8.

i h ‘ WI" €

Figura 1.8. Linea de microcinta

Si el dieléctrico no estuviera presente, lo que equivale a tener una permitividad relativa
igual a uno, se puede pensar en una linea bifilar con conductores de cinta planos de ancho
W, separados por una distancia 2A, teniendo asi una linea de transmision transversal

electromagnética (TEM), con v, = c y F=k,.

La caracteristica de que el conductor se encuentra entre una region con dieléctrico y una
de aire, complica el comportamiento y el analisis de la linea de microcinta. A diferencia
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de la linea de cinta, donde todos los campos estan contenidos dentro de una regién de
dieléctrico homogéneo, la microcinta posee algunas lineas de campo en la region del
dieléctrico, concentradas entre el conductor y el plano de tierra, mientras que otras lineas
de campo se encuentran en la region de aire por encima del sustrato. Por esta razén la
microcinta no puede soportar una onda TEM pura, ya que la velocidad de fase del campo

TEM en la region del dieléctrico es ¢/ \/; , pero en la regidén de aire sera ¢, por lo que
un acoplamiento de fases en la interfaz dieléctrico-aire serd imposible para el tipo de

ondas TEM. En realidad, los campos de la linea de microcinta constituyen una onda
hibrida TM-TE (Transversal magnética - transversal eléctrica).

En muchas aplicaciones practicas, el sustrato dieléctrico es eléctricamente muy pequefio
(h«A), por lo que los campos serdn cuasi TEM, es decir, los campos serdn esencialmente
los mismos que aquellos en el caso estitico. Entonces, buenas aproximaciones para la
velocidad de fase, constante de propagacion e impedancia caracteristica pueden ser
SJUtGIdas U 1as SUIUGIVNIES esldlica Y cuasl estatica.

La velocidad de fase es expresada como

v, = -\[% (1.70)
y la constante de propagacion
B = ko fe, (1.71)

Donde &, es la permitividad efectiva de la linea de microcinta. Debido a que algunas de
las lineas de campo estdn en la regién del dieléctrico y otras estn en la region de aire, la
permitividad efectiva satisface la relacion

l<g, <6, (1.72)

y es dependiente del grosor del sustrato & y del ancho del conductor W.

La constante dieléctrica efectiva de una linea de microcinta esta dada aproximadamente
por [POZ90]

g+1 g -1
£

1
= +
¢ 2 2 J1+12R/W

(1.73)

La constante dieléctrica efectiva puede ser interpretada como la constante dieléctrica de
un medio homogéneo que reemplaza las regiones de aire y de dieléctrico de la microcinta,



como se muestra en la figura 2. La velocidad de fase y la constante de propagacion estan
dadas por las ecuaciones (1.70) y (1.71).

Figura 1.9. Geometria equivalente de !a microcinta para ejemplificar la permitividad efectiva

Con base en las dimensiones de !a microcinta, su impedancia caracteristica puede ser
caicuiada COmo

76-—3—111(% + 4—”;) para Wih<l1
Z, =4 (1.74)
1207 para W/lh>|

VE[W 1 h+1393+0667In(W / h+1444)]

Es posible también, encontrar la relacién W/k para una impedancia caracteristica dada y
una constante dieléctrica ¢, .

Algunos otros aspectos de la microcinta serdn analizados posteriormente debide a su
importancia en el disefio del amplificador.



1.3 Ruido en Amplificadores

El ruido es el resultado de un proceso aleatorio que puede ser, por citar un ejemplo, los
movimientos térmicos de los electrones en cualquier componente a una temperatura por
encima del cero absoluto. El ruido puede introducirse a un sistema de microondas por
diversas fuentes externas, o puede ser generado por el mismo sistema. En cualquiera de
los casos, el nivel de ruido establece el limite inferior de la magnitud de la sefial que
puede ser detectada en presencia de ruido. Por tanto, es importante disefiar a minimos
ruidos para asi evitar el deterioro de la sefial de interés.

1.3.1 Fuentes de Ruido

Los problemas causados por el ruido eléctrico son aparentemente en la salida de un
circuito eléctrico, sin embargo, su origen se encuentra en sus niveles de seilal pequeiia. El
ruido, en un sentido amplio, es cualquier perturbacién no deseada que oscurece o
interfiere a una sefial de interés. Cabe hacer la aclaracion que muchas perturbaciones
provienen del exterior del circuito y son debidas a fuentes bien conocidas, tales como la
interferencia a 60 Hz producida por las lineas de alimentacion, sefiales electromagnéticas
de radiofrecuencia, etc. Todas ellas pueden ser minimizadas o canceladas mediante
fiitrado o blindaje en los circuitos.

E! término ruido que se busca establecer representa las sefiales de tipo aleatorio o las
fluctuaciones espontaneas que son el resultado de la fisica de los dispositivos y los
materiales usados en el sistema electronico. Los tres tipos de mecanismos de ruido son
referidos como ruido térmico, ruido de baja frecuencia (1/f) y ruido de disparo [MOT72].

1.3.1.1 Ruido Térmico

El ruido térmico es producido por las vibraciones térmicas aleatorias de los portadores de
carga en un conductor. En cualquier conductor a temperatura por encima del cero
absoluto, los electrones se mueven de forma aleatoria, y esta vibracion es dependiente de
la temperatura. Debido a que cada electrén porta una carga de 1.59x10"° C, existen
muchas corrientes diminutas por el movimiento aleatorio de los electrones en el material.
Aunque la corriente promedio en el conductor es cero, instantineamente existe una
fluctuacion de corriente que provoca variaciones de voltaje en las terminales del
conductor. La potencia de ruido disponible (¥,) en un conductor ¢s proporcional a la
temperatura absoluta y al ancho de banda del sistema [MOT72].
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1.3.1.2 Ruido de Baja Frecuencia o Ruido 1/f

El ruido 1/f, observado primeramente en los tubos de vacio al presentarse el efecto de
parpadeo, ha recibido diferentes nombres, llamado ruido de baja frecuencia, ruido de
semiconductor, ruido de contacto, etc. La densidad espectral de este ruido se incrementa
sin limite a medida que la frecuencia disminuye. Firle y Winston {FIR55] han medido
este ruido a frecuencias tan bajas del orden de 6x10° Hz. La potencia espectral de este
ruido sigue la caracteristica 1// %, en donde o es usualmente la unidad, sin embargo se ha
observado que a puede tomar valores entre 0.8 y 1.3 en varios dispositivos. La principal
causa del ruido 1/fen los semiconductores es debido a las propiedades de la superficie del
material. La generacidon y recombinacién de portadores en la superficie son factores
importantes, Este ruido no solo ha sido observado en tubos de vacio, transistores, diodos
y resistores, sino también en termistores, peliculas delgadas y fuentes de luz, entre otros
[MOT?72].

1.3.1.3 Ruido de Disparo

Existe un mecanismo de ruido en tubos, transistores y diodos ilamado ruido de disparo.
La corriente fluyendo en estos dispositivos no es tenue y continua, sino que es la suma de
pulsos de corriente causados por el flujo de portadores, cada uno con una carga
electrénica g, cuando llega a la unién pr de un semiconductor, el resultado es un impulso
de corriente. Las variaciones del flujo pulsante son referidas como ruido de disparo
[MOT72].

En los dispositivos HEMT en la banda Ku, la mayor contribucién al ruido es debida al
ruido térmico.

1.3.2 Ruido en Redes Lineales de Bipuertos

Con el propésito de describir el ruido en un bipuerto, es necesario determinar sus
parametros de ruido y obtener una representacion equivalente. Incluso cuando un bipuerto
es lineal, la forma de onda a la salida puede diferir de la entrada, debido al fracaso en
transmitir todas las componentes espectrales con la misma ganancia (o atenuaci6n) y fase,
Mediante un disefio cuidadoso del bipuerto, o limitando ¢l ancho de banda de la sefial de
entrada, estas distorsiones pueden ser minimizadas. Sin embargo, la generacién de ruido
dentro del bipuerto puede modificar la forma de onda de la salida.

En un bipuerto lineal pasivo, el ruido surge solamente debido a sus pérdidas; las

consideraciones termodindmicas dan como resultado cambios aleatorios que significan
precisamente el ruido. Cuando el bipuerto contiene componentes activos tales como
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transistores, se presentaran otros mecanismos de ruido. Una consideracion importante en
un sistema de comunicaciones es la cantidad de ruido que serd adicionado a la sefial
transmitida. Esto es cuantificado por la relacién de la potencia de la seiial de salida entre
la potencia del ruido a la salida (/) [VEN90].

En la evaluacién de un bipuerto es importante conocer la cantidad de ruido sumado 2 la
sefial que pasa a través de él. Un pardmetro importante para expresar esta caracteristica es
el factor de ruido. La energifa de la sefial proveniente de un generador o una antena es
amplificada o atenuada al pasar de la entrada a la salida de un bipuerto, en tanto es el
ruido quien acompaiia la energia de la sefial de entrada. Un sistema generalmente incluye
varios bipuertos en cascada que equivalen a un bipuerto total que amplifica la sefial de
entrada a niveles de potencia lo suficientemente grandes para algin propésito en
particular. El factor de ruido es definido como la relacién sefial a ruido disponibles entre
la entrada y la salida, cuando existe condicién de acoplamiento en ambas y a temperatura
Ty=290 K [POZ90].

SIN
FolS Mo, | (1.75)

(§/ N, aiize

El factor de ruido de un receptor es una cantidad mensurable que describe la reduccién de
la relacidn sefial a ruido de un receptor. Cuando esta relacién de potencias es convertida a
decibeles, es generalmente conocida como figura de ruido en lugar de factor de ruido.

Para un amplificador con ganancia de potencia G, el factor de ruido es definido como

F= S./N, (1.76)
" GS,/G(N, +N,) '
Donde N, es la potencia de ruido sumada por el amplificador, esto es
F=1+N_/N, (1.77)

En aplicaciones como receptores de satélite el valor del factor de ruido resulta ser muy
pequefio para su manejo, es por eso que para remediar esta situacién se ha adoptado el uso
de temperatura de ruido equivalente del circuito. La potencia de ruido térmico disponible
de un resistor a temperatura 7, es

N=iT B (1.78)

Donde & es la constante de Boltzmann (1.38 x 10 J/K), T, es la temperatura efectiva en
Kelvins y B es el ancho de banda en Hertz. La ecuacion arriba descrita puede ser usada
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para asociar la temperatura de ruido efectiva con circuitos que contengan otras fuentes
ademas de fuentes de ruido térmico, la ecuacién (1.77) puede ser escrita como

KTB T,
Felt o o4t 1.79
YarBT T (1.79)

donde T, es la temperatura de ruido efectiva del circuito y 7; es la temperatura del resistor
del generador en kelvins, que equivale a la temperatura ambiente de operacion. Es comun
que los amplificadores de bajo ruido operen con una 7, menor a los 100 K a una
temperatura ambiente de 290 K. De esta forma la temperatura de ruido 7, caracteriza la
contribucién de ruido del circuito y puede ser directamente relacionada con el factor de
ruido [VEN90].

1.3.2.1 Descripci(m de Ruidn en un Ripqle!’fr_\

Con base en la convencion de Rothe y Dahlke [ROT56], cualquier bipuerto lineal puede
representarse en la forma mostrada en la figuras 1.10, 1.11 y 1.12. El caso general de un
bipuerto con ruido puede ser redibujado mostrando fuentes de ruido a la entrada y a la
salida, la figura 1.11 muestra el modelo utilizando admitancias, mientras que la figura
1.12 muestra el modelo utilizando impedancias. Las fuentes de ruido internas se considera
que producen voltajes y corrientes muy pequeflos, y se asume también que las ecuaciones
para bipuertos son validas.

I 1

rr—gp e
O —0
+ +
Vi Bipuerto con ruido Vi
—o0

Figura 1.10. Forma general de un bipuerto lineal con miido

] 1]
— [ R—

O

+

N
Vi hr 6)1 Bipuerto sin ruido 1 w W

e

Figura 1.11. Forma de admitancia de un bipuerto con ruide.
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+ C - + :
+ +
Vi Bipuerto sin ruido Ve
e —— ————o0

Figura 1,12. Forma de impedancia de un bipuerto con ruido.

De las ecuaciones (1.3), (1.4), (1.10) y (1.11) para representar un bipuerto por parametros
Z'y Y, podemos describir el caso general. Las contribuciones de ruido interno han sido
expresadas al usar fuentes de ruido externo [VEN90].

I =y,\V, +y,V, + 1, (1.80)
Lo=ea? vty i i (i.a1)
Vi=z,1, +z,,I, +V, (1.82)
V,=z,1, +z,,1, +V, (1.83)

donde las fuentes externas de ruido son Iy, Iy, Vi3 y Vi

Dado que se quiere describir el circuito con ruido en términos del factor de ruido, la
descripcion mediante la matriz ABCD sera la més conveniente debido a que refiere ambas
fuentes de ruido a la entrada del bipuerto, quedando descrito como

V,=AV, + B, +V, (1.84)
V,=CV,+ DI, +1, (1.85)
donde ¥, e I son las fuentes externas de ruido.

Las fuentes de ruido de la representaciéon por matriz ABCD pueden ser obtenidas
mediante la representacion de la matriz Z, obteniendo los valores para ¥, e I, tenemos

I V,.z
V,=——St-p, 21 (1.86)
4 Yn “ Zy
I,y V
/I =1, - 21 (1.87)
4 . Ya Zy

La representacién por parametros ABCD es apropiada en este caso debido a que permite
definir la temperatura de ruido del bipuerto referida a su entrada, en el modelo se asume
que el bipuerto esta libre de ruido.
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Las ecuaciones anteriormente descritas pueden ser expresadas usando los parametros S

[b,:|=|:S“ Slz][at]+[bnl] (1.88)
b, Sy Sy e, L

Las fuentes de ruido poseen diferentes origenes desde el punto de vista fisico, por
ejemplo, el ruido térmico es generado por las resistencias y las pérdidas en el circuito o

transistor, mientras que el ruido de disparo es producido por la corriente fluyendo a través
de las uniones de los semiconductores y tubos de vacio.

Debido a que todas las fuentes de ruido estan representadas por Gnicamente dos fuentes en
la entrada del circuito, éstas son una complicada combinacion de sus fuentes internas de
ruido. Muchas veces, alguna fraccién de ¥, e I, estan relacionadas con la misma fuente,
lo que implica que ¥, e I, no son independientes entre si, por lo que sera necesario, antes

- An welda ol Lliaman a1 oo oW . rr ¥ reremsrTAna
da coloular ol factor doruido dil Cipuei g, WYGIUAL 18 VULICIGVIVIL GLIUG F 4 S 14 | Y DNV,

La fuente de ruido ¥, representa todo el ruido del dispositivo referido a la entrada cuando
la impedancia del generador es igual a cero, es decir, estd en corto circuito. La fuente de
ruido /, representa todo el ruido del circuito referido a la entrada cuando la admitancia del
generador es cero, esto es, cuando esta en circuito abierto.

Considerando que una fraccién de /, esta correlacionada con ¥, se puede dividir /, en sus
A
partes correlacionada y no correlacionada

1,=1+1, (1.89)
donde /, e I, son las partes correlacionada y no correlacionada de ¥, respectivamente.
La constante de proporcionalidad entre ¥, € I, es la admitancia de correlacién Y.

I, =Y,

n cor

v, | (1.90)
Sustituyendo en (1.89) tenemos
1,=Y,

cor

v, +1, (1.91)

La siguiente definicién de la figura de ruido utiliza la admitancia de correlacion. Y., no
representa un componente fisico del circuito, sino que es un nimero complejo obtenido
de correlacionar las variables aleatoria I, y V,. Para calcular Y, es necesario multiplicar

cada término de (1.91) por ¥, y obtener el promedio

Vil =Y,V (1.92)
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donde el término debido a /;; es cero por no estar correlacionado con ¥,. La admitancia de
correlacion esta dada por

4 (1.93)
Vi
y tiene parte real e imaginaria, por lo que puede ser definida como la suma de una
conductancia y una susceptancia

Ymr = Gmr + Bcor (1'94)

V4 e I, representan las fuentes de ruido internas en forma de una fuente de voltaje
actuando en serie con la entrada de voltaje y en forma de fuente de corriente actuando en
paralelo con la entrada de corriente. Esta representacion conduce a encontrar los cuatro
pardmetros de ruido necesarios para describir el desempefio de un bibuerto con midn
uUtiizando la tormula de Nyquist, el voltaje de circuito abierto del resistor a temperatura
T esta dado por

V? = 4kTRB (1.95)

En el método para calcular {a densidad de ruido, este voltaje es la fluctuacién cuadratica
media (o densidad espectral).

Despejando la resistencia equivalente de ruido para el voltaje de ruido, tenemos

"~ 4kTB

R (1.96)

El resistor R, no es un resistor fisico pero es usado para simular diferentes porciones del
circuito equivalente de ruido.

