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Capitulo 1
Introduccion y Objetivos

1.1 Introduccion

El presente proyecto fin de carrera se enmarca dentro del disefio de un pequefio radiotelescopio
en la banda de 1420 MHz. Basicamente, un radiotelescopio es un receptor de radiofrecuencia o
microondas, que debe tener una alta sensibilidad para recibir débiles sefiales procedentes de
fuera de nuestro planeta.

En concreto, el radiotelescopio que se pretende disefiar trabajara en la banda de frecuencias de
emision del hidrogeno neutro, elemento muy abundante en las galaxias que pueblan el Universo.

Sabemos que el espacio entre las estrellas y galaxias no esta vacio. Gran parte de la materia del
Universo no forma parte de estrellas, por lo que es dificil de ver mediante telescopios opticos.
Este "medio interestelar" es gas que, con mayor o menor densidad, llena todo el cosmos
conocido. En nuestra galaxia, constituye un 1% de la masa total.

La materia del Universo estd compuesta, en su mayor parte, por hidrogeno. Un 90% de los
atomos (que suponen un 70% de la masa total) son de este elemento. Del otro 10%,
practicamente todos son atomos de helio. El resto de los elementos apenas pasan de ser meras
"anécdotas", a pesar de su evidente importancia para nuestra vida cotidiana. El medio
interestelar no es una excepcion y estd también compuesto mayoritariamente por hidrégeno.
Este hidrogeno interestelar puede encontrarse en tres estados: atomico, molecular e ionizado

La Radioastronomia nos proporciona las herramientas mas adecuadas para estudiar en detalle
estos tres estados del hidrogeno en el medio interestelar.

A pesar de que estamos llamando "medio interestelar" precisamente a la materia que no forma
parte de las estrellas, este medio estd intimamente relacionado con el origen y el destino de
éstas. Las estrellas no son algo estatico, como uno se podria imaginar. A lo largo de su vida van
pasando por diferentes etapas, desde el momento de su nacimiento como tales, cuando
comienzan sus reacciones nucleares, hasta el tiempo en el que estas reacciones terminan y la
estrella finaliza su vida apagandose.

El medio interestelar se puede ver como el eslabon que enlaza la Gltima fase de una estrella con
las razones de su formacion. La muerte de una estrella, en la mayoria de los casos, pasa por la
expulsion de su material al medio que la rodea, ya sea como supernova o como nebulosa
planetaria. Este material expulsado pasara a formar parte del medio interestelar. A su vez, este
medio es la materia prima de la que se formara la siguiente generacion de estrellas y planetas.
Resulta curioso pensar que la materia que forma nuestros propios cuerpos fue alguna vez parte



de una estrella que muri6 hace millones de afios. Todos los elementos, excepto el hidrogeno y el
helio, son productos que se crearon a partir de reacciones nucleares en estrellas.

Como se ha dicho un 95% de la materia del Universo es hidrogeno o helio, como se puede ver
en la siguiente fotografia de una galaxia, en la que se aprecian las nubes de hidrogeno y helio en
forma de espiral.

El hidrogeno molecular emite ondas electromagnéticas a la frecuencia de 1420.40575 MHz
(también llamada linea de emision de 21cm del hidrogeno neutro), cuando sus atomos pasan de
un estado de mayor energia a otro de menor energia. Esto ocurre cuando el sentido de giro (o
“spin”) del electron que orbita y del proton del nucleo, pasan de estar alineados a estar en
sentido opuesto, tal y como se muestra en la figura.

Mecanismo de formacion de la linea de 21 cm de hidrogeno neutro
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Se necesita poca cantidad de energia para que un atomo de hidrogeno se excite para emitir la
linca de 21 cm. Esto supone que esta linea se encontrara en gases frios que no son muy
energéticos. Esta linea es visible en muchas zonas del cielo, dada la gran abundancia de
hidrégeno en el Universo. Esta linea es muy habitual y ha proporcionado muchisima
informacion acerca del medio interestelar y del tamafio y posicion de las nubes de gas frio.



El Universo nos manda informacion en forma de radiacion electromagnética que barren todo el
espectro, tal y como se ilustra en la siguiente figura:
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Los telescopios dOpticos reciben la radiacion visible, a la que son sensibles nuestros ojos, De esta
manera se desarrolldo la Astronomia optica, observando la emision de luz de los objetos de
nuestro Universo. Las ondas de radio que nos llegan del Universo son invisibles a nuestros ojos.
Es por ello que el estudio del Universo con radiotelescopios (la Radioastronomia) supone una
herramienta complementaria a la Astronomia Optica convencional. Podemos decir que estamos
medio ciegos si s6lo miramos al Universo en el rango optico. Como muestra la siguiente figura,
combinando la informacion que nos llega en las diferentes bandas del espectro
electromagnético, se puede obtener un conocimiento mucho mas amplio del Universo que nos
rodea.
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En la grafica de la parte superior de la figura, la zona roja indica aproximadamente las alturas en
las que la radiacion es absorbida en la atmdsfera para cada longitud de onda. Vemos, por tanto,
que la atmosfera tiene algunas "ventanas" que permiten el paso de ciertas longitudes de onda
hasta la superficie terrestre. Las ventanas mas importantes son las que aparecen listadas en la
siguiente tabla:

Longitudes de onda Ventana

<300 nm Atmosfera opaca por absorcion por el
0Z0Nno
3000-9000 A Ventana UV-Visible-IR cercano
1-5 micras Ventana IR entre H,O y CO,
8-20 micras Ventana IR
1.3 cm- 1.9mm Ventanas centimétricas—milimétricas
1.8-1.1 mm Ventana milimétrica
0.8,0.45,0.35 Ventanas submilimétricas
2cm-10m Ventana de Radio
>10m Atmosfera por absorcion por la atmdsfera

Asi vemos que los unicos telescopios que tienen razén de ser en la tierra son los del rango
optico, algunas regiones del infrarrojo y en radio, incluyendo longitudes de onda milimétricas y
submilimétricas.

Una caracteristica importante de los telescopios es su poder de resolucion (PR). Esta es la
facultad que tiene un telescopio de mostrar claramente separados dos objetos que estan juntos en
el cielo. Suele estar expresada en funcion del angulo minimo que debe haber entre dos objetos
en el cielo para que su imagen aparezca claramente separada:



donde @ . es el angulo minimo que se puede resolver, o la resolucion del telescopio.

El poder de resolucion depende de dos parametros: del didmetro del objetivo (cuanto mas
grande, mayor poder de resolucion) y de la longitud de onda observada (cuanto mas pequeiia,
mayor poder de resolucion).

Los radiotelescopios tienen un bajo poder de resolucion. Si recordamos, el poder de resolucion
es directamente proporcional a la longitud de onda dividido entre el diametro del recolector de
fotones. Las ondas de radio tienen una longitud de onda tipicamente cien mil veces menor que
la luz visible, por lo que si un radiotelescopio tuviese el mismo diametro que un telescopio
optico, su poder de resolucion seria también cien mil veces menor.

Radiotelescopio de 305 m. Arecibo (Puerto Rico). Courtesy of the NAIC-
Arecibo Observatory, a facility of NSF. David Parker. Science Photo
library

Por ejemplo, para que un radiotelescopio tuviese el mismo poder de resolucion que un
telescopio optico de 5 m, su diametro deberia ser cien mil veces el diametro de este telescopio,
es decir, alrededor de 500 km. Evidentemente, esto no es factible, pero los radioastronomos han
buscado una solucion al problema de la resolucion angular: la interferometria.

La interferometria se basa en el uso de de varias antenas observando simultaneamente el mismo
objeto, de manera que la resolucion total del sistema es mucho mayor que la resolucion de una
antena por separado. De hecho, la resolucion es equivalente a la que tendria una antena cuyo
diametro fuese igual a la separacion maxima de las antenas. Si quieres saber mas sobre el
funcionamiento de un interferometro pincha aqui.

Actualmente, el observatorio astronomico mas importante es el VLA siglas de (Very Large
Array o, en espaiiol, "Red Muy Grande"). Esta situado en Nuevo Méjico (EEUU) y consta de 27
antenas de 25 m de didmetro cada una, distribuidas en forma de Y. Las antenas son moviles, lo
que permite distintas configuraciones mas o menos alejadas unas de otras.



Una resolucién todavia mayor se puede conseguir con la técnica VLBI (siglas de Very-Long
Baseline Interferometry - Interferometria de Muy Larga Base). En este tipo de observaciones se
utilizan antenas situadas en distintos continentes, cuyas seflales son grabadas en cintas
magnéticas y combinadas después en un ordenador. El limite de la maxima separacion entre las
antenas en este caso viene dado por el didmetro de la Tierra (L= 12 000 Km.) y, por tanto, el
poder de resolucion que se alcanza es elevadisimo, del orden de tres milésimas de segundos de
arco para la linea de hidrégeno en 21 cm.

Los principios basicos de funcionamiento de un radiotelescopio son muy similares a los de los
telescopios Opticos reflectores. Los tipos mas comunes de radiotelescopios estan compuestos
por un gran plato que actua de reflector de las ondas de radio, focalizandolas en un punto que
contiene los detectores de radiofrecuencias.

La pequena corriente producida por la radiaciéon concentrada en el foco se amplifica en un
receptor de radio, de forma que pueda ser medida y registrada. A continuacién se emplean
filtros electronicos para amplificar selectivamente determinados intervalos de frecuencia que se
denominan habitualmente bandas. Incluso se pueden utilizar complejas técnicas de
procesamiento de datos para detectar simultaneamente miles de estrechas bandas de frecuencias.
De esta forma se puede analizar la distribucion espectral de la radiacion. La intensidad relativa
de la radiacion en distintas frecuencias y su polarizacion nos permite averiguar muchas cosas
sobre la naturaleza de las fuentes de ondas de radio.

En la siguiente figura se muestran las partes constituyentes de un radiotelescopio basico.
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Observando la figura anterior podemos identificar las siguientes partes de las que constaria
nuestro radiotelescopio:

1.

Antena Parabdlica. Debe tener una superficie elevada para conseguir mayor
ganancia y resolucion. La forma paraboloide de la superficie colectora permite filtrar
interferencias procedentes de otras fuentes a las que no se esta apuntando, ya que las
ondas que no incidan frontalmente con dicha plataforma no seran reflejadas hacia el
receptor.

Bocina y LNB (Low Noise Block):
2.1. Bocina. Capta la sefial que se refleja en la parabolica.

2.2. Amplificador de bajo ruido a 14204 MHz. Primer elemento
amplificador situado en el LNB. El factor de ruido de este amplificador y el
siguiente en el camino de la sefial es critico y del buen disefio de estos
amplificadores para minimizar ese factor depende que la sefial obtenida no
sea anulada por el ruido del sistema.

2.3. Filtro paso banda centrado en 1420.4 MHz. Encargado de dejar pasar
solamente el rango de frecuencias que interesan.

2.4. Amplificador de bajo ruido a 1420.4 MHz. Tiene la misma funcioén que
el amplificador anterior.

Preamplificador de RF de bajo ruido (1420,4 MHz). Este amplificador sigue
amplificando la sefial de microondas por lo que también debera cumplir restricciones
de bajo factor de ruido. Lo que ocurre es que ya se encuentra con una sefial con una
relacion S/N mucho mayor debido a la amplificacion en el LNB por lo que su disefio
para minimo ruido no sera tan critico como los anteriores.



4.  Mezclador. Junto con el Oscilador se encargara de pasar la sefial de alta frecuencia a
una sefial de menor frecuencia para ser tratada por los conversores de analogico a
digital posteriores.