De manera similar, la fluctuacién cuadratica media de la corriente puede ser representada
en términos de la conductancia equivalente de ruido, G,, definida como

G = E 1.97

" 4kTB (1.97)
y —
]2

G, = 4k"TB (1.98)



para el caso de la componente de ruido no correlacionada, e} generador a la entrada del
bipuerto tiene una contribucién similar

Ig
= 1.99
Se =278 (1.99)
Utilizando la definicién de F podemos escribir
I, +YV
Fel4atic’s (1.100)
IG
donde Y; representa la admitancia del generador y G corresponde a la parte real.
Determinando la corriente total de ruido se tiena
I? = 41(Y,,R, +G,)B (1.101)
El factor de ruido puede ser ahora determinado como
G, R, 2 2
F_I+GG +GG [(GG+Gmr) +(BG+B"°’) ] (1102)
F= o) (e 2, )] (1.103)
RG

Dado que el factor de ruido es funcién de varios elementos, la impedancia éptima para
obtener la mejor figura de ruido puede determinarse al minimizar F' con respecto a la
reactancia y resistencia del generador, por lo que se tiene

Ropr Gn cor ( l . l 04)
Xow ==X o (1.105)
F,, =1+2G,R,, +2R,G, +(G,R.,) (1.106)

Arreglando las expresiones anteriores se tiene que



G, 2
F= me + RG ZG -Zop,

R, 2
F=me+GG YG—Yopr

De la definicién del coeficiente de reflexién tenemos

Finalmente se tiene

4r,

r,-T

opt

F=F, +

2

1+T,
r,=(Fo - m)'————”%
ar.,,
zZ, -2,
Lo = Z, +2,

(1-Jrel Jr+r,.f

(1.107)

(1.108)

(1.109)

(1.110)

(1.111)

(1.112)

(1.113)

El desempeiic del ruido de cualquier bipuerto lineal puede ser descrito completamente si

sus parametros de ruido son conocidos.

1.3.3 Figura de Ruido de Redes en Cascada

En un sistema con muchos circuitos conectados en cascada debe considerarse la
contribucion de cada uno de ellos al ruido total del sistema. Al considerar la resistencia de

ruido equivalente R, en serie con la entrada del circuito



F=1+-2" (1.114)
G

el ruido excedente sumado al circuito es R, /Rg.

Considerando los circuitos a y 5 en cascada de la figura 1.13, el ruido disponible a la
salida de b es por definicion

N, =F,G,kTB (1.115)
Rn
A Fa Fb ——o
| Ga Gb
Do < a -

[ 1

Figura 1.13. Conexién de bipuertos en cascada con sus respectivos pardmetros, F,,F,,G, v G,.

La ganancia total es el producto de las ganancias individuales, por lo que la ecuacion
anterior queda

N,=F,G,G,kTB (1.116)
La contribucién del ruido de lared a alasalidadelared & es

N,,=N,G, =F,G,G,kTB (1.117)
El ruido disponible sumado por lared b es

N, =(F, - 1)G,kTB (1.118)

El ruido disponible total ¥, es la suma de la contribucion de ruido disponible de las dos
redes

N,=N,, +N,, =F,G,G,kTB +(F, ~1)G,kTB (1.119)



F, -1
=(Fa+ "G )G,,G,,kTB (1.120)

F, -1
F,=F, +—= 1.121
ab a Ga ( )
para cualquier nimero de circuitos, esta expresién puede extenderse a
F, - 1 -1 F -1
F=F+—2 : (1.122)

G, ' GG, GGG,

La ecuacion de Friis muestra que la caracteristica de ruido de un sistema en cascada
depende principalmente de las contribuciones de la primera etapa, ya que los efectos de
las etapas subsecuentes son reducidne nar el nraducts da lac sonencizs, Portante, paia o
mejor desempeito del sistema, la primera etapa debera tener una figura de ruido muy baja
y cuando menos una moderada ganancia. Asegurando un muy buen desempeiio en la

primera etapa, las restantes ya no tendran tanto efecto sobre la figura de ruido total del
sistema [VEN90].
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PARTE II

Diseiio del Amplificador de Bajo Ruido

Una vez contemplados los aspectos tedricos de los amplificadores de microondas, se
prosigue con el disefio del amplificador de bajo ruido que satisfaga ciertas
especificaciones de disefio, las cuales establezcan un adecuado desempefio para las
anlicaciones dal amplifizador,

La descripcién del disefio sigue el curso de los diferentes pasos que fueron tomandose
para llegar a un disefio final.

2.1 Especificaciones de Diseiio

Las especificaciones de disefio del amplificador se establecen con base en los
pardmetros que garanticen el mejor desempeiio para un amplificador de bajo ruido para
receptores de alta sensibilidad. En nuestro caso se plantea tener las siguientes
especificaciones:

Ancho de banda de 10.7 a 13.3 GHz

Se especifica un ancho de banda de 10.7 a 13.3 GHz con el propdsito de cubrir
diferentes asignaciones de frecuencias y asi poder ser usado en diversos servicios
satelitales; en el anexo A se establecen dichas asignaciones asi como sus usos.

Figura de ruido menor a 1dB

En las aplicaciones de recepcion de alta sensibilidad es necesario que la etapa de
amplificacion en la entrada posea una baja figura de ruido, dado que al estar conectada
en cascada esta etapa sera la principal contribuyente a la figura de ruido de todo el
sistema. El objetivo es proveer a la entrada de la etapa de demodulacion la relacion de
sefial a ruido necesaria para asegurar la calidad de recepcién deseada, esto puede
obtenerse aumentando la magnitud de la sefial, a través de incrementar el didmetro de la
antena, o bien disminuyendo la figura de ruido del sistema.

De acuerdo con la expresiéon de Friis, se tiene que la potencia en el receptor es
directamente proporcional al drea efectiva de la antena.
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Por otra parte, disminuir la figura de ruido es posible gracias a la utilizacién de
dispositivos activos con caracteristicas de ultra bajo ruido, como los transistores de alta
movilidad de electrones HEMT.

Comparando ambas posibilidades es mucho mas ventajosa la segunda opcion, dado que
resulta mas econémico el disefio de amplificadores de bajo ruido que aumentar el
tamafio de la antena. Para nuestro disefio se especifica una figura de ruido menor a | dB.

Ganancia de potencia mayor a 30 dB

De acuerdo con la expresion de la figura de ruido de redes en cascada, para minimizar
las contribuciones de ruido de las etapas subsecuentes, es necesario que las ganancias a
la entrada del sistema sean los suficientemente grandes. Una de las etapas que por su
naturaleza genera ruido en grandes proporciones es el primer mezclador, considerando
que una atenuacién de mil veces minimiza dicho ruido a niveles lo suficientemente
bajos, se especifica entonces una ganancia de 30 dB.

Relaciones de onda estacionaria en la entrada y en la salida menores a 1.5

El caso 6ptimo en lo que se refiere a transferencia de potencia se obtiene para
coeficientes de reflexién a la entrada y a la salida del amplificador iguales a cero. Sin
embargo, aunque esta condicién podria obtenerse para una frecuencia en particular, no
se consigue para todo un ancho de banda determinado. Los efectos de reflexiones
miltiples producidos por tener un alto valor en dichos coeficientes de reflexién
provocan, ademds de una ineficaz transferencia de potencia, un cambio en las
condiciones de acoplamiento. Por lo que su efecto neto en la etapa de entrada es un
aumento en su figura de ruido. Considerando como aceptables coeficientes de reflexién
menores a 0.2, se establece el limite en las relaciones de onda estacionaria, teniendo asi
la especificacion de SWR en la entrada y en la salida menores a 1.5.

Para obtener los pardmetros anteriores es necesario el disefio de un amplificador
multietapa. Cada etapa en particular tendra determinado efecto sobre cada uno de los
parametros. Por ejemplo, la caracteristica de bajo ruido se obtendra principalmente en la
primera etapa al conseguir la figura de ruido mds baja posible y una ganancia lo
suficientemente grande para que los ruidos de las etapas subsecuentes no afecten a la
figura de ruido total. La caracteristica de ganancia se obtendra al conectar las etapas en
cascada, teniendo asi una ganancia total como el producto de las ganancias individuales,
y dado que se especifican 30 dB, se requeriran tres etapas debido a que cada una de ellas
en promedio ofrece una ganancia de 10 dB.

Para cumplir con las especificaciones de ancho de banda, figura de ruido y coeficiente
de ganancia se requerira seleccionar un dispositivo activo que ofrezca buen desempeiio
para dichos requerimientos; por otra parte, para cumplir con las relaciones de onda
estacionaria a la entrada y a la salida se buscara encontrar las redes de acoplamiento que
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permitan obtener los valores minimos. A continuacién se refieren los transistores usados
en microondas, asi como sus principales caracteristicas.

2.2 Transistores para Microondas

Los dispositivos activos cominmente usados en los amplificadores para microondas son
el transistor bipolar de juntura (TBJ) y el transistor de efecto de campo de arseniuro de -
Galio (GaAs FET) [GONB84]. Los transistores de silicio fueron a los primeramente
usados debido al desarrollo histérico en la tecnologia de semiconductores. Sin embargo,
la tecnologia de arseniuro de Galio ha llegado a ser la dominante debido a sus
caracteristicas superiores como semiconductor.

El transistor de efecto de camnn de arcaniurn d= Czliz &3 un disposiiivu yue virece
ganancia de voltaje, sus principales ventajas sobre los demas son debidas a la alta
movilidad de electrones intrinseca en el arseniuro de Galio, esta alta movilidad se
traduce en caracteristicas superiores en el desempeifio del semiconductor, entre las que
se encuentran alta frecuencia de transicién (f;), mayor frecuencia maxima (f,.,,), menor
figura de ruido y mayor ganancia.

El GaAs FET encuentra su mayor aplicacién como dispositivo de microondas a
frecuencias arriba de 4 GHz, donde la ganancia de la mayoria de los transistores de
Silicio comienza a disminuir, ademas de ofrecer un desempefio 6ptimo en cuanto al
ruido, por lo que son ampliamente usados en el disefio de amplificadores de bajo ruido.
El desempefio del GaAs FET es determinado fundamentalmente por las dimensiones de
la compuerta, su longitud es el pardmetro que establece el comportamiento en alta
frecuencia, en general, mientras mas corta sea dicha longitud, se obtienen resultados
superiores. El ancho de la compuerta establece la transconductancia (g,,) y la corriente
de saturacion del drenaje (/pss) del FET. Ademas de establecer la capacidad de potencia,
el ancho de la compuerta determina los pardmetros .S del dispositivo y por lo tanto, la
frecuencia optima de operacion. En general, anchos de compuerta mas cortos trabajan
mejor a altas frecuencias [HPC91].

2.2.1 Transistores de Alta Movilidad de Electrones

Los transistores de alta movilidad de electrones (HEMT) dependen del uso de
heterojunturas para su operacion. A diferencia de los transistores bipolar y de efecto de
campo convencionales, los HEMT poseen heterojunturas que estan formadas entre los
semiconductores por diferentes compuestos y bandas de huecos, por ejemplo
GaAs/AlGaAs e InGaAs/InP. Los HEMT ofrecen mejores ventajas en microondas,
ondas milimétricas y aplicaciones de circuitos integrados de alta velocidad.
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La estructura de la capa epitaxial es disefiada de tal forma que los electrones libres en el
canal estan fisicamente separados de los donantes ionizados, mejorando la movilidad de
los electrones al reducir la dispersion por la impureza en la ionizacion.

Entre las principales ventajas de la estructura HEMT se tienen las siguientes:

s Alta movilidad de electrones

¢ Resistencia de fuente baja

* Alta frecuencia de transicion debido a la elevada velocidad de electrones en campos
eléctricos grandes

* Alta transconductancia por tener una pequefia separacion entre compuerta y canal

¢ Resistencia de salida alta

Avances en la litografia de longitudes menores a un cuarto de micra y en la tecnologia
de materiales han favorecido las meioras a la estrietura bidcizz do los [IEMT. Una
manera de hacerlo es usando InGaAs como material del canal bidimensional gaseoso de
electrones en lugar de usar GaAs. Los beneficios de usar una delgada capa de InGaAs
como un canal pseudomérfico en el HEMT incluye el mejoramiento de la
transportacién de electrones. Ademds, la mayor discontinuidad en la conduccién en la
heterointerfaz AlGaAs/InGaAs permite una mas grande densidad de carga, de corriente
y de transconductancia que los HEMT convencionales a base de AlGaAs/GaAs. Por
estas caracteristicas, el HEMT pseudomorfico (PHEMT) basado en GaAs es idoneo
para aplicaciones de alta velocidad, de elevada frecuencia, de potencia y de bajo ruido

[ALIO1].

2.2.2 Seleccion del Transistor

El primer paso es la seleccién de un transistor que opere en dicho intervalo de
frecuencias y que, ademas, ofrezca buénas especificaciones en los parimetros restantes.
Entre estos parametros se tiene la figura de ruide, que constituye uno de los mas
importantes del presente trabajo ya que representa su principal caracteristica en virtud
de su propio titulo. Como se mencioné anteriormente, la figura de ruido del
amplificador queda definida principalmente por ia primera etapa, y dado que esta figura
depende basicamente de dos factores que son por una parte los parametros de ruido del
transistor y por otra el circuito de acoplamiento en la entrada, se buscard en primer
lugar, seleccionar un transistor que posea caracteristicas de ultra bajo ruido, y en
segundo lugar, obtener un circuito de acoplamiento en la entrada que provea la figura de
ruido minima, esto es, que en todo el ancho de banda tenga su promedio mas bajo.
Generalmente no es posible obtener al mismo tiempo la figura de ruido minima y la
ganancia maxima. Por esta razon el principal propdsito de la primera etapa es conseguir
la mejor figura de ruido.
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la figura de ruido de la primera etapa del amplificador en funcién de los parametros de
ruido del transistor F,,, Rg, G, Y Z,; y del circuito de acoplamiento cuya impedancia
vista por el transistor en su entrada es Z; esta dada por

2

G,
F=F, + R

G

Z,-2 (2.1)

opd

Puede verse que la figura de ruido minima se obtiene cuando Zg es igual a Z,,.
Cualquier otra condicion se traducird en una figura de ruido mas grande.

Sin embargo como el amplificador estd compuesto por varias etapas es necesario
analizar la contribucion al ruido de las etapas subsecuentes.

F, -1 F, -1
F=F +2—4+2— (2.2)
u, U,

De acuerdo con la ecuacion anterior, la figura de ruido total para un amplificador de tres
etapas depende de tres términos. Donde el primero expresado por F; y que corresponde
a la primera etapa, constituye la mayor contribucién. Si se garantiza una ganancta
moderada en la primera etapa y una ganancia grande en la segunda etapa se conseguira
que las aportaciones del segundo y tercer término no sean significativas.

Dentro de los transistores disponibles comercialmente se tiene el PHEMT ATF-35076
de la firma Hewlett Packard, el cual, entre sus principales caracteristicas, ofrece una
figura de ruido muy baja que lo hace idéneo para ser usado en la primera etapa de los
amplificadores para microondas de bajo ruido. El PHEMT ATF-35076 puede operar en
el intervalo de frecuencias de 2 a 18 GHz, el cual satisface nuestro requerimiento de
ancho de banda. La serie ATF-3x utiliza un proceso que crea una estructura de mayor
movilidad de electrones que los dispositivos estdndar como el MESFET o el HEMT,
dando como resultado la menor figura de ruido posible para aplicaciones de recepcién
critica. Las figuras de mérito nominales para este proceso son una f; de 60 GHz y una
Jrae de 150 GHz {HPC91]. Los datos técnicos de este transistor se encuentran en el
anexo B.

A 12 GHz el ATF-35076 ofrece una figura de ruido de 0.75 dB con una ganancia de
potencia tipica de 11 dB, con estos datos y mediante la expresion (2.2) puede calcularse
una figura de ruido de 0.808 dB, la cual cumple con nuestro requerimiento.

La ganancia de potencia especificada requiere de varias etapas de amplificacién. En
promedio por cada etapa puede obtenerse una ganancia de 10 dB, el producto de tres
etapas proveera los 30 dB requeridos. Como se vio en el caso de la figura de ruido, la
primera etapa no busca tener la mayor ganancia, sin embargo, dado que la ganancia de
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la segunda etapa influye inversamente sobre un término de la expresion de la figura de
ruido total, se buscard que sea grande. Si bien es cierto la ganancia de la tercera etapa
practicamente ya no contribuye al ruido, se buscara que permita tener una caracteristica
maximamente plana en la curva de ganancia total. De hecho, la segunda etapa también
contribuye a este proposito, dado que se busca que exista una diferencia de 3 dB entre
las ganancias maxima y minima en el ancho de banda especificado.

Dado que el ATF-35076 ofrece una ganancia tipica de 11 dB a 12 GHz, se tendrdn
aproximadamente 33 dB en las tres etapas, por lo que de esta forma, al cumplir
satisfactoriamente con todos los pardmetros que involucran al transistor, se elige a este
dispositivo para el desarrollo del presente amplificador.

Las relaciones de onda estacionaria dependen de los circuitos de acoplamiento de las
diferentes etapas. Para una SWR igual a la unidad se tiene condicion de acoplamiento.
es declr no existe onda reflejada y toda la onda se transmite. Sin embargo, esta
caracteristica es muy dificil de obtener en un amplio intervalo de frecuencias, ademaés de
que para obtener la menor figura de ruido no se lleva a cabo un acoplamiento mediante
el complejo conjugado de la impedancia de entrada del transistor, lo que proveeria la
menor SWR, sino que se hace con la impedancia éptima que por supuesto dard una
SWR mayor a la unidad. Se buscara entonces obtener las SWR mas bajas mediante la
optimizacién de estos parametros, sin alterar significativamente los parametros de ruido
y de ganancia. Se buscard acoplar a la frecuencia central de 12 GHz y después optimizar
todos los parametros en el ancho de banda de interés.