5. Oscilador. Se encarga de generar la sefial de baja frecuencia.

6.  Conversor Analdgico a Digital: Es el elemento del equipo de recepcion cuya tarea es
digitalizar la sefial analogica para convertirla en un formato legible por la

computadora y poder tratar asi la informacion contenida en la sefal.

7. CPU. Lleva a cabo el procesado de la informacion que capta la antena y realiza el
control del movimiento de dicha antena.

8. Drivers del motor. Son los encargados de manejar los motores que mueven la antena
atendiendo a las o6rdenes que les da la CPU.

9.  Controladores. Controlan la posicion de la antena. existen dos tipos:

o Giroscopio. Mide el azimut o giro de la antena respecto de su ¢je.

o Sensor de elevacion: Mide la elevacion de la antena.

Fig.1.3. T ?E_‘E'SCGPW cso de 10.4 m en Fig.1.5. Telescopio de 64 m de Parkes
Hawait. Cortesia del Caltech Fig.1.4. Telescopio de 30 m en (Australia). Cortesia de Matthew
Submillimeter Observatory Pico Veleta (Granada). Howlett,

Cavtacia de TR AN

Debido a que las sefales que nos interesa amplificar provienen de galaxias a millones de afios
luz estas son extremadamente débiles. Para hacerse una idea, si se sumaran las potencias de
todas las sefiales extraterrestres recibidas desde que se emplean los radiotelescopios en
radioastronomia, la potencia obtenida seria la equivalente a la producida por un copo de nieve al
caer. Por eso los sistemas de recepcion han de ser sumamente precisos y es muy importante,
sobre todo en las primeras etapas del radiotelescopio como por ejemplo el LNB, que los
instrumentos proporcionen muy bajo factor de ruido para que no interfiera con las sefiales
captadas al tiempo que consiguen amplificar suficientemente esas sefiales.

Seglin la féormula de Friis con la que se calcula el factor de ruido total de un sistema, las
primeras etapas del sistema son las mas determinantes en el factor de ruido total, lo que es
logico ya que al principio la sefial sera muy débil y el ruido puede afectarle mas, una vez
amplificada la seiial, el ruido le afectara en menor medida. Por esta razon, seran las primeras
etapas del circuito en las que la restriccion de un factor de ruido pequefio sera mayor. La
formula de Friis se incluye a continuacion:
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Como hemos visto, el disefio de un amplificador de bajo ruido sintonizado a la frecuencia de
emision del hidrégeno (banda L) es una de las partes mas importantes de la construccion de un
radiotelescopio pues limitara la sensibilidad del radiotelescopio en su totalidad.

1.2 Objetivos

En el presente proyecto fin de carrera se pretende realizar el disefio de un amplificador de bajo
ruido sintonizado a la frecuencia de 1.420MHz. El disefio se realizara en tecnologia impresa,
usando lineas microstrip como medio de transmision. Se fabricara el amplificador y se mediran
sus prestaciones eléctricas.

Las fases de desarrollo y los objetivos marcados en cada fase son los siguientes:

Desarrollo de la feoria necesaria para el disefio de amplificadores de microondas de bajo ruido.
Se expondra la metodologia necesaria para realizar el disefio teorico del circuito eléctrico del
amplificador. Se escogera un transistor de bajo ruido (ATF35143). Se hara especial hincapié en
la polarizacidon del transistor. Se disefara el circuito de polarizacion y las redes de entrada y
salida para obtener el minimo ruido, manteniendo buena adaptacion y ganancia. Tras finalizar
esta fase, se debe haber conseguido un disefio de un amplificador de bajo ruido con /ineas
ideales. El disefio tedrico se realizara usando ecuaciones analiticas y se corroborara por
simulacion por ordenador del circuito ideal. El programa de simulacion usado es Microwave
Office (MWO) 2002 de Applied Wave Research Inc.

Disefio del circuito real, usando un determinado substrato Duroid RT6006 y lineas reales. Se
pasara de los pardmetros ideales de las lineas (impedancia caracteristica y longitud eléctrica) a
parametros reales (anchura y longitud fisica), y se simulard por ordenador (Microwave Olffice)
la respuesta del circuito real. Se tendran en cuenta los efectos de las discontinuidades, asi como
las pérdidas debidas al substrato. Se optimizard la respuesta del amplificador. Tras finalizar esta
fase se debe haber obtenido un amplificador con lineas reales que presente el minimo ruido y la
mejor adaptacion posible.

Obtencion del layout o mascara de circuito impreso a partir del circuito real. Este layout se
utilizara para fabricar las lineas del circuito impreso usando una maquina fresadora disponible
en nuestros laboratorios LPKF Protomat C20/S.

Fabricacion del circuito impreso y montaje de los componentes. Medida de los parametros S
del amplificador y de su figura de ruido. Comparacion entre la respuesta real y las simulaciones
por ordenador. Se utilizara un analizador vectorial de redes modelo HP8714ES para medir los
parametros S del amplificador, y un medidor de figura de ruido modelo HP 8970B unido a una
fuente de ruido modelo HP346B para medir el factor de ruido del amplificador.

Disefio de un amplificador de dos etapas, de manera que se pueda aumentar la ganancia sin
empeorar el factor de ruido. Se introducira la metodologia de diserio teorico de las dos etapas, y
se realizara un diserio asistido por ordenador (Microwave Office), tanto con lineas reales como
con lineas ideales. Se generara el layout del circuito real para proceder a la fabricacion del
amplificador de dos etapas usando la misma tecnologia que en el amplificador de una etapa
(lineas microstrip impresas sobre el mismo tipo de substrato).

Fabricacion y medida del amplificador de dos etapas. Comparacion entre la respuesta real y la
esperada por las simulaciones.



Hay que hacer notar que en este PFC se pretende demostrar que, con los medios de los que
disponemos en nuestros laboratorios (software de simulacion, materiales y maquinaria de
fabricacion, aparatos de medida), y con los conocimientos adquiridos durante la carrera, se
puede realizar un disefio de un amplificador de bajo ruido. Este primer disefio servira como
prototipo susceptible de ser mejorado.