2.3 Estabilidad

Si el transistor en la red de microondas es unilateral, su coeficiente de transmision en
inversa es igual a cero y es inherentemente estable, sin embargo, la mayoria de los
dispositivos no presentan la propiedad de ser unilaterales, y esto es especialmente
notorio a frecuencias altas. Esta caracteristica hace que el transistor pueda volverse
inestable a frecuencias donde su realimentacion interna es suficientemente grande. En
tales condiciones su ganancia se hace infinita y el transistor entra en un estado de
oscilacion. El disefio de amplificadores para microondas se ve restringido por el nimero
de transistores que pueden ser utilizados al seleccionar solamente dispositivos
unilaterales, ya que en ocasiones precisamente los no unilaterales son los que presentan
caracteristicas deseables como alta frecuencia de transicion, alta ganancia y baja figura
de ruido [FUK81], [CARS82].

Analizando la estabilidad del circuito puede observarse que si la impedancia del puerto
de entrada o la del puerto de salida poseen parte real negativa, el circuito se encontrara



en la regién inestable, esto equivale a que los médulos de los coeficientes de reflexion
en la entrada y en la salida son mayores a la unidad.

Teniendo los parametros S del dispositivo se pueden graficar en la carta Smith los
circulos de estabilidad en la entrada y en la salida, obteniendo de esta forma los puntos
en los que los coeficientes de reflexién en la entrada y en la salida son iguales a uno,
para asi proceder a determinar qué areas dentro de la carta Smith representan las
regiones de estabilidad [POZ90].

Cuando se tiene estabilidad incondicional, cualquier fuente o carga pasiva en la red
mantendra al amplificador en la regién estable. Graficamente, los circulos de estabilidad
encerraran totalmente la carta Smith o bien se ubicaran fuera de ella [MED93]. Esto
implica que }S;;| <! y Sz} <!. En la figura 2.1 se observan seis diferentes posibilidades

. A T s fnmm A nlnmnlannntn antnhla Aarracnanda

- - » ' T v T T « 1t *1* 1 -
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alos incisosey f.

Figura 2.1. Diferente ubicacién de los circulos de estabilidad, la parte sombreada
representa la region estable.

Los parametros S determinan el factor k de estabilidad de Rollett [ROL62]:

=1~|s“|2 18, +1al

k
2"912521

(2.3)

donde
lAl =iSuSzz - SIZSIII (2.4)




Las condiciones necesarias y suficientes para que el transistor sea incondicionalmente
estable estan dadas para

k>1

Al <1 (2)
Si el dispositivo es condicionalmente estable se requerird encontrar las regiones dentro
de la carta Smith donde se encuentren las impedancias normalizadas para efectuar los
acoplamientos en la entrada y en la salida que permitiran al amplificador trabajar en la
region de estabilidad, sin embargo, si en tales regiones no se ubican las impedancias de
acoplamiento requeridas para un disefio dptimo a determinadas especificaciones,
entonces se tendrd un circuito inadecuado, por lo que serd necesario estabilizar el
transistor.

2.4 Estabilizacion del Transistor

Llevando a cabo un analisis de estabilidad en la banda de 10.7 a 13.3 GHz mediante la
determinacién de los factores k y |Al del transistor, se obtuvo que aunque el valor
absoluto del determinante de la matriz S es menor a uno {condicién necesaria para la
estabilidad incondicional mas no suficiente), el valor de £ es menor a la unidad, con lo
que se tiene una condicién de estabilidad condicional. Las graficas de & y {A] se
muestran en la figura 2.2.

Es necesario en primer lugar, estabilizar el transistor en toda la banda de frecuencias del
amplificador, para posteriormente estabilizarlo en todo el ancho de banda del transistor.

COEFICIENTE DE ESTABILIDAD (InY
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0.75

0.7 A S WSS R 031 R I S
1 108 1% 145 12 125 13 135 14 1 105 11 115 12 125 13 135 14
frecuencia [Hz] x 107 fracuancia [Hz] x10°
(2) (b)

Figura 2.2. Valores de ky |A| para el PHEMT 35076
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Debido a que el analisis de estabilidad descrito esta en funcién de los pardmetros S del
transistor, es posible transformar la matriz S de la red activa al agregar impedancias en
realimentacion en serie o en paralelo al bipuerto del transistor, obteniendo asi una red
aumentada. Calculando la matriz de dispersion del nuevo arreglo es posible determinar
el efecto de la adicién de las impedancias, esto se obtiene convirtiendo la matriz S en
una matriz de impedancias Z o en una matriz de admitancias Y, para de esta forma
sumarle la matriz de impedancias o la matriz de admitancias del elemento en serie o en
paralelo segin corresponda. Para nuestro caso se utiliza un elemento sin pérdidas para
no incrementar el ruido en la etapa de amplificacién, se utiliza una inductancia en serie
entre 1a fuente del transistor y la tierra del circuito tal como se muestra en la figura 2.3.

El arreglo requerido corresponde a una conexién de bipuertos en serie como la mostrada
en la figura 2.4.
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Figura 2.3. Red activa modificada mediante la conexion de un inductor en serie entre la fuente
del transistor y la tierra del circuito
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Figura 2.4. Conexi6n en serie usando pardmetros Z
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Los parametros Z del transistor se obtienen a partir de las siguientes conversiones
[VEN90]

Z, = (2.6)
§ (1 = Sn)(l - Szz) - Sl:zSzl
28
Z,= o 2.7
(1 - Su )(1 - Szz) - Slzszl
28,
zZ, = (2.8)
| (1 - Sn)(] - Szz) - SIZSZI
7 - (1=8,)(1+ S, )+ 8,5, (2.9)
7 -
(1 = Sn)(1 - Szz) - SIZSZI
Obteniendo asi la matriz Z, del bipuerto correspondiente al transistor.
; =[Zl"l Z{'z} (2.10)
© ol 7n

Para la inductancia se tiene la siguiente matriz Z,:

zfl Zf*
z, =[ '} .10

Z:I z;t:z
donde:
z:,l =z:bz =z;, =2;2 = jol (2.12)

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

t t a b a b
Zn Znp| [zhn*2zy Zptz 213
t t | .a b a +Zb ( . )
2y ZIp Iy tZy Zp tin
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Para obtener los pardmetros de dispersién S modificados, es necesario efectuar una
conversion de pardmetros Z a pardmetros S de acuerdo con las siguientes expresiones

[VEN90)

(2 -2y +1)- 2,,Z,,

S = (2.14)
Y2, + )2, +1)- 2,2,
2Z
S, = 12 2.15
Pz, )2, +)- 2,2, (215)
2Z
S, = 21 (2.16)
Y2, + )2, +1)- 2,2,
(Zy + 1)Ly —F) = £,,2
22:[ it I\l — 1)~ Ly 2.17)

(2, + )2, +1)- Z,,2,,

Con los pardmetros de dispersién modificados se evaliia nuevamente la estabilidad del
transistor y se determina qué valor de inductancia es el indicado para estabilizarlo.

La modificacion de la red activa se obtuvo al agregar una inductancia en realimentacién
serie entre la terminal de fuente del transistor y la tierra del circuito. Una vez efectuado
el andlisis de la red modificada se obtuvo la estabilizacién del circuito para dicho
intervalo de frecuencias. En la figuras 2.5, 2.6, 2.7 y 2.8 se presentan los resultados para
una variacion de los valores de inductancia de 20, 40, 60 y 80 pH.

w0 COEFICIENTE DE ESTABILIDAD

1_ -

(10| SRR Ry CP T TPy TP P R POEEF ., (L PEETPPRY SETPRTT) SEPPPTPRT IOPTPRS
k

og‘p ......................................................................

3

08 I S DRV SR S S o R S G SR S

e | 185 11 115 12 125 13 135 {4 1 108 11 115 12 128 43 135 14

tracuencia {Hz) x10° frecuencia [Hz] x10°
(2) (b)

Figura 2.5. Valores de k y |A| para L=20 pH
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(@) (b)
Figura 2.6. Valores de ky |A| para L=40 pH
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1.2
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11 o e T T
1 {
1 H i i 0.4 ; ; i i i i i
t 105 11 115 1.2 125 13 135 1.4 4105 1.1 115 12 125 1.3 135 14
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(2) (b)
Figura 2.7. Valores de k y |A| para L=60 pH
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Figura 2.8. Valores de k y |A| para L=80 pH
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De las figuras 2.5 a 2.8 puede observarse que el transistor se ubica en la region
incondicionalmente estable en el intervalo de frecuencias de interés a partir de una
inductancia de 60 pH. Aunque para valores mayotes de inductancia se obtiene la
condicién de estabilidad, el problema de utilizar una inductancia muy grande es el
cambio en los pardmetros de ruido del transistor. Estos parametros fueron determinados
por el fabricante sin incluir la inductancia en la terminal de fuente, por lo que es
recomendable que su valor sea pequefio para asi poder usar los pardmetros de ruido
dados por el fabricante.

Se eligi6 el valor de inductancia de 60 pH por ser el mas pequefio dentro de los que
estabilizan al transistor. A la frecuencia de 12 GHz se tiene una impedancia de j4.5 Q,
la cual no altera significativamente los pardmetros de ruido dados por el fabricante, pero
que es suficiente para ubicarlo en la regién incondicionalmente estable.

Los parametros de dispersién originales a la frecuencia de 12 GHz son:

S;,;=-0.6299 - j0.0110=0.632-179
$;,=0.112-j0.0621 = 0.128 £ -29
$;,/=2.9913 +j0.6906 =3.07£ 13
8;7=-0.166 - j0.1443 = 0,22/ -139

Los pardmetros de dispersién modificados a 12 GHz son los siguientes:

S;,=-0.5786 - j0.0996 = 0.587.2 -170
S;7= 0.0937 +j0.0079 = 0.094/ 4.8
So=2.9022 +j0.7830 = 3.005£ 15
S,=-0.1228 - j0.2240 = 0.2552 -118

Puede observarse que el valor del parametro correspondiente al coeficiente de
transmisién en inversa S;, se redujo en un 27 %. Al disminuir la ganancia en la
trayectoria de realimentacion se consigue que no sea lo suficientemente grande para
provocar oscilacién.

Aprovechando las ventajas de la realimentacion en serie mediante una reactancia
inductiva, es posible modificar los pardmetros de dispersion § de la red activa para
obtener un circuito estable en el intervalo de frecuencias de interés. El coeficiente de
transmisién en inversa, que para ciertos valores provoca inestabilidad, puede ser
reducido a niveles lo suficientemente seguros para que el circuito no caiga en una
condicion de oscilacién.

Con el propdsito de poder utilizar los parametros de ruido del transistor dados por ¢l
fabricante, debe elegirse un valor de inductancia pequefio (dentro de los que estabilizan
al transistor), asi como un alto factor de calidad en el inductor.

43



2.5 Redes de Acoplamiento

El acoplamiento de impedancias es ilustrado en la figura 2.9 a través de una red de
acoplamiento conectada entre una impedancia de carga y una linea de transmisién. Dicha
red de acoplamiento es idealmente sin pérdidas para evitar la disipacién de potencia y la
atenuacion y es disefiada generalmente para que la impedancia vista en la red de
acoplamiento sea igual a Z;. De esta forma las reflexiones son eliminadas de la linea de
transmisién y la maxima potencia es entregada a la carga, ademas de mejorar la relacion
sefial a ruido del sistema.

El andlisis de acoplamiento de circuitos a frecuencias de microondas puede ser llevado a
cabo de forma analitica, sin embargo, la complejidad representa una caracteristica de este
método. De forma alternativa, la carta Smith provee una ayuda grafica muy til en la
solucidn de este problema con exactitudes lo bastante suficientes para la mayoria de los
disefios de amplificadores a transistor (de 5 a 10 %). La carta Smith es basicamente un

1w Alnrenccn waalaw Ao laa Lt _a
trazadn de tndac lac "“,“_‘“f'.'.’..“.'.‘:'.’.s pannlnﬂ anben e dicgrama potar de o coctiiintes de

reflexion I'. Usando la carta Smith normalizada de impedancias y/o admitancias se
pueden llevar a cabo los acoplamientos de forma sencilla [POZ90].

oO— 1
Red
de []
2 Acopla- 2L
- miento

Figura 2.9. Red de acoplamiento de impedancias

El acoplamiento de impedancias normalmente usa elementos sin pérdidas para moverse
desde un punto determinado de impedancia o admitancia hacia el centro de la carta Smith
donde el coeficiente de reflexion es igual a cero. Es importante que este movimiento se
lleve a cabo con el menor nimero de elementos posible; en el caso de lineas de
microcinta se buscard obtener la menor longitud. Los circuitos de acoplamiento pueden
tener tanto elementos de pardmetros concentrados como elementos de parametros
distribuidos. De esta forma se pueden obtener una gran cantidad de combinaciones y dado
que muchas soluciones son posibles, es necesario determinar cuales ofrecen mayores
ventajas en cuanto al desempefio del circuito en el ancho de banda de interés, asi como en
las consideraciones practicas.

En la figura 2.10 se muestra el diagrama de un amplificador de una etapa en donde se
requiere disefiar el circuito de entrada entre el generador y la carga. Si el disefio fuera a
maxima ganancia se buscaria que la potencia disponible del generador fuera entregada a
la entrada de! transistor, y la potencia maxima de salida del transistor fuera entregada a la
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carga. Sin embargo, para nuestro caso se busca un disefio para ruidos minimos, por lo que
a la entrada del transistor se deberd tener una terminacién a la impedancia dptima
[VEN90].

Circuito

500 Circuito| A de | q
de i | Transistor copla- 5: 500

Vg Entrada ma;:to

Salida

]
dr
P

Zopt |/
v

Figura 2.10. Diagrama de un amplificador a transistor de una etapa

De acuerdo a las hojas de datos def ATl 35076 (ver anexo H), se tiene un coenciente de
reflexién éptimo a 12 GHz de T, = 0.44£140°; La impedancia y admitancia optimas se

obtienen mediante las ecuaciones

1+T

Zy =12 1_"”’ = 04318+ 0.3029; (2.18)
opt
y
1
Y,, =5—=15523- 1088/ (2.19)
Zapf

Con estos valores normalizados es posible entrar a la carta Smith y encontrar las
diferentes posibilidades en cuanto a redes de entrada y determinar cual de ellas
proporciona el mejor desempefio.

Como pueden encontrarse un sinnimero de posibilidades, se buscard encontrar los
circuitos de entrada que presenten mejores desempefios. En el caso de los stubs se
preferiran los abiertos sobre los cerrados debido a las ventajas en la construccién de los
primeros en los circuitos de microcinta.

Por medio de la carta Smith se obtienen los elementos que permitiran llevar la impedancia

del generador al valor de admitancia 6ptimo, ¥, para la frecuencia central de 12 GHz. A
continuacién se muestra la obtencion de dos de las redes de entrada:

Acoplamiento con capacitancia en paralelo e inductancia en serie

Introduciendo el valor de Y, a la carta Smith Z}, puede observarse que es posible llegar
a ella desde el centro de la carta a través de una susceptancia en paralelo jB=j1.11 (de A a
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B), y una reactancia en serie jX=j0.8 (de B a C). Los elementos correspondientes al
sintetizar a 12 GHz son una capacitancia de 294 fF en paralelo al generador y una
inductancia en serie de 530 pH.

Tty

%'.';f;pt-us-jl'?("

Figura 2.11. Determinacién de la red de entrada mediante carta Smith ZY

Acoplamiento con stub abierto en paralelo y linea en serie

Utilizando la carta Smith de admitancias puede apreciarse que mediante una reactancia
formada por un stub abierto en paralelo con una longitud igual a 0.123X (de A a B) y una
linea de transmisién en serie de longitud 0.145% (de B a C), se llega al valor de
admitancia 6ptima requerida.

Figura 2.12. Determinacién de la red de entrada mediante carta Smith Y
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En las figuras 2.13 a 2.18 se presentan algunas posibilidades una vez determinados los
valores de los elementos mediante la carta Smith; las impedancia caracteristica de los
stubs y de las lineas es de 50 Q. Para todos los casos, los circuitos fueron sintetizados de
tal manera que la impedancia de salida del circuito de entrada fuera igual a la impedancia
optima a |2 GHz.

Y Y Y Fo)
L =530 pH
500 e
—— C=294fF
Vg
Q

Figura 2.13. Red con capacitancia en paralelo e inductancia en serie

| o

I
500 C= 1326 fF

L = 596 pH

Vg

O

Figura 2.14. Red con inductancia en paralelo y capacitancia en serie

|

500 0.467 A
L =663 pH

Figura 2.15. Red con inductancia en paralelo y linea en serie
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—0

| |
| |
500 C = 1326 fF

Figura 2.16. Red con stub abierto en paralelo y capacitancia en serie

500 0.145 A
Vg 0.123 A
——— }——0o
(a)
r — — — +—>0
500 0.466 A
Vg 0.376 A
(b)

Figura 2.17. Dos posibilidades de redes con stub abierto en paralelo y linea en serie

48



Figura 2.18. Red con doble stub abierto y linea

De acuerdo con los diferentes circuitos de entrada se evalué cuales de ellos ofrecen
mejores ventajas en su implementacién. Por la estructura de los arreglos se descartaron
algunos de ellos, por ejemplo, los que contienen capacitancia en serie resuitan poco
practicos en su construccion. En el caso de haber dos opciones para un mismo arreglo se
desecha la que posee mayores longitudes, dado que a mayores longitudes se tienen
mayores pérdidas y generalmente menores anchos de banda.