En concreto, se busca que el amplificador presente buena adaptacion y ganancia en la banda de
frecuencia de disefio, y con el minimo factor de ruido. En trabajos posteriores se ahondara en la
mejora de las caracteristicas del amplificador, sobre todo en lo referente a minimizar el ruido y
aumentar la ganancia, debido a su peculiar e importante funcion dentro del radiotelescopio.

También y aunque en principio no era un objetivo del proyecto, se disenara, optimizara
y simulara un filtro paso banda de microondas centrado en la misma frecuencia.
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Capitulo 2
Desarrollo Teorico

2.1 Introduccion

Antes de comenzar con el proceso de disefio se pretende en este capitulo proporcionar al lector
unos conocimientos basicos sobre los que nos hemos basado para la realizacion del proyecto.
Asi, en este capitulo se expondran estos conceptos basicos divididos en tres temas
principalmente: “La Teoria de Microondas”, “Los Amplificadores de Microondas” y “Los
Filtros de Microondas”.

2.2 Teoria de Microondas

2.2.1 ;Qué son las microondas?

Un sistema de comunicaciones genera una sefial portadora sinusoidal sobre la cual, mediante
modificaciones de su amplitud, frecuencia o fase, se introduce un mensaje segiin unas normas
de codificacion. Esta sefial se transmite a un punto lejano por medio de ondas al espacio libre o
bien de un cable, y en el receptor se realiza un proceso inverso al del transmisor mediante el
cual se recupera el mensaje original.

En todos estos procesos se utilizan dispositivos electronicos (transistores, diodos, tubos de
vacio), elementos pasivos que afectan a la amplitud de las sefiales (resistencias) o bien a su fase
(inductancias y condensadores), e hilos o tiras conductoras que transportan la tension y las
corrientes de unos elementos a otros.

Todo esto se realiza en margenes de frecuencia que van desde algunos kilohercios
(radiodifusion en AM) hasta el infrarrojo o el margen visible, pasando por las bandas de VHF y
UHF (desde decenas de megahercios hasta los 900 MHz), soporte de la radiodifusion en FM y
la television; y las bandas que cubren desde algunos gigahercios hasta decenas de gigahercios (1
GHz = 1000 MHz), vehiculo de las comunicaciones por satélite y de la deteccion mediante el
radar.

Las diferencias en las realizaciones tecnoldgicas de los sistemas anteriores surgen, sobre todo,
de los margenes de frecuencia en los cuales operan. Cuando comenzamos a superar frecuencias
de trabajo de decenas de megahercios aparecen de forma progresiva dificultades entre las
cuales, si nos restringimos a los elementos pasivos, destacan las siguientes:

o El comportamiento de los elementos concentrados habituales comienza a variar. Las
resistencias modifican su valor y exhiben una parte inductiva de valor creciente, las
pérdidas de las inductancias se incrementan y su reactancia varia de forma imprevisible;
lo mismo pasa con los condensadores, que pueden sorprendemos con una impedancia
con resistencia muy alta y reactancia inductiva.

o Los desfases entre puntos diferentes no son solo consecuencia de las inductancias y de
los condensadores, sino que hay que considerar el tiempo que tardan las sefiales
electromagnéticas en propagarse de un punto a otro del circuito. Como esta propagacion
a través de los conductores se produce a la velocidad de la luz, ¢=3-10"" cm/s (cuestion
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la discusion de la cual es uno de los primeros objetivos de este libro), un trozo de
conductor de L cm de longitud introduce un retardo de:

T= £ =33,3xL ps (2.2-1)
C

De manera que si L=10 cm i la frecuencia de trabajo es 750 MHz (periodo=T=1,33 ns; longitud
de onda=A=c-T=40 cm), el retardo introducido corresponde aun cuarto de periodo (90°), es
decir, el que corresponde a una inductancia o a un condensador ideales. Por tanto, es evidente
que no solo hay que controlar los conductores meticulosamente, sino que los mismos
conductores pueden desarrollar un papel activo en el circuito similar al de los elementos
reactivos convencionales. Y también es evidente que este efecto se produce cuando el retardo
empieza a ser comparable con el periodo de la sefial (podemos decir, mayor que T/20):

Z'Zl:>c1'2cl:>L2i=0,05/1 (2.2-2)
20 20 20

Esta conclusion nos conduce a una definicion relativa de las microondas como aquellas bandas
de frecuencias en las que las dimensiones de los componentes, circuitos o sistemas implicados
son comparables a una fraccion de la longitud de onda de la sefial.

Otra posible definicion seria: “Las microondas son ondas electromagnéticas de radio situadas
entre los rayos infrarrojos (f=300GHz) y las ondas de radio convencionales (f=300MHz)”.
Aunque la mayoria de las aplicaciones de microondas usan frecuencias entre 1 y 40 GHz. Su
longitud de onda va aproximadamente desde 1mm hasta 1 m.

En la practica, y cuando tenemos en cuenta otros factores tecnoldgicos que afectan a los
dispositivos activos, las caracteristicas de los componentes pasivos (resistencias, inductancias,
condensadores) comerciales, y los procesos de fabricacion de circuitos, se puede decir
correctamente que un sistema necesita la aplicacion de herramientas de calculo especificas de
microondas, o que es de microondas si su frecuencia de trabajo esta por encima del margen de
1-2 gigahercios.

La designacion con letras a las bandas de las microondas surgié a raiz de la Segunda Guerra
Mundial, pero su legalizacion fue hecha en Agosto de 1969, cuando el Departamento de
Defensa de los Estados Unidos emitié un mensaje a través de todos los medios de informacion
el uso de las nuevas bandas de frecuencia como se muestra en la siguiente Tabla 2.2-1.