En las figuras 2.19 a 2.22 se muestran los factores y figuras de ruido, asi como la
impedancia a la entrada del transistor de los circuitos de entrada que son factibles de
realizar. Para calcular la figura de ruido se calcula la impedancia de salida de los circuitos
correspondientes en el intervalo de 10 a 14 GHz, y se utiliza la expresion (1.107) junto
con los pardmetros de ruido del transistor.

Factor de Ruido Figurn do Rulde {d8]
1.3 1.15
/ 1.1
1.28
/ 1.05 /
1.28 7 1 o
/ ﬁ- 095 /
W 1.24 - /
v 08 /
122 0.85 4
) / 0.8
1.2
] / 0.75 \'--...___"_,_._
\_____.-.-—-—"
1.18 0.7
1 1.05 1% 1.13 1.2 1.2% 1.3 1.35 1.4 1 1.05 1.4 115 12 1.25 1.3 1.35 14
frocuencia [Hz) % 10° #recuencla [Hz) % 16"
() (b)

Figura 2.19. Red con capacitancia en paralelo e inductancia en serie (figura 2.13.)
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Figura 2.19.a. Red con capacitancia en paralelo e inductancia en serie (figura 2.13.)
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Figura 2.20. Red con inductancia en paralelo y linea en serie (figura 2.15)
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Figura 2.21. Red con stub y linea, primera opcidn, (figura 2.17.a)
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Figura 2.22.a. Red con doble stub abierto y linea. (figura 2.18)
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Figura 2.22. Red con doble stub abierte y linea. (figura 2.18)

De las graficas obtenidas puede apreciarse que se obtienen buenos resultados para los dos
arreglos que estan construidos a base de stubs y lineas, se buscard entonces optimizar sus
parametros para mejorar ain mads la figura de ruido en el ancho de banda de interés.
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2.6 Optimizacion de los Parametros del Amplificador

En el disefio del presente amplificador se parte desde un disefio simple de una etapa, hasta
un diseflo multietapa mas complejo. Al efectuar el disefio de las diferentes etapas se
buscan obtener las mejores caracteristicas en cuanto a figura de ruido, ganancia y
relaciones de onda estacionaria a la entrada y a la salida. Sin embargo, de acuerdo a la
etapa que se esté disefiando, algunas de las caracteristicas anteriores tendrdn mayor
importancia sobre las otras, por lo que el énfasis en el disefio de dicha etapa serd
minimizarlas o maximizarlas hasta los niveles previamente definidos en las
especificaciones originales.

El disefic de las redes de acoplamiento permite en primera instancia obtener un circuito
que presenta buenas caracteristicas para la frecuencia a la cual se estd acoplando. Sin
embargo, dado que el amplificador debera trabajar no solo en esa frecuencia sino en todo
un ancho de banda, los pardmetros no seran tan buenos para las frecuencias restantes en
dicha banda de interés. Por esta razdn es necesarin antimizor ¢! circuilc dé avupiamiento.
La optimizacién consiste en modificar los diferentes pardmetros de los elementos que
conforman la red, para que con tales cambios se pueda obtener la respuesta de! circuito
que proporcione los mejores valores en los parametros del amplificador. Este proceso
tiene que ver con minimizar o maximizar una funcién dada,

E=f(x,X5,..0,%,)

donde x; son los valores de los parametros de los elementos que al ser optimizados
proveeran una respuesta en el circuito que sea lo mas cercana a la especificada. Se
buscara minimizar o0 maximizar la funcién £ mediante multiples iteraciones.

En el presente trabajo se utilizé el comando fmins del programa MATLAB, que minimiza
una funcién de varias variables entregando un vector que es un minimizador local de la
funcidn cercana al vector de parametros iniciales.

La primera fase de la optimizacién se lleva a cabo en la red de acoplamiento a la entrada
del transistor de la primera etapa. El propésito es encontrar el promedio de la figura de
ruido minima en todo el ancho de banda del amplificador.

Optimizando dos de los circuitos de acoplamiento que mejor respuesta presentaron, el
arreglo stub y linea, y el arreglo linea con doble stub, se analizaron diferentes funciones
de optimizacion, sus desempefios son mostrados en las figuras 2.23 a 2.42, se presentan la
funciones de optimizacién en términos de la notacién que utiliza MATLAB, el vector de
optimizacién y el promedio en ¢l ancho de banda.

La funcion de optimizacién, E, es la funcién a minimizar, como en este caso el parametro
de interés es la figura de ruido, se evaluan diferentes posibilidades como son su promedio,
el valor maximo, el valor minimo, el producto y algunas otras funciones. El comando
fmins modificara los parametros de la red dentro de ciertos limites, hasta converger al
vector de optimizacion.

53



El vector de optimizacion, xopt, es el minimizador de la funcién, sus elementos
representan los pardmetros de la red de entrada. El primero y segundo elemento
corresponden a la impedancia caracteristica y a la longitud eléctrica del stub,
respectivamente, mientras que el tercero y cuarto corresponden a la impedancia
caracteristica y a la longitud eléctrica de la linea, de forma respectiva.

En el caso de la red con doble stub y linea se muestran los resultados incluyendo los dos
pardmetros adicionales del segundo stub.

Finalmente se presenta el promedio de la figura de ruido en el intervalo de 10 a 14 GHz.

Red con stub y linea

Figura de Ruldo

E=sum(Fj/5
xopt= 4922 39.70° 80.00 27.72°

promedio = 0.84

N S S S S U
0 108 1 1.5 12 125 13 135 14
frocuencia [GHz)

Figura 2.23. Optimizacién de figura de ruido con funcién E,
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Figura 2.24. Optimizacion de figura de ruido con funcién £,
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Figura 2.25. Optimizacién de figura de ruido con funcién E;
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Figura 2.26. Optimizacién de figura de ruido con funcién E,
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Figura 2.27. Optimizacién de figura de ruido con funcion E;
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Figura de Rukdo
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Figura 2.28. Optimizacién de figura de ruido con funcién E,
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Figura 2.29. Optimizacién de figura de ruido con funcién E;
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Figura 2.30. Optimizacion de figura de ruido con funcién E,
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Figura 2.31. Optimizacién de figura de ruido con funcién £y
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Figura 2.32. Optimizacién de figura de ruido con funcién £,

Red con doble stub y linea

Figura de Ruldo
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Figura 2.33. Optimizacién de figura de ruido con funcién £,
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Figura de Ruido
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Figura 2.34, Optimizacidn de figura de ruido con funcion £,
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Figura 2.35. Optimizacién de figura de ruido con funcién E,;
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Figura 2.36. Optimizacidén de figura de ruido con funcién £,,
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Figurs de Ruido
1.3 v v v

L D T T e TRP RIS PYSTYRREPRITTPRY SEPPPIRE
Ao
F (48] : : : i i :
P S RSO SOTOONS STV b (AN S 1
P N S st S S S
1 105 11 15 12 125 13 135 14
frecuencia [GHz}

E s=median(F)

xopt= 41.69 40.25° 73.59 36.29°
109.94 0°

promedio= 0.89

Figura 2.37. Optimizacién de figura de ruido con funcién E;;

Figuras de Ruide

Es=sum(F) sum(F)
088
xopt= 0.0000 0° 66.43 34.83°
08 113.49 31.45°
f (dB]
0.85 promedio= 0.86
08
0rs ; i i i i i i
0 105 11 1ME 12 125 13 135 14
fracuencia [GHz]

Figura 2.38. Optimizacién de figura de ruido con funcién E,s

Figura dé Ruido

E7=sum(F)*(prod(F)*prod(F)})

xopt= 40.11 28.86° 40.15 70.59°
116.00 19.35°

promedio = 0.87

0.75 i i ] i i i H
10 10.5 1 15 12 12.5 13 13.5 14
frocuenda [GHz]

Figura 2.39. Optimizacién de figura de ruido con funcién E,;
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Figura de Rulde
1.05 T T T

Eg=prod(F)"sum(F)

o xopt= 53.94 42.48° 80.00 28.36°
09 94.79 0.01°
F {dB] .
0.85 3 promedio= (.84
08
0.7.-.10 1::.5 :1 111.5 1iz 1;.5 113 1;.5 14
frecuencia [GHz]

Figura 2.40. Optimizacién de figura de ruido con funcién E;s

Figura de Ruido

Eg=sum(F)"prod(F)

o xopt= 40.08 36.70° 80.00 28.96°
o 10893 19.31°
F 1aB) .
085 promedio = 0.85
08
075 i i i i i i i
1 15 #® 15 12 125 13 135 1
fracusnda [GHz]

Figura 2.41. Optimizacién de figura de ruido con funcién E,y

1.05

Eso=sum(F)*prod(F)

085
xopt= 40.00 30.69° 4212 64.30°
0.8 116.00 21.62°
F [dB} .
0.05 promedio= 0.87
08
0.75 i ; ; i i i i
0 105 11 115 12 125 13 135 4

frecusncia [GHz)

Figura 2.42. Optimizacion de figura de ruido con funcidn £y
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De los resultados obtenidos puede observarse que el promedio de figura de ruido mas
bajo para el primer circuito es de 0.84, mientras que para el segundo es de 0.85. Ademads
la red stub linea es mucho mas simple de implantar, por consiguiente se elige la red stub-
linea para efectuar el circuito de entrada del amplificador.
El circuito hasta este punto es mostrado en la figura 2.43.

Tz

0
28.31°
800
——————— Q|
500 Zout
Vg |
O
T
37.08°
43830

Figura 2.43. Red en la etapa de entrada del transistor

Una vez determinado la red en la entrada, es necesario acoplar la salida del transistor.
Para este propdsito es necesario determinar la impedancia de salida Z,,. Obteniendo la
matriz ABCD de cada uno de los elemento que integran el circuito, es posible determinar
la matriz equivalente del mismo mediante el producto de las matrices individuales.

A continuacién se presentan los elementos junto con sus correspondientes matrices ABCD

a) Stub

Zo ABCD,y =) j—1anpr 1
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b) Linea de transmisién

o——_—""" }—°0
cos ¢ JZ,sen
4 ABCD, = .1
7 f J Z_o senfBf  cosf
——tf ~ }—o>

¢) Transistor

Q
A, B;
aco [ ]
o
R 4 _(1*S||)(1_522)+S|2521
T PAYS
A+ 8,)X1+5,)-8,,5,
B.=2Z, 25,
1 (I_Sn)(l"szz)_slzszl
O O =—
“=7 25,
(=80 +8,)+85,5;
D, =
25,

Figura 2.44. Elementos de la primera etapa junto con sus matrices de transmision
Obteniendo la matriz ABCD equivalente
ABCD,;=ABCDy, ABCDjneq ABCDr (2.20)
La impedancia Z,,, es evaluada mediante la siguiente expresién

DZ, +B

z,, =—*t—
“ " CZ, +4

(2.21)

Donde Z es la impedancia de salida del generador.
Sustituyendo en la expresion anterior los elementos de la matriz 4BCD,, se obtiene el
valor de la impedancia a la salida del transistor a 12 GHz.

Z,.~29.41 -j11.86
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Se requiere entonces de una red para efectuar el acoplamiento con la carga de 50 Q.
Usando nuevamente la carta Smith se obtuvieron diferentes redes, las cuales se muestran
en las siguientes figuras.

0.153 A
50Q
0.089 &

(a)

0.45 A
$ 500
0412% 7

(b

Figura 2.45. Dos posibilidades de acoplamiento con linea y stub abierto

a) Primera opcién

Figura 2.46.a. Dos posibilidades de acoplamiente con doble stub y linea
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0.125 A
0.428 A 00648 2300

(b) Segunda opcidn

Figura 2,46. Dos posibilidades de acanlamientn con dahle ehrh v linea

A continuacién se muestran los valores de relacién de onda estacionaria en la salida del
amplificador para cada uno de los circuitos propuestos.

Coeficiente de Reflexion
0-4 L ) T T L T T

SWR
1.6

1 1.05 11 1.18 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
frecuencia x10 1"

Figura 2,47, Acoplamiento con linea y stub, primera opcién
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06

8 Coeficiente de Reflexion

T T : L] ‘E L] T
08k e
33 O
0.2 T .........
0 i ; i ; ; ; H
1 1.05 1.1 1.15 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
. . ) frecuencia 10
8 Relacion de Onda Estacionaria x 10
L T T T L) 1 T
............. l..-........... .......-.......‘:.......\........1
1.3 135 14

frecuencia x 10"

Figura 2.48. Acoplamiento con linea y stub, segunda opcién

Coeficiente de Reflexion

0.4p . --- , .............. Fereenen ‘ ................ R S §
r ' :
02 ................................................................... -
0 i i i ¢ i i i
1 1.05 1.1 1.15 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
{ 0
4 Relacion de Onda Estacionaria frecuencia x 10
] R Jesmnnmmatiannansns bennsnnnn ................ ‘ .............. N
SWR : :
] U S et i
1 E i } ; H i i
1 1.05 1.1 1.15 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4

. 10
frecuenciax 10

Figura 2.49. Acoplamiento con doble stub y linea, primera opcién
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Coeficiente de Reflexion

r
0 1 H i H H i 1
1 1.05 1.1 1.15 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
H 10
4 Relacion de Onda Estacionaria frecuencia x 10
16k NG OUTUR FOURUUOY OOV SO ISP SO
SWR {4l i NG hemanas b Seecens U AU e
12feeeen e xS SUUDRUUR SRR SOSORNE ORI OO
1 i i : : : _

1 1.05 1.1 1.15 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
frecuencia X 10"

Figura 2.50. Acoplamiento con doble stub y linea, segunda opcién

De los resultados obtenidos puede apreciarse que la red que posee menor relacién de onda
estacionaria es la segunda opcion del acoplamiento con doble stub y linea. Por lo que el
siguiente paso sera optimizar los parametros de esta red en el ancho de banda del
amplificador. Optimizando las longitudes eléctricas y las impedancias caracteristicas de
los stubs y de la linea, se presentan en las figuras 2.51 a 2.55 los resultados obtenidos. El
primer elemento del vector xopf, para este caso, corresponde a la impedancia
caracteristica en Ohms del primer stub, mientras que el segundo elemento del vector es su
longitud eléctrica en grados, los elementos restantes pertenecen en ese mismo orden para
la linea y el segundo stub, respectivamente.

Ratacion de Onda Estacionada

1.5

1.45

AN

1,35 \ Eyy=sum(T)/5
1.3

ngs \ xopt= 53.46 158.38° 66.59
1.2

\ 24.98° 40.00 20.76°
1.15 Y

1.1

1.05

1
10 10.5 1 1.5 12 125 13 135 14

frecuencla

Figura 2.51. Optimizacioén de la relacidn de onda estacionaria con funcién £,
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Ralacion de Onda E stacionada

|:z4 \ / \ Ep=max(T)

£\ / xopt = 60.72 166.22° 66.68
12 A A 30.13° 40.24 16.98°

D\ |/
o\ |/
w1V

10 10.5 H s 12 128 13 135 14
focuencla

Figura 2.52. Optimizacién de la relacién de onda estacionaria con funcién E;,

‘e Raiacion da Onda Estacionana
Nl T T
1.8 AN
14 \ Ep=min(T’)
%13 \\ xopt=51.19 160.89° 50.03
12 \\ 44.35° 49.48  23.20°
AN

1
10 0.5 11 1.5 12 125 12 135 14
fracuencia

Figura 2.53. Optimizacidn de la relacién de onda estacionaria con funcién Es;

Ralacion da Onda Eslacionara
1.7
1.8
15 \ E;=prod()
1.4 ™
g \ xopt= 50.90 158.60° 49.66
1.3
2 \ 43.80° 51.30 23.08°
' ~
1.1 \,,
[~
‘10 10.5 3] 1.5 12 125 13 135 14
fracuencia

Figura 2.54. Optimizacién de la relacion de onda estacionaria con funcién E,,
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Relacion de Onda Estacionana

1.4 \ E}_;:Sllm‘ﬂ.-) "prod(]")

€12 \\ xopt=50.46 160.93°49.47
' AN 45.36° 49.67 22.90°
‘ <

AN
~_ |

1
10 10.8 1 138 12 128 13 135 1
frecuencia

Figura 2.55. Optimizacién de !a relacion de onda estacionaria con funcién £y

Los mejores resultados en la optimizacién de esta red se obtuvieron nara la fincidn
promedio. En la figura 2.56 se presenta el disefic de la primera etapa.

Ta

T2 24.91°
66.59 Q

28.31°
80Q

AR

50Q

20.74°
40 Q2 N
158.26° Ts 2500
5346 02
| e |
Le——
T
37.08°
43.83 Q)

Figura 2.56. Primera etapa con pardmetros optimizados

|

Un aspecto importante después de haber obtenido €l circuito anterior es evaluar su
estabilidad para todo el ancho de banda de operacion del transistor, dado que por ser éste
un elemento activo, pueden presentarse condiciones en la red para ciertas frecuencias que
ubiquen al circuito en una condicién de inestabilidad y por consiguiente, se presenten
oscilaciones.

En la figura 2.57 se presenta la grafica del factor k y |A|
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COEFICIENTE DE ESTABLIDAD

/\\/

0.5

0 2 4 8 8 10 12 14 18 18

frecuvencla [Hz] <10t
, dot
oo / "-..,-""“‘\v I
08 1
0.7}
08 /
io,f, [
0.4
0.3 l
02
0
0

2 4 [} 8 10 12 14 18 1B
Fecuencia [Hz} x 10"

Figura 2.57. Gréficas de los pardmetros de estabilidad en el intervalo de 0 a 18 GHz

De las graficas anteriores puede observarse que se presentan problemas con el factor de
estabilidad k para frecuencias menores a 10 GHz. Si bien es cierto que estas frecuencias
se encuentran fuera del ancho de banda del amplificador, no lo estan para las frecuencias
de operacion del transistor, por lo que serd necesario estabilizar al circuito en todo el
ancho de banda.

Para tal efecto se propone una red de estabilizacion a la entrada del transistor como la
mostrada en la figura 2,58 mediante un arreglo en derivacion formado por una resistencia
en serie con un stub A/4 en corto. La resistencia tiene el propésito de modificar la parte
real de la impedancia de entrada al transistor, sin embargo solo interesa hacerlo en las
frecuencias fuera del ancho de banda del amplificador, ya que el efecto de la resistencia
dentro del ancho de banda representa una fuente de ruido, y como lo que se busca es no
incrementar dicha figura, se requiere bloquear este efecto para el ancho de banda del
amplificador. Para conseguir esta caracteristica se usa un stub A/4 en corto, cuya
impedancia es muy alta para la frecuencia central del amplificador, y gradualmente
decrece a medida que se aleja de dicha frecuencia, teniendo una impedancia muy baja
para las frecuencias donde se presenta la inestabilidad.
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Se inicia con un valor de 50 Q tanto para la resistencia como para la impedancia
caracteristica del stub.

2 500

Figura 2.58. Circuito con red de estabilizacién para frecuencias fuera de banda

Las partes real e imaginaria de la impedancia de la red de estabilizacién son mostradas en
la figura 2.59.

Parte Real de Z et x10" Parte Imaginaria de Zest
51 T v T v v 1 - v - T v v
0 :
Y ESUUOE FUURUUE ORI NP S0 TS 0 RO |
Ret
-] TEEREN R R N T Vifemmadinniaitninn, g
Im{Zest) H
_3 ........................................................
49 i — i H i i H 5 i H i i ; i H
02 04 06 08 1 1.2 14 18 18 02 04 o8 08 1 1.2 1.4 1.8 18
frecuancla {Hz] x 10 Frecuencia[Hz) X 10"

Figura 2.59. Parte real e imaginaria de la impedancia de la red de estabilizacién

Evaluando la respuesta con la red de estabilizacién, se obtienen los resultados mostrados
en la figura 2.60.
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COEFICIENTE DE ESTABILIDAD

N\
3 N
2 \ yd
\
1 /
0.2 0.4 [1X) 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8
trecuencla [Hz] x 10°
COEFICIENTE DE ESTABLIGAD
1.14
112 /
: s
1
1.1
-« 1.08 /
1.08 /‘
1.04 /
1.02 \
08 085 08 085 1 105 11 115 1.2
frecuencia [Hz) x 10"
del
1
0.65 L M p
~
0.8 \ ]
. | ]
- 08 \ I
§ 075 \ {
- |
0.85 \ l
0.8
¥
0.55
0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.8 1.8
tecuencla [Hz) 10®

Figura 2.60. Factores de estabilidad del amplificador

Puede apreciarse que ahora el amplificador es estable para todo el intervalos de
frecuencias de operacion del transistor, sin embargo, es necesario cuantificar las pérdidas
debidas a la resistencia en el ancho de banda del amplificador, para determinar su efecto

sobre la figura de ruido.
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Para este propésito se obtienen las admitancias equivalentes de la etapa de acoplamiento,
Ys, de la red de estabilizacién, Y,,, y de entrada en el transistor, ¥;,, para de esta forma
determinar su parte real y asi conocer el porcentaje de pérdidas en la red de estabilizacion.

V

Ys Yes: Yin

—_— b B )

Figura 2.61. Circuito equivalente del amplificador para evaluar pérdidas

Obteniendo la parte real de las admitancias, se puede determinar la potencia en cada rama

a través de la expresién P = GV?; por sencillez se considera ¥ = 1, entonces el porcentaje
de pérdidas debidas a la red de estabilizacién esta dado por

G
% Perd = = 2.22
e G.: + Gm + Gin ( )

A continuacién se presentan las graficas para diferentes valores de la impedancia
caracteristica del stub.

COEFICIENTE DE ESTABRLIDAD Perdicas
1.4 12

N 7 S 1

1 0
[+X ] 07 [+1.] 0.8 1 1.1 1.2 1.3 1.4 1 106 1 115 12 128 1.3 138 14
frecuencia {tiz) x 10% Fracuencia{Hz]

Figura 2.62. Pérdidas en la red con R=50 Q y Z;=70 Q
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COEFICIENTE DE ESTABLIDAD Perdidas

N / " A

N 02 s
\ ] L
1 . ]
06 07 08 08 1 1T 12 13 14 1 106 11 195 1.2 125 13 138 14
frecusncia [Hz] x 10° FrecuenciafHe} x 16°

Figura 2.63. Pérdidas en la red con R=50 Q y Z=60 Q

COEFICIENTE DE ESTABLIDAD

R B F

Pordidas

1.3 \ —— 4
1.2 / /
\\ // 0.8 7
11 \
\____— /]
1 0
0e 0.7 0.8 09 1 11 1.2 1.3 1.4 1 1.05 1.1 1.15 1.2 1.253 1.3 1.35 1.4
frecuencla (Hr] < 10" FracuanclalHz| x 10%

Figura 2.64. Pérdidas en la red con R=50 Q2 y Z,=50 Q

De acuerdo con las graficas anteriores, se tiene que para un valor mas grande de
impedancia caracteristica, las pérdidas son menores, sin embargo, el factor de estabilidad
también disminuye, con lo que se tiene el riesgo de tener una red inestable. Un valor que
ofrece un equilibrio entre estas dos variables es una impedancia caracteristica del stub de
60 Q.

La respuesta de la primera etapa con la red de estabilizacién es la mostrada en la figura

2.65. Asimismo es evaluado el coeficiente de ganancia mediante la ecuacion (2.23) para
determinar si ofrece los niveles necesarios para una etapa simple.

4

Z.|Re(Z,)

G= . (2.23)

(42 +B+cz.2,+D2Z,)
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Donde los parametros ABCD corresponden al arreglo equivalente del amplificador y Z;y
Z. a las impedancias de carga y de fuente, respectivamente.

Figura de Ruido {d8) Coeficlenie de ganancia

0.95 \

o N~
/ . N

F {d8)
\
~ G

]
/

.85 / \
/ 1° \\
0.8 \
O
¥ ~N
‘-—-—__,_______
0.5 8
1 1.05 11 1.15 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4 1 1.03 1.1 1.18 1.2 1.285 1.3 1.35 1.4
frecuencla [Hz] x 10° frecuancha [Hz) x 10"
SWR salida EIAID anteartn

/
HIRY -\ /

/“"'--\ a \ /1
1 B \ i
1 1.0% 1.1 1.18 12 1.2% 1.3 135 14 1 1.05 i1 115 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
frocuencla [Hz) < 10" imcuencie [Hz} 10®

Figura 2.65. Parimetros del amplificador de una etapa

Los parametros de la primera etapa del amplificador se encuentran dentro de los valores
especificados, excepto la relaciéon de onda estacionaria a la entrada. Por lo que sera
necesario minimizarla a los niveles requeridos.

2.7 Diseiio Multietapa

En general, el disefio multietapa es bastante complicado y no tiene una metodologia

aprobada. El proposito del disefio multietapa es sintetizar una red entre dos etapas con las

siguientes propiedades:

1) La impedancia vista en la entrada del segundo transistor debe ser cercana a la
impedancia 6ptima para de esta forma bajar la figura de ruido de la segunda etapa.

2) Debe obtenerse la relacién de onda estacionaria mas baja posible en la entrada de la
primera etapa.
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Al principio, se buscard conectar dos etapas iguales en cascada. Esto nos asegura el
cumplimiento de la primera condicién, dado que al tener la impedancia de salida de la
primera etapa un valor cercano a 50 Q y aproximarse asi a la impedancia del generador,
que seria la condicion mediante la cual se disefio la red de entrada, entonces al conectar
las dos etapas el segundo transistor vera en su entrada la impedancia 6ptima.

Obteniendo los parametros del amplificador para dos etapas en cascada

SWR sailda SWR sntrads
18 10

\ , \ A

(N3 —— "\ /
—— ] 2 — -
1 1
1 1.08 1.1 1.18 1.2 1.2 13 1.35 14 1 1.05 1.1 1.95 1.2 1.28 1.3 1.35 1.4
frecuencla [Hr) x 10° frecueancla [Hz) x 10"

Figura 2.66. Relaciones de onda estacionaria para dos etapas en cascada

Para un amplificador de tres etapas se tiene

SWR salids SWR entracta
1.7 18

1.8 18k

TN b
N ‘ \\

—t ‘ e

1 2
1105 1 115 12 125 13 135 14 05 1Y 15 12 128 13 138 1.4
fecuancia [Hz] x 10® frecuencia [Hz} =10®

Figura 2.67. Relaciones de onda estacionaria para tres etapas en cascada

De acuerdo con los resultados, aparece que también se obtiene un mejoramiento en la
relacién de onda estacionaria de la entrada. Por esta razén, la conexién directa de etapas
en cascada puede ser un punto de partida para construir amplificadores multietapa.

Con el propésito de hacer més sencilla la construccién del amplificador, es necesario
obtener un stub equivalente de los stubs de salida y de entrada (a y b) en la conexién
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(figura 2.68),. El stub equivalente debera tener una admitancia igual a la suma de las
admitancias de los dos stubs. Se sabe que la admitancia de un stub abierto esta dada por

't ¢
sub = d an(ﬂ ) (224)
Z,
por lo que la longitud se determina mediante
Bt=tan™ (Y., Z,) (2.25)

Haciendo Y, igual a la suma de las admitancias de los stubs y Z; el promedio de sus
impedancias caracteristicas. A 12 GHz se obtiene Y,,,; igual aj0.0267 y Z, igual a 41.9 €2,
por lo que usando (2.25) se obtiene una longitud eléctrica de 48.09°.

Fg; \:\Y—j’ﬂ NN
SONANY NN

v

500
stuba stubb
Figura 2.68. Amplificador de dos etapas
500 \ \ \ $ 500
Vg :

stub equivalente

Figura 2.69. Amplificador de dos etapas con stub equivalente
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Con el propésito de determinar la figura de ruido del amplificador de dos etapas es
necesario determinar las ganancias de cada etapa en particular a fin de aplicar la
expresion de figura de ruido de redes en cascada.

Considerando que la primera etapa estd formada hasta antes de la segunda red de
estabilizacion, se tendria una red representada por sus parametros ABCD como la
mostrada en la figura 2.70.

Zr ABCDe: [] Z:

al-
[

'
[
v
Zouwr
"
[y
)
L

Figura 2.70. Circuito para determinar la ganancia de la primera etapa

Donde ABCD ., es la matriz de transmision de la primera etapa, Zr es la impedancia de la
fuente y Z; es la impedancia de carga.
El coeficiente de ganancia kp; de la primera etapa esta dado por la expresién

_ efRe(Z;)

kpl= Re(Z._) (2.26)
donde ef esta dada por
Z, +2,, ’
el = —Z""ku (2.27)
L
y ku por
ZL
ku (2.28)

B (4,2, +Z2.(C,Z,+D,}+B,)

De acuerdo con la figura 2.71 se representa la segunda etapa del amplificador. ABCDe2
representa la matriz de transmisién que comprende desde la red de estabilizacién del
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segundo transistor hasta el stub antes de la carga. Zr; es la impedancia de salida de la
primera etapa y Z¢ es la impedancia de la carga.

Zri ABCDe: [] Zc

L}
<«

1
+

’
Lout el ::’
")

Figura 2.71, Circuito para determinar la ganancia de la segunda etapa
Para evaluar el coeficiente de ganancia kp, de la segunda etapa se utiliza la expresién

_ 4 Re(Zm ) Re(ZC )Iku2 lz
2

(2.29)

donde ku; esta dada por
(AdZC + ZFI (Ctlzl. + Dc! ) + BcZ)

ku2 (2.30)

Obteniendo los coeficientes de ganancia kpl y kp2, se tiene

Coefclenia do Ganancle 0o ia primera staps

\"'\\
13 ™~

) N

- N
9 \\
a
1 1.05 11 1.18 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
trecuencla [Hz] x 10°

Figura 2.72. Coeficiente de ganancia de la primera etapa
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Coeficients da Ganancia de la segunda alapa

N

N

1 1.05 1.1 1.15 12 1.25 1.3 1.35 1.4
focuencia [Hz} x 10°

Figura 2.73. Coeficiente de ganancia de Ja segunda etapa

Calenlandn la fionra de mitdn nor madin Aa
o p ridn nor madin A

F, -1
kp!

F=F + (2.31)

Donde F, y F; corresponden a las figuras de ruido de la primera y segunda etapa,
respectivamente.

Calculando la figura de ruido F para el amplificador de dos etapas, se tiene

Figura de Ruldo

Vv
0.85 /
\\/—-___

08
10 15 11 1% 12 128 13 135 W
fracyencls {GHz)

Figura 2.74. Figura de ruido de! amplificador de dos etapas

La optimizacién para el amplificador de dos etapas buscard ahora, por una parte,
minimizar ia relaciéon de onda estacionaria a la entrada, y por otra, hacer lo méas plana
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posible la curva del coeficiente de ganancia. Sin embargo, al obtener estas modificaciones
en la respuesta se veran afectados los pardmetros restantes, por lo que sera necesario no
alterarlos significativamente a fin de no sacarlos de los intervalos definidos en las
especificaciones de disefio. Dado que algunos de los pardmetros se encuentran en valores
bastante aceptables, se podra perder un poco en ellos a fin de ubicar los restantes dentro
de los intervalos requeridos.

Asi, dado que la figura de ruido y la relacién de onda estacionaria a la salida se
encuentran bastante sobrados en las especificaciones dadas, se buscard a expensas de
ellos, disminuir la relacién de onda estacionaria en la entrada y hacer lo mds plana la
curva del coeficiente de ganancia.

Para tales efectos se propone una funcién de minimizacidn con estos cuatro parametros,

E=a,f(F\+a,l.(SWR_Y+n. f(SWR V+a f (ir 71N

NT TS

Donde f;, /2 f; ¥ f¢ son funciones de cada uno de los pardmetros en el intervalo de
operacién del amplificador, y a,, a,, a, y a, son coeficientes que definen un peso sobre

cada parametro de la funcién.

Una vez probadas diferentes funciones y diferentes pesos sobre las mismas, se muestran
los resultados de la optimizacion. En la figura siguiente se muestra el amplificador de dos
etapas optimizado, asi como sus pardmetros

Ti Ts T7 To
40.36 Q 49.02Q 57.77Q 43.66 Q
39.60° 42.05° 154.08° 20.74°

Ts
Ta Ts Q: 500
50 Q 69.92Q 66.15Q 63.02 Q

33.55¢ 30.38° 26.93°

Figura 2.75. Amplificador de dos etapas optimizado en longitudes e impedancias caracteristicas
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A fin de minimizar los efectos pardsitos en las discontinuidades, se busca hacer més
pequefio el ancho del stub o de la linea de transmision, por lo cual se trabajara con

10.3 1n 1.8 12 12.5 179

l“ocunﬂ:ll {GHz]

12.8 14

Ganancia
240
zzo\\
200
N
o\
L] \
180 N
10 \\
e
120 TT——
100
10 10.5 1 1.5 12 125 13 13.5 14
frecuencia [GHz]
SWR enirada
2.5
2 \ 7
y
1.8 \ /
\ /
\/
110 108 n 1.8 12 125 13 13.5 1
frecuencia (GHz)

Figura 2.76. Parémetros del amplificador de dos etapas

impedancias caracteristicas mayores a 60 £.
Optimizando con esta restriccion se muestran a continuacién el circuito y sus parametros.