Designacion Rango de frecuencia (GHz)

banda P 0.225 - 0.390
banda L 0.390 - 1.550
banda S 1.550 - 3.900
banda C 3.900 - 6.200
banda X 6.200 - 10.900
banda K 10.900 - 36.000
banda Q 36.000 - 46.000
banda V 46.000 - 56.000
banda W 56.000 - 100.000

Tabla 2.2-1: US Military microwave bands

Pero el 24 de Mayo de 1970, el Departamento de Defensa adoptd una nueva designacion para
estas bandas de frecuencia. El Instituto de Ingenieros Eléctricos y Electronicos (IEEE por sus
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siglas en ingles) recomendo una nueva designacion para la banda de microondas como se ve en
la Tabla 2.2-2.

Designacion Rango de frecuencia (GHz)

HF 0.003 - 0.030
VHF 0.030 - 0.300
UHF 0.300 - 1.000

banda L 1.000 - 2.000
banda S 2.000 - 4.000
banda C 4.000 - 8.000
banda X 8.000 - 12.000
banda Ku 12.000 - 18.000
banda K 18.000 - 27.000
banda Ka 27.000 - 40.000
Milimetro 40.000 - 300.000
Submilimetro >300.000

Tabla 2.2-2: IEEE Microwave frequency bands

En el diagrama del espectro de ondas electromagnéticas recogido en Figura 2.2-1 se puede ver
que las microondas se encuentran por encima de las ondas de radio y por debajo del infrarrojo y
del espectro oOptico.
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Figura 2.2-1: Espectro de ondas electromagnéticas

Gracias a esto la ingenieria de las microondas emplea ideas y técnicas de estos dos espectros,
como es el uso de técnicas Opticas para el disefio de antenas para microondas, mientras que el
disefio de circuitos para microondas usa los conceptos asociados a la teoria de redes.

2.2.2 Propiedades y Aplicaciones de las Microondas

2.2.2.1 Propiedades de las Microondas

o Ganancias de antena elevadas: La ganancia de un sistema radiante (antena) depende
de sus dimensiones eléctricas, es decir, de sus dimensiones en relacion a la longitud de
onda. Si subimos en frecuencia, por ejemplo al pasar de radiofrecuencia a microondas,
la longitud de onda disminuye. Esto implica que una antena de una cierta dimension
fisica (por ejemplo una parabolica de 20cm de diametro) tiene un mayor tamafio
eléctrico cuando subimos en frecuencia ya que la longitud de onda disminuye mientras
que el tamafio fisico permanece invariante. De esta manera, se pueden realizar antenas
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de mayor ganancia en microondas con menor tamafio (que si trabajaramos a menores
frecuencias, por ejemplo radiofrecuencia).

Mayor ancho de banda: A frecuencia de microondas el ancho de banda es mayor.
Imaginemos que se dispone de un ancho de banda de un 10 % sobre una portadora para
transmitir una sefial de TV. Si la portadora es de 50 MHz el ancho de banda sera de 5
MHz con lo que se puede transmitir un canal de TV. Sin embargo, si la portadora es a
50 GHz el ancho de banda de la sefial sera de 5 GHz lo que permite 1000 canales de
TV. Esto quiere decir que a mayor frecuencia mayor ancho de banda.

Transparencia de la ionosfera a frecuencias de microondas: Esto permite las
comunicaciones satelitales sin atenuacion (enlaces tierra satélite). También es muy
importante para la radioastronomia porque se pueden analizar las frecuencias que
emiten los distintos elementos que componen el espacio y sus reacciones € interacciones
para determinadas frecuencias sin tener grandes pérdidas de sefial por atenuacion.

Transparencia parcial de la atmdsfera baja y propagacion en linea recta:
Propagacion en linea recta es porque en microondas apenas existe refraccion al pasar de
un medio a otro. El comportamiento en las capas bajas de la atmdsfera es que a baja
frecuencia hay poca atenuacion pero conforme aumenta la frecuencia se producen unos
maximos y minimos debidos a los componentes de la atmdsfera. Esos maximos de
atenuacion son provocados por la vibracién de determinadas particulas que conforman
la atmosfera que a determinadas frecuencias vibran y absorben energia de la onda que
les provoca la vibracion.

Interaccion con la materia: Si la frecuencia de una onda que incide sobre un material
es igual a la frecuencia de resonancia de ese material, entonces se produce una
transferencia de energia de la onda a las particulas de ese material. Una aplicacion de
esta propiedad de las microondas podria ser el calentamiento de alimentos.

Radiacion Ionizante: La energia de un fotén se define por la siguiente ecuacion

j— . —_ . -15
E=nf (donde h=4,1410"eV constante de Planck). Si la frecuencia es de 300

MHz la E =1,210"%eV vy las ondas no son ionizantes pero si la frecuencia es de 300
E=1210"

GHz la ev lo que provoca radiacion ionizante.
Frecuencias de oscilacion estables: La frecuencia de un electron saltando de un nivel
energético (p) a otro (q) es:

fog=—"7F (2.2-3)

En ciertos materiales existen unos niveles de frecuencias a los que se producen las
oscilaciones que pueden ser muy precisos. Por ejemplo, el Hidrégeno neutro produce
oscilaciones a la frecuencia de 1,4204 GHz lo que nos da unas oscilaciones periodicas
precisas. Esta propiedad es muy importante en radioastronomia, ya que si se capta una
sefal proveniente del espacio a una determinada frecuencia en la banda de las
microondas se puede identificar que tipo de materia la ha provocado.

Seccion recta de radar grande (RCS): El objetivo a detectar por un radar sera

energéticamente mayor a frecuencias mas altas. Por esta razon los radares son mas
utiles a frecuencias de microondas.
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2.2.3 La linea de transmision ideal

Historicamente, la teoria de microondas surge por la necesidad de dar un tratamiento sencillo a
los sistemas en guia de ondas y cavidades resonantes, que inicialmente s6lo son tratables a
través de su descripcion electromagnética completa.