Ti
62.99 Q2
50.54°

50Q

T

L

Ta
79.950)
32.69°

_ -
Ts Tz Te
63.19Q 63590 60 Q
47.81°  151.92° 20.74°
Ts
Te @ 61.670Q 08
78.97Q 3 0
30.67°

Figura 2.77. Amplificador de dos etapas con impedancias de stubs y lineas mayores a 60 (2
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Flgura de Ruldo Coeficlente de ganancia
0.99 190
0.58 4 180
// AN
0.06 180
= 0.88 150
] \ ] \
Ll 2] 140 \
(1] o 130
a.62 \\ / 120 \
0.0 \\__..f 1o ]
08 100
1 105 M NS 12 128 13 135 14 10 108 11 1S 12 125 13 15 M
recuencia (GHz) kecuancis [Hz}
SWR saiida SWR entrads
15 28
, /
1.48 / 24
7
\ / 22
NN \ /
R 4 N
1.28 \\ // o, /
\ /
N ' 18
1.15 \\ // /
1.4
1
' 7 |
1.08 1.2
0 108 M N5 12 125 13 135 M 0 15 11 s 12 128 13 135
frecuencia (GHz) frecuencia {GHz]

Figura 2.78. Pardmetros del amplificador de dos etapas de la figura 2.77

Conectando {a tercera etapa y optimizando el circuito con el propésito de disminuir aiin
mas la relacién de onda estacionaria a la entrada y hacer mas plana la curva del
coeficiente de ganancia, se obtiene el siguiente circuito, asi como sus parametros

Tz
n T Ts T To 61.7130}
62,99 02 T2 60810 63.190  60.550 60030 34270
50.54° 62190  533° 4781°  691° 49.68°
28.37°
r
03] Tn
Ta b Q2 Ta Tio <
o 800 o3 78960 68850 9 80 £2
789741 4 . 5 34.42
32.69° 30.67° 3226 11.81
>
3500
L

Figura 2.79. Amplificador de tres etapas
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Figura de Ruildo Genancia
1.18 2600
11 20 \
2200
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0.88 o= Y
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0.8 M | ] \\
. 1400 ] —
"]
o.83 1200
10 10.5 1 ns 12 175 13 135 14 10 10.5 1 1.8 f2 12.5 12 138 14
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SWR ssiica SWR snirada
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\ / y
5 1.8
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\ / e \\ -
v\
1.15 1.2
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Figura 2.80. Pardmetros de! amplificador de tres etapas

Llevando a cabo el andlisis de estabilidad, se obtuvieron los siguientes resultados

COEFICIENTE DE ESTABLIDAD COEFICIENTE DE ESTABILIDAD
500D 300
4800
000 250
i \
\ 200
e \
x 2500 \ = 150
a0l | \
1500 \ l 100
ool /
ool ! ®
N ___.-—-—-—--L/
02 4 8 ] 10 12 14 168 18 04 B .} 10 2 14
trecuencia [Hz) tnacusncia {Hz}

Figura 2.81. Valores de k y {A| para el amplificador de tres etapas
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COEFICIENTE DE ESTABILIDAD del
6.5 0.99

-] / 0.68
55 / 0.97

5 - ¥
45 / 0.95 Vi

. 4 TN 7
o~ / e /
B / oo /
0.9 \ f
0.9 \/

8.5 L] 9.5 10 2 4 [ 8 10 2 14 16 18
frecusncia [Hz) Wecuencls (Mz]

/N

bl
N L]

Figura 2.81.a. Valores de k y |A] para el amplificador de tres etapas

De los resultados anteriores puede observarse que el circuito es estable
incondicionalmente para todo el ancho de banda de los transistores. Ademas de tener
buenas caracteristicas en lo que se refiere a los parametros del amplificador, dado que se
ubican dentro de las especificaciones iniciales.
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2.8 Dicontinuidades

Las redes de microondas contienen lineas de transmisién con diversos tipos de
discontinuidades entre si. En algunos casos las discontinuidades son debidas a las
inevitables transiciones de tipo eléctrico o mecanico de un medio a otro, por lo que en
muchos de los casos los efectos que producen son indeseables. En otros casos las
discontinuidades son introducidas a propdsito para que el circuito ejecute cierta funcion
eléctrica.

Aunque los efectos de las discontinuidades provocan variaciones muy pequefias en los
valores de las capacitancias e inductancias (menores a 1 pF y a 1 nH), las reactancias de
estos elementos no pueden despreciarse en frecuencias de microondas y en la banda
milimétrica.

Las discontinuidades en la linea de transmisiéon pueden ser representadas mediante un
SirSuils Cquivaiciis ou uictiv puniv de ia iinea. Dependiendo del tipo de discontinuidad,
el circuito equivalente puede ser un simple elemento en derivacién o en serie a través de
la linea, o en el caso general un circuito T o 1.

Los valores de los componentes del circuito equivalente dependen de los parametros de la
linea y del tipo de discontinuidad. Una vez conocido dicho circuito, puede ser
incorporado a la red de microondas para evaluar su efecto en la misma [ITO87].

Las discontinuidades en el presente amplificador se forman por las uniones de los stubs y
las lineas, teniendo dos variantes: la unién en angulo y la unién en T.

A continuacién se muestran las uniones junto con su respectivo modelo eléctrico con base
en elementos de parametros concentrados [WAD91].

Unién en angulo

(-]
-]

Figura 2.82, Discontinuidad y modelo eléctrico de la unién en 4ngulo
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La discontinuidad creada por una unién en angulo es dada por Ramesh [RAM78]

L/h=100(4Jw/h-421) (nH/m) (2.33)
para w/ h<1
(14¢, +125)(w/ h) - (1836, -225) 0.02¢
= ’ ’ F/ 2.34
Clw T L (pF/m) (2.34)
para w/h21
Clw=(95¢, +125)(w/h)+52¢,+7  (pF/m) (2.35)

Estas ecuaciones tienen una exactitud del 5% para

255¢, 515

0lsw/h<S

Unién T

T2

L2

T : Ti
L: Li !

!
]

Figura 2.83. Discontinuidad y modelo eléctrico de la unién T
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Existen diversas referencias para el calculo de los elementos en la discontinuidad T.
Ramesh nuevamente ofrece expresiones de disefio, sin embargo, estin dadas para
diferente dieléctrico, por lo que para nuestro caso se lleva a cabo una aproximacion.
Considerando que una unién T estd formada por dos uniones con angulos, se pueden
calcular las discontinuidades para cada una de las uniones; e} arreglo equivalente es
mostrado en la figura 2.83, donde L, y L, son las inductancias respectivas de las uniones |
y 2, mientras que L, y C, son los promedios de las inductancias L, y L,, y las capacitancias
C,y C,, respectivamente.

L1 ELI ng L2
| AN

1

Figura 2.84. Aproximacidn de la discontinuidad de la unién T

C C:

Lt

Figura 2.85. Modelo ¢léctrico de la aproximacion de ia discontinuidad de la unién T
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A continuacién se muestran las discontinuidades del
valores de sus elementos.

circuito, asi como sus respectivos

21.1 pH 21.1 pH
Z0=62.99 Q o N, M 0
Z=62.19 Q - 6%
o 0
Figura 2.86. Primera unién con éngulo
103 pH 10.3 pH
o a2 I NOen, Py
-L 47.1 fF
Figura 2.87. Segunda unién con dngulo
8.1 pH
7.8pH 8.4 pH
0 —Y J_ F%aaat o
4433 fF
Figura 2.88. Primera unién T
11.1 pH 1.1 pH
20=60.55 Q2 o AN J_ reen °
T 482 fF

Figura 2.89. Tercera unién con dngulo
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14.95 pH

11.6 pH 183 pH
O- Y Y 0

Il

538fF

L

o

Figura 2.90, Segunda unién T

Zo=61.713Q 9.3pH 9.3 pH
O 'aang aapp Fo)

84251
o 0

Figura 2.91, Cuarta unién con dngulo

Introduciendo al amplificador las redes que modelan las discontinuidades, se muestra a
continuacion el circuito, asi como los pardmetros del amplificador
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Tiz

9
. 93pH
Q!l—i_l—m
Tn J_ N
500 458 (F < 500
34.42¢ <
i 1
Figura 2.92. Amplificador incluyendo discontinuidades
Figura de Ruido Ganancia
118 2600
1.9 A 2400
105 ,/ 20y
- / 2000
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~J / 1600
K
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0.8 1200
105 1 N5 12 125 13 138 4 10 108 11 1rs 12 128 13 138 14
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Figura 2.93. Pardmetros del amplificador introduciendo al modelo los efectos de las
discontinuidades

Debido a los efectos de las discontinuidades, puede observarse que se han modificado los
pardmetros de! amplificador, por lo que sera necesario llevar a cabo un proceso de
optimizacion, solo que ahora no es posible optimizar las impedancias caracteristicas de
las lineas y los stubs, dado que a partir de sus Uitimos valores se determinaron los
modelos eléctricos de los efectos de las discontinuidades. Por tanto los parametros a
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optimizar son ahora las longitudes de las lineas y los stubs. A continuacién se muestran
los parametros del amplificador después de optimizar dichas longitudes.

re— pr—
Ti Ts Ts Tr To
62.99 Q T: 60.81 0] 63190 60.550 60.03
44.06° 62.190 6.19° 38.45° 691° 56.45°
27.22°
Q: Ts Ts 4 Q Ts Tio ‘E @
g0 18970 2 78960 68.85Q 4 31.54°
32400 27650 U 13540 .3
50 <
500 b3
Figura 2,94, Amplificador con longitudes optimizadas
Figura de Ruido Ganancia
1.02 2400
\
1 / 200 \
- / 00—
= / \
oo /“ © 1800
w
0.58 \\ / \
WA 7 T )
1400
L]
o.mlo 10.5 11 11.5 12 128 13 13.8 14 ﬂm‘o 10.5 1" 1.5 12 128 n 138 L]
recuencla [GHr) frecuencia [GHz]
SWR sallda SWR entrada
1.8 21
17 A z
19
/ 7
/ 18
g 1.5 / § 1.7 /
@ 14 T~ / “ 8 '\\ /
\ / .5 \“R /
1.3
/ B /
12 i 13 \\ ez
‘.110 1I0.5 11 11.5 12 128 13 135 14 1‘210 10.5 1 1.5 12 125 n 13.5 "
frocuencia [GHz] Fecuencls [GHz]

Figura 2.95. Parmetros del amplificador de la figura 2.94
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Analizando estabilidad se obtuvieron los siguientes resultados

x 10" COEFICIENTE DE ESTABILIDAD COEFICIENTE DE ESTABILIDAD

0.2 /
0 N 0 ot
2 4 8 a8 10 12 T4 18 19 4 .} 8 A [+] 12 14 18
frocuencla [GHz] frecuencia [GHz)
COEFICIENTE DE ESTABLIDAD det
T T T T ] 0.98-
™~
/ \
8.5
6 / 0.68
T
%] /
/ 054
5 \
- 45 i 0.82
4
/ 0.9
¥ / \ /
—
3
I 0.8
28 — /
\/
2 0.08
8.5 ] 85 10 2 4 [ 8 10 12 14 18 18
trocuencia [GHz) focuencla (GHz|

Figura 2.96. Valores de k y |A] para el amplificador de tres etapas incluyendo efectos de discontinuidades

Los parametros del amplificador se encuentran dentro de las especificaciones originales y
ademds, se tiene estabilidad incondicional.
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2.9 Redes de polarizacion

Uno de los aspectos no menos importantes en el disefio del amplificador son las redes de
polarizacién de sus dispositivos activos. El costo en decibeles de la figura de ruido o de
ganancia de potencia puede ser alto cuando se tiene un mal disefic en los circuitos de
polarizacién.

El propésito de estos circuitos es establecer un punto de operacién estable para los
transistores, este punto debe mantenerse constante sobre las variaciones de temperatura y
de los pardmetros del transistor, otro propésito es el de proveer un aislamiento entre los
circuitos de CA 'y CD.

En la figura 2.97 se muestra el amplificador con sus redes de polarizacion

T T T T T I

p— — : upr .
S0pF = — 1000 pF S0 pF 100U pF
i _WL—O ZPV _WLD 2V —m—I—O 2V
040 560
T
Jgﬂn 1360

Ci 90° C2 Q0o

50 pF 50 pF
H >

-V ” a -V 500 Som.‘:T
>
L
Iwoo pF 50 pF 1000 pF 1000 pF

| S
b3
500 30k
1000 pF 50 pF IWOO PFI I I I

Figura 2,97. Amplificador con circuitos de polarizacién

El voltaje de polarizacion en la compuerta del transistor es introducido a través de la red
de estabilizacién en el extremo del stub en corto por un circuito divisor de tensién y una
resistencia de 50 Q, los capacitores de 1000 pF sirven para desacoplar la fuente de
alimentacion.

El voltaje al drenaje del transistor es alimentado por una resistencia de 50 Q y un stub de
longitud A/4 con una impedancia caracteristica de 130 €, esto con ¢l fin de afectar lo
menos posible la respuesta obtenida dentro del ancho de banda del amplificador.

Los capacitores de 50 pF entre etapa y etapa sirven para desacoplar las componentes de
directa debidas a la polarizacion de los transistores.
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Considerando el efecto de las redes de polarizacion se llevé a cabo una iltima
optimizacion de las longitudes de las lineas y los stubs, obteniéndose el siguiente circuito

I L. or L Lo

50 pF -
e s T
s6Q T 500 60-;; .

63190 Ta 00 ¢

T 38.40° Ts T 6
130G a0 c
o0 o | |9 g 96

32410 sopF| | 27620 3207 SOpF

T
60.81 2
6.24°

- AV
5041 S0KNY I °
-
qb
50 pF 221000 pF, 1000 pF

ILI

Figura 2.98. Amplificador multietapa con pardmetros optimizados

Los pardmetros se muestran en las siguientes gréficas

Figura de Ruldo Ganancla

E 0.88 / E s
w Q \
/ 2
0.08
.5
0.04 -
) EY [ =]
0.92 30.5
10 10.5 1" 1.5 12 125 123 135 14 10 0.5 1" 1.5 12 125 13 138 14
frecuencia [GHz) frecuoncia (GHz)

Figura 2.99. Pardmetros finales del amplificador
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SWR salida SWR entrada

y

\\

1.3 \ 7 \ A

1.2 \\ / 12 g

11 1

1105 11 1.5 12 128 13 135 14 0 105 11 118 12 125 13 135
frocuancle [GHz) facusncla [GH)

Figura 2,99.a. Pardmetros finales del amplificador

Analizando la estabilidad del circuito en todo el ancho de banda del transistor. se tiene

x 10" Coeficlents de Esiabildad Coadclenta de Esiabllidad
2 2%
1.8
16 200
1.4 \
1.2 \ 150
il / . \
ool [ o
il | \
il | WEEAN /
0.2 \ [ \ /
o \ 0 S
2 4 8 B 10 12 14 18 18 4 8 8 10 12 14 18
focuencla (GHz} fracuencla [GHz]

Coeficlonte de Estabiidad det

LX) 0.68
8 / 097 /\

s
. / 08— D
. : / 0.5 '\\ /
) V4 o 054 AN

w
tn
oelt.

. 0.63 7
: 7 o \ [
IZ \\ ,/ 0.9 \ /

1.5 0.89
a 8.5 9 8.5 10 2 4 [} ] 10 12 14 16 18
frecuencia [GHz] frocuencia (GHz]

Figura 2.100. Andlisis de estabilidad del amplificador.

Se tiene estabilidad incondicional para todo el ancho de banda del amplificador, y
también se tienen los parametros dentro de las especificaciones de disefio.
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2.10 Construccion del Circuito det Amplificador

Con el propdsito de construir el circuito impreso del amplificador, se utiliza un substrato
fabricado por la firma Rogers Corp., el cual posee las siguientes caracteristicas

Material Constante Factor de disipacién
dieléctrica (tan d)
R0O4003 341 0.0030

Tabla 1. Propiedades del substrato dieléctrico

Con base en las caracteristicas del material, con una 4 igual a 0.51 mm. se obtuvieran las
dimensiones fisicas de las lineas y stubs que satisfacen las impedancias caracteristicas y
las longitudes eléctricas de nuestro disefio.

Elemento del circuito Ancho (w) en Longitud (/) en
milimetros milimetros
T, 0.800 1.965
T, 0.818 1.154
T, 0.852 0.264
Ty 0.504 1.401
Ts 0.795 1.633
Ts 0.518 1.193
T, 0.858 0.291
Ty 0.518 1.386
Ty 0.870 2.392
Tio 0.679 0.578
Ti 0.504 1.430
g 0.830 1.462
Tp1s Tp2s Tps 0.140 4.006
Te1s Tezs Tes 0.870 3.813

Tabla 2. Dimensiones fisicas de las lineas y stubs

En la figura 2.101 se muestra el circuito esquematico del amplificador considerando los
valores de la tabla 2.
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50 pF 221000 pF == 1000 pF 50 pF 1000 pF SOPFIIDOOprI IIOOOpF
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Los capacitores de 50 pF se construyen mediante un substrato cuadrado de cobre de 1.5

mm de lado, aplicando a una de sus caras una deposicion de SiO, de 2 um de espesor,
después es recubierta con otra deposicion de cobre tal como se muestra en la figura 2.102.

4
Zmn-T—

|
[ i Cobe.
]
|

1.5 mm
Figura 2.102. Construccion de los capacitores de 50 pF

Los capacitores son conectados por su cara inferior al plano de tierra mediante throu-
holes.

El inductor es construido utilizando las terminales de fuente del propio transistor. Se tiene
que la reactancia de un stub en corto es igual a

Xstub en corto jZotanﬁE (236)

dado que las terminales estaran sobre un substrato con & igual a 3.41 y & igual a 0.51
mm, y tomando en cuenta el ancho de la terminal de fuente del transistor es de 1.02 mm,

se tiene una impedancia caracteristica de 54.70 .

Despejando la longitud del stub mediante la siguiente ecuacion se tiene
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=l—lﬂ-tan"(XZ‘—':") (237)

Donde B es la constante de fase en la microcinta.
Formando con las terminales un arreglo en paralelo de dos inductancias de 9 € para

obtener los j4.5 Q a 12 GHz requeridos, se obtiene una longitud de 0.393 mm para cada
stub en corto.

Fuente

- j Drenaje

Compuerta

Fuente

1.02 mm

Figura 2.103. Encapsulado del PHEMT ATF-35076

A

4

AR
PR T : e rE

e —— = o e v 4

Figura 2.104. Realizacion del inductor mediante las terminales del transistor
Mediante la técnica de throu-hole y a la distancia calculada, se conecta al plano de tierra
las terminales de fuente del transistor.

El circuito en forma esquematica se muestra en la figura 2.105 .
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Figura 2.105 . Distribucién de elementos para el amplificador
El amplificador se divide en tres partes, una cavidad se utiliza para colocar el circuito de

microcinta y las dos restantes son usadas para los circuitos de polarizacién. En la entrada
y salida se utilizan conectores estandares tipo K hembra de la firma Wiltron,
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2.11 Pérdidas en la Entrada del Amplificador

Hasta este punto se ha efectuado un disefto considerando que las lineas de transmision y
los stubs son sin pérdidas. Sin embargo, es necesario considerarlas para evaluar la
contribucién a la figura de ruido debido a esta no idealidad de la microcinta. Debido a que
el ruido esta directamente relacionado con las pérdidas, y dado que el ruido de la primera
etapa es el que mayor peso tiene en el amplificador, es necesario llevar a cabo un analisis
para determinar la magnitud de las pérdidas en la etapa de entrada del amplificador y
estimar su efecto sobre la figura de ruido del sistema.

Pérdidas en lineas de transmisién

En el disefo de circuitos de microondas, particularmente en altas frecuencias, la
alenuacion a io largo ce !a linea de transmision es un aspecto de suma importancia. En el
caso de la microcinta, la atenuacién es causada por pérdidas en el conductor, pérdidas en
el substrato y perdidas por radiacién. En el caso de substratos no magnéticos, las pérdidas
en el substrato son cominmente referidas como pérdidas en el dieléctrico y son causadas
por el factor de disipacion del material. Si el substrato es de material magnético, las
pérdidas son causadas tanto por la disipacién del dieléctrico como por las pérdidas
magnéticas. Estas pérdidas son dependientes de las partes imaginarias de la permitividad
y permeabilidad. Las pérdidas en el conductor son causadas por la imperfeccién del metal
usado y son dependientes de la profundidad de penetracién o de la resistividad superficial
del conductor [ITO87].

Para nuestro caso se considera solamente sustratos no magnéticos, entonces la atencion se
centrard en solo dos tipos de pérdidas, las pérdidas dieléctricas en el sustrato y las

pérdidas en el conductor de microcinta y en el plano de tierra.

El efecto de pérdidas puede ser evaluado mediante la constante de atenuacion a, que esta
formada por

a=a, +a, (2.38)

donde los términos equivalen a

a,, pérdidas por conduccion
a,, pérdidas por dieléctrico

La atenuacion debida a las pérdidas del conductor estd dada aproximadamente por
[POZ90]
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R
=1 2.39
a, ZW Np/m ( )

donde R, = Jwu, / 25 es la resistividad superficial de! conductor y W es su ancho.

La atenuacién debida a las pérdidas en el dieléctrico estd definida como [WAD91]

TS Guamstano \Je,
a, =22 L v (2.40)
0
donde
g ~1
Gens = _ . /- (2.41)

y tan$ es el valor de las pérdidas tangenciales del dieléctrico.

Para la mayoria de los substratos de microcinta, las perdidas debidas al conductor son
mayores que las pérdidas debidas al dieléctrico, sin embargo, con cierto tipo de substratos
pueden ocurrir excepciones.

A partir del circuito de la figura 2.106 son evaluadas las pérdidas en la entrada del
amplificador. Se propone sustituir la linea y los stubs por sus respectivas impedancias
equivalentes y asf poder estimar las pérdidas en las resistencias.

——

A las estapas
500 subsecuentes
Vg
O
b wylenmm

Figura 2.106. Etapa de entrada del amplificador
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Con base en los datos de las tablas 1 y 2 y mediante las expresiones (2.39), (2.40) y (2.41)
se obtienen los valores de la constante de atenuacion para la linea y los stubs de la etapa

de entrada; el conductor empleado es cobre y posee una conductividad igual a 5.813 x 10’
(S/m).

En las siguientes tabla se muestran los valores obtenidos para las frecuencias de 10.7, 12

y 13.3 GHz

Constante de atenuacion|10.7 GHz |12 GHz (13.3 GHz
debida al conductor
[Np/m]
O 11 0.535 0.567 0.597
T2 0.530 0.561 0.590

Lo Tes 0.516 0.547 0.576

Tabla 3. Constante de atenuacion debida al conductor

Constante de atenuacién|10.7GHz [12 GHz (13.3 GHz
debida al dieléctrico

[Np/m]

4TI 0.484 0.543 0.602
OdT2 0.486 0.545 0.604

Old Tel 0.488 0.547 0.607

Tabla 4. Constante de atenuacion debida al dieléctrico

Constante de atenuaciéon |10.7 GHz {12 GHz }13.3 GHz
[Np/m]

anm 1.019 1.110 1.198
o2 1.016 1.106 1.195

O Te1 1.005 1.094 |1.183

Tabla 5. Constantes de atenuacién de los componentes de 1a entrada del amplificador

Obteniendo la constante de fase en el circuito de microcinta mediante la expresion

B =k,+J¢, , se muestran los siguientes datos
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Constante de fase 10.7 GHz (12 GHz 13.3 GHz
B 365.5 409.9 4543
B 366.2 410.7 455.2
B rer 366.9 4114 456.0

Tabla 6, Constante de fase en la microcinta

A partir de los valores de las tablas 5 y 6 y con las expresiones siguientes, se encuentran
las impedancias equivalentes de la linea y los stubs, los resultados se muestran en la tabla
7. :

Z
o (2.42)

Zn = tan(ty, + jBr)e ]

2y = 2oy r‘7"’}'[(‘5‘% +jBr )f rz]

Zro = Zogn m"h[(am + jﬁm)e m]

Impedancia [Q?] 10.7 GHz 12 GHz 13.3 GHz

Zr, 0.291-572.1 0.264-j60.5 0.245-j50.7
Zn 0.088+j28.0 0.100+j31.9 0.115+j36.0
Zr, 7.85+j345.4 « | 11752+j5557 9.67-i353.6

Tabla 7. Impedancia de la linea y los stubs de la etapa de entrada

Encontrando la impedancia de entrada Zin de acuerdo con la figura 2.106 se obtienen tos
siguientes valores

12 GHz

Impedancia [C2] 10.7 GHz 13.3 GHz

Zin 19.57-19.17 17.28-15.87 16.94-)0.57

Tabla 8. Impedancia de entrada Zin

Sustituyendo los elementos de la etapa de entrada por sus respectivos valores de
impedancia y los valores de la impedancia de entrada Zin, se obtienen los circuitos para
10.7,12y 13.3 GHz.
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jl42 0088 j28

Nm_m__ﬂm
50 jl.42 50
-t -
e -j235.4 7.85
Ve 0.291
-i72.1 j345.4 T
.

Figura 2.107. Circuito de entrada para 10.7 GHz

j31.9
1 L 2 5 '
50 U
— 11752
v 32099 & 0264
g
-i60.5 j5557 T
T i)
Figura 2.108, Circuito de entrada para 12 GHz
jL.77 0.114 j36
M_M_IWV\—
50 j1.77 50
—=-j189.3 9.67
Ve 0.245
-i50.7 -j353.6 T
T’ T ,

Figura 2.109. Circuito de entrada para 13.3 GHz

La potencia en las resistencias esta dada por

1 o2
P=_—Rll
Rl
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Mediante la expresion (2.45) y determinando las corrientes que circulan en las
resistencias, se calculan las potencias en las mismas, y utilizando

PrTI +RT2 +PPT¢|

% Perd = 100% 2.46
oPerd RT!+R-T2+PI'T¢I+PHX ’ ( )

se obtiene el porcentaje de perdidas en la entrada para cada uno de los circuitos.

En la siguiente tabla se muestran los porcentajes de pérdidas en la etapa de entrada

10.7GHz (12 GHz [13.3 GHz
Pérdidas (en %) [1.785 1.172 2.41

Tabla 9. Porcentaje de pérdidas en la entrada del amplificador

Se tiene que para pérdidas del 2% existe un aumento en la temperatura de ruido del
amplificador de 7 K, o expresado de otra forma, a un incremento en la figura de ruido de
0.1 dB, por lo que para nuestro caso se tienen los siguientes incrementos en la
temperatura de ruido y figura de ruido del amplificador

10.7 GHz [12 GHz {13.3 GHz

Incremento en la temperatura de ruido
(en K) 6.25 4.1 8.44

Incremento en la figura de ruido
(en dB) 0.089 0.058 0.120

Tabla 10. Incremento en la temperatura y figura de ruido del amplificador

Puede observarse que los incrementos no provocan que la figura de ruido se salga de las
especificaciones de disefio.
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Conclusiones

La tecnologia en microondas ha avanzado significativamente gracias al desarrollo en el
area de los semiconductores, cada vez es posible encontrar dispositivos con mejores
figuras de mérito, y en lo que se refiere a las técnicas de bajo ruido, la tecnologia de
transistores de alta movilidad de electrones HEMT ha permitido obtener figuras de ruido
menores a |1 dB en la banda Ku.

La caracterizacion de redes de microondas mediante bipuertos es una herramienta muy
util en el andlisis y diseflo de circuitos y sistemas de microondas. El disefio de
amplificadores de bajo ruido se ve favorecido al utilizar los modelos eléctricos de
parametros distribuidos y concentrados de los elementos que los integran. Asimismo, la
simulacion, a través de la programacion de las ecuaciones que definen dichos modelos,
permite la posibilidad de evaluar diferentes arreglos y condiciones de operacion.

DPedris docintse Gue i discilu de ampililcadores de bajo ruido requiere tundamentalmente
tener una base teérica de redes de bipuertos, de lineas de transmision, de teoria de ruido y
de acoplamiento de impedancias.

Es altamente recomendable familiarizarse con todas las representaciones de bipuertos, ya
que debido a la interconexiéon de los elementos en una red de microondas, la
representacion mediante un determinado tipo de paradmetros facilitard tanto su
comprensién como su andlisis, De la misma forma, la transformacién de pardmetros
permitird resolver los diferentes problemas de interconexién para encontrar redes
equivalentes.

El acoplamiento de impedancias juega un papel vital en obtener circuitos que cumplan las
especificaciones de disefio. Aunque existe una infinidad de redes que permiten efectuar
los acoplamientos a una determinada frecuencia, su desempefio en las frecuencias
restantes es diferente para cada red, por lo que para una determinada aplicacidn sera
necesario encontrar aguella que cumpla satisfactoriamente con los requerimientos dados.
Diferentes arreglos de redes de acoplamiento se obtuvieron en el presente trabajo, sin
embargo, la eleccién se efectu6é con base a la respuesta de las mismas, asi como a su
facilidad en su implantacién, es decir, ciertos elementos ofrecen sencillez para conectarse
en un circuito, mientras que otros presentan una dificultad practica en su construccién.

De esta manera, se prefieren las lineas de transmision y los stubs sobre elementos como
capacitores e inductores debido a la facilidad en su construccién en circuitos de
microcinta.

La primera etapa requiere de mucha atencion, dado que es la que define predominante la
figura de ruido del amplificador y también de todo el receptor. Es necesario analizar la
estabilidad del transistor y en su caso estabilizarlo. En nuestro analisis se obtuvo que
presentaba estabilidad condicional, por lo que fue necesario estabilizarlo, sin embargo,
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dado que el propdsito era no incrementar las pérdidas y por consecuencia, la figura de
ruido, se utilizé la técnica de estabilizacion mediante una realimentacion serie al conectar
un inductor en su terminal de fuente,

Aunque para la estabilizacion afuera de la banda del amplificador se utilizd una
resistencia, su efecto dentro de la banda del amplificador fue practicamente cancelado
debido a su conexion en serie con un stub en corto de longitud A/4, que representa una
impedancia en derivacién muy grande dentro de la banda de interés, y asi unas pérdidas
muy pequeiias, las cuales no contribuyeron a aumentar la figura de ruido.

Las pérdidas debidas al circuito de microcinta deben ser evaluadas y considerar su efecto
sobre la figura de ruido, en nuestro caso existieron, sin embargo el incremento no
significé que los parametros del amplificador se saliera de sus especificaciones.

La obtencién de las especificaciones de disefio puede llevarse a cabo mediante la

| JPPURS. WP PR

ontimizacidn de lac imnedanciac caragteristicas v do a5 1OREINACS G 5iuba i itusas,
La optimizacién de la segunda y tercera etapa debe enfocarse hacia mejorar los
parametros de relaciones de onda estacionaria y de coeficiente de ganancia. Es
conveniente sacrificar un poco la figura de ruido inicialmente encontrada a fin de ganar
en lo que se refiere a ganancia y a relaciones de onda estacionarias a la entrada y a la
salida.

Los efectos de las discontinuidades en el circuito de microcinta a estas frecuencias deben
ser evaluados y ser incluidos dentro del andlisis del circuito. Es necesario establecer una
condicién en el proceso de optimizacién, que permita tener lineas y stubs con
impedancias mayores a un cierto valor con el propésito de reducir el ancho de lineas y
stubs y con esto reducir el efecto de las discontinuidades producidas por las uniones en
édnguloyenT.

Un especial cuidado debe tenerse con el disefic de las redes de polarizacién, dado que una
red inadecuada puede representar un costo alto en los pardmetros del amplificador. Los
voltajes de polarizaciéon son introducidos a la compuerta y al drenaje del transistor
mediante stubs en corto de longitud A/4. Esto permite desconectarlos a las frecuencias de
operacion del amplificador.

Los parametros obtenidos en el disefio del presente amplificador satisfacen las
especificaciones de disefio, y son altamente competitivas con los amplificadores
comerciales. Se obtuvo una figura de ruido menor a 1 dB, una ganancia mayor a 30 dB
con una diferencia entre las ganancias maxima y minima menor a 2 dB y relaciones de
onda estacionarias a la entrada y a la salida menores a 1.5.
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Con el propdsito de efectuar un cotejo con los amplificadores de bajo ruido comerciales,
se buscé alguno que operara en la banda de 10.7 a 13.3 GHz, sin embargo no se encontr
alguno con tales caracteristicas, por lo que a continuacién se presentan algunos que se
aproximan a dicho ancho de banda. E! amplificador AMF-4F-107127-10-12P de la firma
Miteq opera de 10.7 a 12.7 GHz con una ganancia de 32 dB, una figura de ruido de 1 dB
y relaciones de onda estacionaria en la entrada y en la salida menores a 1.5.

El amplificador AMF-4F-127133-12-12P funciona de 12.7 a 13.3 GHz con una ganancia
de 30 dB, una figura de ruido de 1.2 dB y relaciones de onda estacionaria en la entrada y
en la salida menores a 1.5.

El amplificador JS4-12001800-12-5A trabaja de 12 a 18 GHz con una ganancia de 30 dB,
una figura de ruido de 1.2 dB y relaciones de onda estacionaria en la entrada y en la salida
menores a 2.

Puede observarse que nuestro amplificador posee excelentes especificaciones al hacer un
simil con algunos de los amplificadores comerciales.

Aunaue el disefio a frecuencias mas altas requiere considerar ciertos aspectos adicionales.
la metodologia en el presente disefio y la experiencia obtenida, pueden permitir
incursionar en el disefio de amplificadores para la banda milimétrica, que representa en la
actualidad una tendencia en el desarrollo de las comunicaciones satelitales.
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ANEXO A

CUADRO DE ATRIBUCION NACIONAL DE FRECUENCIAS [SCT93]

INTERNACIONAL (en GHz) MEXICO (en GHz)
REGION 1 REGION 2 IREGION 3 SERVICIOS NOTAS
10.7-11.7 10.7-11.7 10.7-11.7 Mi120
F1JO FLJIO FLIO
FLJO POR F1JO POR SATELITE
SATELITE (espacio-Tierra) 792 A
(espacio-Tierra) 792 | MOVIL salvo mévil acrondutico
A
(Tierra-espacio)
835
MOVIL salvo
mdvil aerondutico
11.7-12.5 11.7-12.1 11,7-12.2 11.7-12.2 M121
FUO FLJIOQ F1JO FLJO
KALMUUIFUSIUN | MU PUK MUYVIL 5aivo FLIU PUK
RADIODIFUSION | SATELITE mdvil aerondutico SATELITE
POR SATELITE (espacio-Tierra) RADIODIFUSION | (espacio-Tierra)
MOVIL salvo MOVIL salvo RADIODIFUSION | 836 839
mdvil aerondutico mévil aerondutico POR SATELITE
838 836 839 838
12.1-12.2
F1JO POR
SATELITE
(espacio-Tierra)
836 839 842
12.2-12.7 12.2-12.5 12.2-12.7
FLJO FIJO RADIODIFUSION
MOVIL salvo MOVIL salvo POR SATELITE
mévil aerondutico moévil aerondutico RADIODIFISION
RADIODIFUSION |RADIODIFUSION | 839 844 846
RADIODIFUSION | 838 845
POR SATELITE
839 844 846
12.5-12.75 12.5-12,75
FLJO POR FLIO 12.7-13.25 MI123
SATELITE 12.7-12.75 FIJO POR FLIO
{espacio-Tierra) FIJO SATELITE
(Tierra-espacio) FIJO POR {espacio-Tierra)
848 849 850 SATELITE MOVIL salvo
(Tierra-espacio) mdvil aeronautico
MOVIL salvo RADIODIFUSION
movil aerondutico POR SATELITE
847
12.75-13.25
FIJO
FI1JO POR SATELITE (Tierra-espacio) 792 A
Investigacién espacial (espacio lejano) (espacio-Tierra)
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Regiones

La Union Internacional de Telecomunicaciones ha dividido al mundo en tres Regiones,
las cuales estan definidas de la siguiente forma:

Region 1
Region 2
Regién 3

Europa y Africa
Ameérica
Asia y Oceania

Descripcion de notas internacionales

835

836

837

838

839

En la Regién 1, la utilizacion de la banda de 10.7-11.7 GHz por el servicio fijo
por satélite (Tierra-espacio) esta limitada a los enlaces de conexion para el

. .
mnwsinin Ar endiandifiinide wae catdliea
P T AWEW MWW LMWL ULV VL Ui

En la Regién 2, la banda de 11.7-12.2 GHz, los transpondedores de estaciones
espaciales del servicio fijo por satélite pueden ser utilizados adicionalmente
para transmisiones del servicio de radiodifusion por satélite, a condicién de que
dichas transmisiones no tengan una PIRE maxima superior a 53 dBW por canal
de television y no causen una mayor interferencia ni requieran mayor
proteccién contra la interferencia que las asignaciones de frecuencias
coordinadas del servicio fijo por satélite. Con respecto a los servicios
espaciales, esta banda sera utilizada principalmente por el servicio fijo por
satélite.