El retardo, es decir, la consideracion del tiempo finito que las perturbaciones electromagnéticas
tardan en propagarse de un punto a otro, constituye la esencia de las técnicas de microondas. Si
bien el retardo de manera rigurosa y general es consecuencia de las ecuaciones de Maxwell
(1864), la propagacion de las tensiones y corrientes por dos hilos paralelos puede estudiarse de
manera sencilla partiendo de los conceptos elementales de inductancia y capacidad, segun
establecid por primera vez W.Thomson (lord Kelvin) antes de la teoria electromagnética de
Maxwell.

En este apartado se veran las propiedades de las lineas de transmision ideales, dedicando
especial atencion a su comportamiento en régimen senoidal, y se introduce una ayuda grafica
de gran utilidad conocida como la carta de Smith.

2.2.4 Ecuaciones basicas

Se define como linea de transmision ideal el sistema de dos conductores perfectos inmersos en
un medio dieléctrico sin pérdidas, de manera que el la seccion transversal del sistema no varie a
lo largo del mismo. Las linecas de transmision mas comunes estan formadas por dos hilos
idénticos de seccidn circular que discurren paralelos (linea bifilar) o por un conductor circular
rodeado por otro concéntrico (linea coaxial). En cualquier caso, aqui se representaran como dos

hilos paralelos tales que, en cada plano transversal z, poseen corrientes i, (Z,t), I (Z,t), y de

diferencia de potencial v(z, t) como en la Figura 2.2-2.

En la misma figura se puede comprobar que esa situacion general se puede descomponer en
otras dos, simétrica y antisimétrica en la corriente. La Figura 2.2-2b, en la que ambos
conductores transportan la misma corriente en la misma direccion, carece de interés ya que se
comportan como un solo conductor, por lo que, sin pérdida de generalidad, se supondra una
distribucion de corrientes como en el caso a.

al b
roy ‘izt itz e
—r- ll[zrt‘.l —!.--.l.urt _1,....1 t
1 1
: | l
Ilv[z,t: [:> I: v, {z,t) )] :
1
| | 1
T T ., .
e igtz.n) "']:.sz,f,} “rz- i*{z.t}

\

, , .1 .

imari’ i= —(i,-
2(. 3

iy= i+’ = Zligri

Figura 2.2-2: Definicion de magnitudes y descomposicion de la situacion mds general en la
superposicion de una simétrica, b y una antisimétrica, a.
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Figura 2.2-3: La diferencia de potencial (ddp) entre los conductores solo tiene sentido si se define
entre puntos situados en el mismo plano transversal.

Para analizar el comportamiento de la linea se descompondra ésta en secciones elementales de
longitud dz , y se realizaran las hipotesis siguientes:

1. Entre dos secciones elementales cualesquiera no existe influencia eléctrica, lo que equivale a
suponer que no estan unidas por lineas de campo eléctrico y, por tanto, éstas han de estar
contenidas en planos transversales ( £ carece de componente axial).

2. Entre dos secciones elementales cualesquiera tampoco existe acoplamiento magnético, es
decir, no existen lineas de campo magnético que abracen simultineamente dos secciones
elementales; esto también supone que éstas han de estar contenidas en planos transversales.

Notese que estas hipdtesis garantizan la validez del concepto de diferencia de potencial (ddp),
que es un concepto estatico, pero solo si nos limitamos a definirlo entre puntos de una misma
seccion transversal Figura 2.2-3. En efecto, en este caso:

Vlz _Vlz

a

. . (5
y=§Edl =~ [ VxE-ids = o [ Bds =0 (2.2-4)

Ya que S es una superficie contenida en un plano transversal y, por la hipotesis 2, no esta
atravesada por el flujo magnético. Esto no es asi en el caso de puntos contenidos en secciones
transversales diferentes, ya que ahora la superficie S, limitada por las lineas a y b, si que es
atravesada por lineas de campo magnético, con el resultado de que la ddp entre 1 y 2 dependeria
del camino tomado para su definicion.

Con estas precauciones, que seran revisadas mas adelante, en cada seccion elemental v(z,t) y

i (z, t) solamente estan afectadas por la capacidad entre los conductores y por el flujo magnético

que se traduce en un coeficiente de autoinduccion. Se obtiene de esta manera, para una seccion
elemental de longitud dz, el circuito equivalente de la Figura 2.2-4. Adviértase que, para
preservar la simetria de la seccion, el condensador deberia estar situado en el punto medio de la
inductancia, o bien repartido por igual a la entrada y salida, pero la diferencia con el dibujado es
de infinitésimos de segundo orden y se obtienen las mismas soluciones.

En la Figura 2.2-4, L y C representan la inductancia la capacidad de la linea por unidad de

longitud de la misma. De la consideracion de las caidas de tension y corriente se obtienen
inmediatamente:
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ov 0i ov 0i

Plzr=—(Ld)Z = |Z=_rZ
a; ot ag ot (2.2-5)
LAY L K L
ot ot 0z ot

que son las ecuaciones que gobiernan con toda generalidad el comportamiento de v(z,t) y

0 di
i (Z, t). Para su resolucion se puede, por ejemplo, eliminar la corriente derivando a—v = —La—l
iz t
di d
conrespectoazy x_ -C i con respecto a t. Resulta:
oz ot
azv_ 1 azv_o (22.6)
daz> ¢ ot’ '
(¢ =—1) (2.2-7)
LC '

que es la ecuacion de ondas de una dimension. Su solucion mas general es de la forma
(D’ Alambert, 1747):

Wz, )= F(t-2)+ F(t+5) (2.2-8)
C C

con F; y F, funciones arbitrarias.