Categoria de servicio diferente: en Canad4, México y EE UU la atribucién de
la banda 11.7-12.1 GHz al servicio fijo es a titulo secundario.

En la banda 11.7-12.5 GHz, en las regiones 1 y 3, los servicios fijo, fijo por
satélite, moévil, salvo mdvil aeronautico, y de radiodifusién, segin sus
respectivas atribuciones, no causaran interferencia perjudicial a las estaciones
de radiodifusién por satélite que funcionen de acuerdo a las disposiciones del
apéndice 30.

La utilizacion de las bandas 11.7-12.2 GHz, por el servicio fijo por satélite en
la Region 2 y 12.2-12.7 por el servicio de radiodifusién por satélite en la
Region 2 est4 limitada a los sistemas nacionales y subregionales. La utilizacién
de la banda 11.7-12.2 GHz por el servicio fijo por satélite en la Regién 2 estd
sujeta a previo acuerdo entre las administraciones interesadas y aquellas cuyos
servicios, explotados o que se explotardn de conformidad con el presente
Cuadro, puedan resultar afectados (véanse los articulos 11.13 y 14). Para ia
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840

841

842

843

844

845

846

847

848

utilizacion de la banda 12.2-12.7 GHz por el servicio de radiodifusion por
satélite en la Regidn 2, véase el articulo 15.

SUP.
SUP.

Atribucién adicional: en Brasil y Perd, la banda 12.1-12.2 GHz esta también
atribuida, a titulo primario, al servicio fijo.

SUP.

En la Regién 2, en la banda 12.2- 12.7 GHz, los servicios de
radiocomunicacién terrenal existentes y futuros no causardn interferencia
perjudicial a los servicios de radiocomunicacién espacial que funcionen de

cnnf'nrmirlnd rnn al Plan Ada radindifiiciAn nnar catdlite nara la RanidAn Y Ana
A —e = emes S Lhed e sl —_—

figura en el apéndice 30(Orb-85).

En la Regién 3, la banda 12.2-12.5 GHz est4 también atribuida al servicio fijo
por satélite (espacio-Tierra), limitado a sistemas nacionales y subregionales.
Los limites de densidad de flujo de potencia indicados en el numero 2574 se
aplicardn a esta banda. La introduccién de este servicio en relacién con el
servicio de radiodifusién por satélite en la Regién 1 se ajustard a los
procedimientos especificados en el articulo 7 del apéndice 30*, amplidandose la
banda de frecuencias aplicable de modo que comprenda 12.2-12.5 GHz.

En la Regién 2, en la banda 12.2-12.7 GHz, las asignaciones a las estaciones
del servicio de radiodifusién por satélite en el Plan para la Regién 2 que figura
en el apéndice 30(Orb-85) podrén ser utilizadas también para transmisiones del
servicio fijo por satélite (espacio-Tierra), a condicién de que dichas
transmisiones no causen mayor interferencia ni requieran mayor proteccién
contra la interferencia de las transmisiones del servicio de radiodifusién por
satélite que funciones de conformidad con el Plan de la Regién 2. Con respecto
a los servicios de radiocomunicacién espacial, esta banda sera utilizada
principalmente por el servicio de radiodifusion por satélite.

En la Region 3, en la banda 12.5-12.75 GHz, el servicio de radiodifusién por
satélite esta limitado a la recepcién comunal, con una densidad de flujo de
potencia que no exceda a -111 dB(W/mz), como se define en el anexo S del
apéndice 30(Orb-85). Véase también la resolucién 34.

Atribucion adicional a ciertos paises de Africa, la banda 12.5-12.75 GHz esta
también atribuida, a titulo primario, a los servicios fijo y mévil, salvo mévil
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849

850

aeronautico.

Atribucién adicional a ciertos paises de Europa, la banda de 12.5-12.75 GHz
esta también atribuida, a titulo secundario, a los servicios fijo y mévil, salvo
movil aerondutico.

Atribucién adicional a ciertos paises de Europa, la banda 12.5- 12.75 GHz esta
también atribuida a titulo primario, a los servicios fijo y mévil, salvo movil
aerondutico. No obstante, las estaciones de estos servicios no deben causar
interferencia perjudicial a las estaciones terrenas del servicio fijo por satélites
de los paises de la Region 1 distintos a los mencionados en esta nota. No se
requiere ninguna coordinacion de estas estaciones terrenas con las estaciones
de los servicios fijo y mévil de los paises mencionados en esta nota. Se
aplicaran, el territorio de los mismos, los limites de densidad de flujo de
potencia en la superficie de la Tierra prescritos en el niimero 2574 para el
servicio fijo por satélite.

Descripcién de notas nacionales

M120

MI121

Ml122

MI123

La banda de 10.7-11.7 GHz se utiliza para enlaces de alta capacidad (1920
canales telefénicos por frecuencia asignada). Parte de esta banda se destina a
enlaces de punto a punto de 120 canales telefonicos.

La banda de 11.7-12.2 GHz es utilizada por los Sistemas de Satélites
Mexicanos.

La banda de 12.2-12.7 GHz est4 reservada para la radiodifusién de television
por satélite, en la cual podrdn ser operadas las técnicas de Television Avanzada
y Televisién de Alta Definicidn, entre otras.

La banda de frecuencias de 12.75-13.25 GHz es utilizada ampliamente a nivel
nacional para el establecimiento de enlaces estudio-planta y de control remoto
de las estaciones de television del servicio restringido de seitales de television.
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ANEXO B

Datos Técnicos del PHEMT ATF-35076

ATF-35076, -35176, -35376

HEWLETT
pAcg(lfnn 2-18 GHz Low Nolse
Pseudomorphic HEMT
Features 76 Package
o PHEMT T

schnology
» Low Noise Figure: 0.75 Typical at 12 GHz
» High Assoclated Gain: 11 dB Typical at 12 GHz
¢ Cost Effective Ceramic Microstrip Peckage
¢ Tape-and-Resl Packaging Option Avallable'

wescnpuon

The ATF-35076, -35176, and -36376 are noise porformance
diffterentiated versions of the high performance ATF-35 Pseudo-
morphic High Electron Mobility Transistor (PFHEMT), housed in
the Style 76 cost-affective, comamic microstrip package. The
ATF-350786 offers premium noise figure and Is an ideal choice
for uss In the first stage of extremely low noise cascades. The
slightly higher nolae figure of the ATF-35176 makes i appro-
priate for use in the second stage of premium cascades of as
the firsl stage in amplifiers that have less critical noise require-
ments. The moderate noise perdormance of the ATF-35376
makes this pan sultable for second stago™uss in low noise
cascades. Although developed for use i’ Ku band DBS sys-
tems, these devices are also appropiiate for use in C band
TVRO LNAS or other low noisa amplifiers operating in the 2 to
18 GHz fraquancy renge,

These GaAs PHEMT devices have a nominal 0.25 micron gate
length with a total gate periphery of 200 microns, Proven gold
based metallization systems and nitride passivation assure

Electrical Specifications, T, = 25°C

£
c=Em
= .::.,—J

ooy

DOMEMSIONS AAK I ML TERS Jeatoel §)

Typical Nolse Parameters: Vps s 1.5V, lpg = 10 mA

ATF35078 |ATF-2517% | ATF-3s5376
FREQ NFo NFo NFo Toey Rwio
G L] dB a8 MAG ANG -
20 Rk 14 A7 " 2
40 25 28 74 43 .18
6.0 .38 43 50 8 8 13
8.0 50 .57 B7 57 89 10
10,0 .83 Nl E<] 51 115 | .07
12.0 5 85 1.00 44 140 | 08
140 .88 89 117 42 164 | 04

Tory and Rw/Zo epply oqually 10 the ATF-35076, ATF-35176, and
ATF-35376.

Symbol Perametars and Test Conditions Product Unit | Min. | Typ. | Max.
NFOQ Optimum Noise Figure: VDS = 1.5V, 105 = 10 mA 1w 4.0GH2 ATF-35076 a8 025
1a 12 GHz B 0.75 | 0.80
Ga Gain @ NFo: VDS = 1.5V, DS = 10 mA 1a 40GHz o8 16.0
{= 12 GHz o) 100 | Nno
NFo | Optimum Noise Figure: VDS & 1.5V, IDg = 10 mA to40GHz ATF-35176 dB 0.30
. f=12GHz d8 0.85 | 0.90
Ga Gain @ NFg: Vps= 1.5V, IpS = 10 mA t=4.0GHz a8 16.0
(w12 GH2z o8 100 | .0
NFQ Optirnum Moise Figure: VoS = 1.5V, 105 = 10 mA 1= 4,0GHz ATF-35376 B 0.40
I=12GHz dB 1.0 1.2
Ga Gain @ NFo: VDS =15V, 1pS= 10mA = 4.0 GHz a8 15.0
1212 GHa a8 5 | 100
gm Transconductance: Vps = 1.5V, Vgge O V mS 40 65
liss Saturated Drain Current: VoS e 1.5V, VG5 =0 V mA 20 50 70
ve Pinchol! Voltage; VDS = 1.5V, 10§ = 1 mA v 2.0 04
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ATF-35076, -35176, -35376
2-18 GHz Low Nolse Psesudomorphic HEMT

Absoluts Maximum Ratings Part Number Order Information
Parameter Symbol umm", Part Number Devices Per Resl Roel Sire

Drain-Source Volitage Vos H“V ATF-35076-TR1 1000 T
Gate-Sourcs Voltage Vas -3V ATF-35076-TR2 4000 13
Drain Current lo -
Total Power Dissipation 23 | Py 225 mw ATF-35076-STR 3 sirp
RF Input Power Pomex | +10dBm ATF35176-TR1 1000 r
Chamnel Temperature Ten 150°C ATR35176-TR2 4000 13
Storage Temperature Tsta 6510 150°C ATF-35176-STR 1 strip
Therma! Resistance 2; fice325 “C/W; TCHa150°C ATF-35376-TR1 1000 r
Linuid Crystal Measurement 1 um Spot Size 4 ATR35376-TR2 4000 13°

Notes: ATF-35376-STR 1 strip

1. Operation of this devios above any one of these Imits may cause

2‘1".“-’-2':'0 . For more information, see "Tape and Reel Packaging

S Chd 12,2 mW/°C for Te>102°C for Semiconductor Devices®, page 14-14,

4. mmmmuummmm thoughmore
sccurate determinstion of 8 than akemate maethods.

Typical Performance,T, = 25°C, (Unioss otharwise noted)

Nolss and Assoclated Galn Insertion Power Maximum Available
i (ATF-35078) Galn and Maximum Galn ve. Frequency
Vpog = 1.5V, lng= 10 mA Vog= 15V, lpg= 10mA
128 25 25 I I
1 ‘\ 20 20 =3l Tusq
- B
eé ) &\""‘-—f —= = 135 g g 13 | MAG
5 S s === Gl o Y ! S 5 B 2RI S
28 ,,,o" s 5
0 0 [}
0 4 [ } 12 1] 20 1 2 & 10 20
Frequency, GHz Fraquency, GHz

Typical Scattering Parameters: Common Soures, Z, = 50 0 Taz25°C, Vps= 1.5V, lpg=10mA

811 Sn 842 Bya
GHz Mag Ang -] Mag Ang dp Mag Ang Mag Ang
2.0 08 31 12.69 4.10 149 -29.11 035 67 49 -24
3.0 85 -43 12.43 4.04 137 -25.85 051 59 A7 -33
4.0 82 60 12.06 4.01 122 -22.48 067 48 45 45
5.0 .88 =76 11.84 am 106 -21.94 080 36 4 -58
8.0 .83 |2 11.51 3.76 o1 -20.82 091 26 .38 -70
7.0 .79 -108 1M22 .64 7 -20.00 100 16 .35 -83
8.0 76 -118 10.85 3.53 67 -19.33 108 10 32 -90
9.0 .7 134 10.668 KXY 53 -10.86 114 0 29 -102
10.0 .70 -149 10.32 3.28 39 -18.42 120 -10 2?7 -114
1.0 .68 -164 10.01 ay 26 -1820 123 20 24 -127
12.0 83 -179 9.75 07 13 -17.86 128 -28 2 -139
13.0 81 168 9.57 3.0 [+7] 17,79 129 -39 20 -150
14.0 60 155 9.37 294 83 -17.65 131 43 .16 -158
15.0 59 140 9.17 288 -2 -17.52 133 54 14 -170
16.0 57 124 8.91 2.79 -35 -17.48 134 £5 1 178
17.0 55 108 8.82 2.76 -50 1720 138 -76 .07 166
18.0 54 88 8.77 2.75 64 -17.02 41 -89 04 131

The above 5 parameter description applias equally to the ATF-35076, -35176, and -35376.
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ATF35 Serles Pssudomorphic HEMT

For the ATF-35 Serles PHEMTs, increasing | gs from 10 mA to
20 mA has the effect of increasing gain at 12 GHz by approxi-
mately 1 dB without significantly altering noise performance.

ATF-35076, -35178, -35376
2-18 GHz Low Noise Pseudomeorphic HEMT

Designers having the flexibility to operate at this higher bias
current may want to take advantage of this feature. 20 mA S
parameter data follows. Since device capacitances vary little
with bias current, the 10 mA noise paramelers may atso be
usad to describe 20 mA noise parformance.

Typical Pefformance,T,, = 25°C, (Uniess otherwise noted)

Nolse and Assoclated Galn Insestion Power Galn and Maximum
va, Frequency (ATF-35078) Stable Galn vs. Frequency
Vs =15V, Ilpg= 20 mA Vog= 15V, Ipg=20 mA
125 2] 25
g I I R A Dt o s SN R AU
- ~ - - bl 0T
€ » = = 18 8 | -
£ s - 100 10 f—"2 <
- -
= 5 s
] 0 0
o 4 ] 12 1e 20 1 2 5 10 20
Frequancy, GHz Frequency, GHz
Typical Scattoring Parametars: Common Source, Z, = 50 0 Ta®25°C, Vps= 1.5V, lpg= 20 mA
Freq. 811 Bxy Bey 8n
GHz Msg Ang a8 Mag Ang dB Mag Ang Mag Ang
2.0 o7 33 13.89 4.85 147 -29.62 033 68 4 -24
30 85 45 13.76 4.88 135 -26.56 .047 60 A0 -a3
40 k) -2 1357 477 119 -24.44 .060 50 a7 45
50 .88 -79 13.20 4.57 103 -22.73 073 38 33 -57
8.0 B0 45 12.75 4,34 ) 21.72 082 28 .30 €9
7.0 .76 110 12.34 4.14 74 -20.82 091 19 .27 82
B.O0 T4 A 12.07 4.0 85 -20.09 099 14 24 -90
2.0 T 135 11.75 3.87 51 -19.86. 104 5 22 -102
10.0 87 150 1135 .70 7 -19.17 110 -5 20 -113
1.0 62 =184 10.95 3.53 24 -18.86 114 -14 A7 -123
120 59 -178 10.83 3.40 1 -18.42 20 -23 15 138
13.0 57 167 10.47 3.34 -2 -18.20 123 -33 .14 -152
14.0 58 156 1032 328 -8 -17.99 126 -37 A2 -164
150 54 140 10.10 3.20 2 -17.92 127 47 10 173
16.0 .52 125 9.82 3.10 -37 -17.65 13t -58 06 -179
170 49 107 8.70 3.05 -51 -17.39 135 -70 03 165
180 .50 88 8.72 3.06 £6 -17.08 140 82 03 53

The above S parameter deacription appties equally to the ATF-35078, -35176, and -35376.
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