— 1

1dzx
- rEIF-

i[a

]
1 .
i E:> 1"' ce.;l-

2 z+d 2

Figura 2.2-4 Circuito equivalente de una seccion elemental de linea

L=inductancia/unidad de longitud
C=capacidad/unidad de longitud

F,(1—z/c)representa una onda de tension que se propaga con velocidad ¢ en el sentido de las

z crecientes. Con esto se quiere decir que un observador que se desplaza a lo largo de la linea,
en el sentido indicado, con velocidad ¢, mediria permanentemente una tension constante (abcisa

del observador: z =z, +ct:

F, [z 1 (z, + ct)} =F, (— Z—‘)j (2.2-9)
C C
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Al mismo tiempo, todos los puntos de la linea experimentan la misma variacidon de tension F'(2),
pero con un retraso mayor los mas alejados segun las z crecientes.

Analogamente, hablamos de F, como de una onda que se propaga en sentido de las z
decrecientes, de forma que en cualquier punto de la linea en cualquier instante, la tension
medida es la suma de los valores de las dos ondas. Debe notarse que a partir de las medidas
realizadas en un solo plano de la linea no es posible determinar F; y F,.

. L v 0i
La solucion para i(z,t) se puede obtener por sustitucion de 2.2.8 en — =—-L— y una

0z ot

posterior integracion con respecto al tiempo:

z‘(z,z>=E[E(t—f)—@(xf)}f(z) (2.2-10)

o i v . .
Se puede comprobar, por sustitucion en — =—C—, que la constante de integracion (con

0z ot

respecto al tiempo) f(z) tampoco depende de z y representa, por tanto, una corriente continua

superpuesta en la linea de la que prescindiremos. Con una notacién y nomenclatura mas usuales
pondremos:

z z
F(t—-=)=v'(t—=)=v" (ondapositiva)  (2.2-11)
C C

z _ z _
F,(t+—)=v (t+—) =V~ (ondanegativa) (2.2-12)
C C

L

— =7 o (impedancia caracteristica en ohmios) (2.2-13)

C

Las expresiones 2.2.8 y 2.2.10 quedan, entonces:

v=v"+v  (22-14)
T L
i=i"+i" =—(OW +v) (22-15)
ZO

En cada instante y en cada plano, la potencia que se propaga en la linea hacia la derecha, de
acuerdo con la convencion de sentidos y corrientes (Figura 2.2-4), vale:

P(z,t)=vi= ZL‘(W)2 —(v_)z‘ =P"— P (22-16)
0

Es decir, la potencia neta es la diferencia de las asociadas con las ondas positiva y negativa.
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2.2.5 Senales Senoidales

A continuacion, se considera el caso importante de lineas excitadas por generadores senoidales
en régimen permanente. Todas las sefiales seran de la forma A-sen(wt+ @) o, en notacion

compleja, A-el?+79 = C-¢/? con C = A-e’®. Esta tltima constante compleja contiene toda la

informacion necesaria (amplitud y fase) una vez conocida la frecuencia.

[_/w(zi)}
C

2.2.15 toman la forma compleja (prescindiendo del factor e

z _ z
En este caso, vi(t——) es V'e y analogamente para v (¢ +—), por lo que 2.2.14 y
c c

" comiin a todos los términos):

Vie” +V e'” (2.2-17)
1 + - - +
/:Z—V e’ +V e (2.2-18)

0

. . W . ., .
Siendo ¥ = j— = jf (¥ =constante de propagacion, S =constante de fase, en radianes por
c

segundo).

La onda positiva en el dominio del tiempo toma la forma explicita:
vi(z,t) g V" |sin(wt— fz+¢7)  (2.2-19)

i"(z,0) = |;—‘sin(wt ~B+d") (2220
0

Con V¥ V" e (2221)

Las expresiones 2.2.19 y 2.2.20 indican que el voltaje (y la corriente), en todos los puntos de la
linea, experimenta el mismo tipo de variacion senoidal, los cuales estaran tanto mas retrasados
en su oscilacion cuanto mas a la derecha se hallen (z mayor). El retraso entre dos puntos
distanciados un Az es el tiempo que tardaria un observador en desplazarse de uno a otro punto
a la velocidad ¢, y por esta razon se llama velocidad de fase (el observador que se desplaza a la

derecha a esta velocidad va pasando por puntos de fase (@x — fz + @) idéntica).

La distancia minima entre dos puntos de la linea que estén siempre en fase se llama longitud de
onda (A). Evidentemente, SA =27, es decir:

_2Z_c

g f
Volviendo a las expresiones complejas 2.2.17 y 2.2.18, debe observarse que la representacion de
2.2.17 en el plano complejo da V como suma de dos vectores que giran en sentidos indicados

(Figura 2.2-5) a razén de 360° cada longitud de onda cuando nos movemos a lo largo de la linea
(con z creciente), por lo que |V| variara entre un maximo, cuando ambos vectores se sumen en

A (2.2-22)
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fase (misma direccién), y un minimo, cuando lo hagan en oposiciéon de fase (direcciones
opuestas). Por otra parte, de los signos de la expresion 2.2.18, se concluye inmediatamente que
cuando |V| es maximo |I| es minimo, y viceversa, por lo que la impedancia a lo largote la linea
variara. Para calcularla consideremos una seccion de linea de longitud ¢ cargada con una
impedancia (en general compleja) Z;. Por conveniencia se fijara el origen de coordenadas en la
carga (Figura 2.2-6)

Definimos el coeficiente de reflexion p(z) como:

Vo Ve "
pE)= = e )
. B o
donde se ha tenido en cuenta que en la carga (z=0), p(0)=p, = F .

Por otra parte p, vale:

_Z,-Z,

= 2.2-24
Z, +Z, ( )

P

Por tanto, la impedancia de entrada vale:

Vie# +V et~

_z e +,0Le_ﬁz

Z =7 (2.2-25)
7y~ 0B - '
Vie™ -V-e™| _, e’ —p.e
al
v
v“ejBZ
v .
N 7 (v*/z_ e 782
/™ . /
V4’<-3-382 Il ’
7
- Ny A% 1
- (V7 /2 )e i8
b)
v I
Vﬁ'e_jgz
(v*/z_je~IBZ
v e dB2 °
v j8
w7z e 7

Figura 2.2-5 Composicion en el plano complejo de V e I a partir de las correspondientes ondas
positivas y negativas. (b) Caso particular de |V 4| € |L|
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Figura 2.2-6 Situacion empleada para el cdlculo de la impedancia de entrada de una linea, Z(w)

que, teniendo en cuenta 2.2.23 y tras sencillas operaciones, puede escribirse:

7 <7 Z, cos Bl — jZ,sin pr
© 7% Z,cos Bl — jZ, sin B

(2.2-26)

Esta expresion es mas facil de recordar escrita de la forma siguiente:

Z
Z, =Z,tanh(y + 0.) siendo tanh o, = Z—L

o

como se puede comprobar desarrollando la formula de la tangente hiperbdlica de una suma:

tanh(x + y) = tanh x + tanh y (2.2-27)
1+ tanh x tanh y

Para la admitancia se obtiene una expresion idéntica:

Y,
Y =Y, tanh(y + 0, ), siendo tanh J, = 7L

0

Se observa en 2.2.26 que la impedancia es una funcion periddica de la longitud ¢, de periodo

l= 3 Esto quiere decir que la impedancia de entrada de la linea que se considera no varia si

se inserta un trozo de linea de un niimero entero E . Tienen un interés especial las impedancias

de entrada de las lineas cortocircuitadas o en circuito abierto. En estos casos:
(Z,=0) Z,=jZ,tan Bl = jX, (2.2-28)

(Y, =0) Z =jY,tan fl = jB.,,  (2.2-29)
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Figura 2.2-7 Reactancia de entrada de lineas en cortocircuito (Z..) o en circuito abierto (Z,,) en
funcion de pl=ol/c

En estos casos las impedancias siempre es reactiva y su reactancia varia entre —oo y + oo
segun la longitud de la linea. Se representa graficamente en la Figura 2.2-7, sonde ademas puede

observarse que ambas curvas son idénticas excepto por un desplazamiento de > radianes:

Z.(pH=27, ( Bl + %) (2.2-30)

Esta conclusion es consecuencia de la propiedad mas general de las lineas de transmision de
actuar como inversores de impedancias Figura 2.2-8. En efecto, cada vez que avanzamos o

retrocedemos — en la linea, la impedancia vista hacia la derecha referida a Z, cambia
exactamente a su inversa. En el caso de la linea en circuito abierto, a Z del mismo se tiene un
cortocircuito, de manera que Z,, (/) es la misma que Z,, (S — 3) .

Notese que las transformaciones de impedancia en lineas de transmision toman un aspecto mas
general si utilizamos impedancias normalizadas a la caracteristica de la linea:

N

= 5— =tanh(f(+5,) (2.2-31)

(=]

= tanh(f( + 9, ) (2.2-32)
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Figura 2.2-8 Efecto inversor de impedancias de una seccion de linea de longitud 7/4

2.2.6 Ondas estacionarias

Cuando una linea en régimen senoidal esta excitada so6lo una onda progresiva (positiva o
negativa), un observador puede identificar experimentalmente la situacion con un voltimetro
(que mide la amplitud o el valor eficaz de la tension de 7.f.) ya que, al desplazarse a lo largo de
la linea, la lectura permanecera constante:

V() HVe =V (2.233)

Sin embargo, en la situacion mas general, cuando se propagan en linea simultaneamente una
onda positiva y otra negativa, hemos visto en el parrafo anterior que el modulo de la tension
fluctaa entre un valor maximo:

[V =V |+|V" | (2.2-34)

max

que se produce cuando los vectores ¥ *e™* y IV "e/* se suman en fase, y un valor minimo:

IV =l V=1V (2.2-35)

min

A

que se produce justamente a una distancia de 4 aladerechaoala izquierda de la situacion de
maximo, como puede comprobarse facilmente a partir de la interpretacion grafica de la Figura
T

2.2-5, ya que cada vector avanza o retrocede 2 , acumulandose un desfase relativo de 7
radianes.

De manera mas precisa, en esta situacion general tendremos:
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V(Z) —yt [e—jﬁz + p(o)ejﬁz ] — V+e—.//32 [1+ | p(O) ‘ ez_/ﬁz+j9] (2.2-36)

siendo p(0) =| p(0) | e’’ y, en consecuencia:

V@) PV P [+ p0) F +2] p(0) | cos(2/32 + 6) (22-37)

situacidon que se representa en la Figura 2.2-9 y a la que nos referimos como onda estacionaria.
Si bien una onda estacionaria queda bien definida mediante el modulo del coeficiente de
reflexion, suele caracterizarse a partir del cociente:

_r

V| 1+ p
V=17 =l p)

max

(2.2-38)

| |min

denominado relacion de onda estacionaria (en inglés, VSWR o Voltaje Source Wave Ratio),
cuya magnitud varia entre los valores 1 para una linea adaptada (sin reflexiones) o oo si en la

linea existe un obstaculo que refleja toda la energia incidente | p| =1. Con frecuencia su valor

se da en decibelios (recuérdese que S representa un cociente de tensiones):

S(dB)=20logS  (2.2-39)

V() = |V*|[1+]p(0)]+2|p(0)|cos(2Bz +8)]*

<
3
[T
®

Figura 2.2-9 Distribucion de la amplitud (médulo) de la tension en una linea con ondas estacionarias

2.2.7 La carta de Smith

La expresion 2.2.26, que da la transformacion de impedancias a lo largo de la linea, no
solamente es de calculo engorroso sino que es de dificil interpretaciéon y no permite sacar
conclusiones sencillas sin recurrir a calculos complejos. Una ayuda grafica de gran utilidad es la
propuesta por P.H. Smith en 1939 conocida como carta de Smith.

Descartando el plano de Z=R+jX como base, ya que valores infinitos de R y X forman parte de
situaciones practicas, la conveniencia de utilizar el plano de coeficientes de reflexion p es

inmediata, ya que todas las impedancias (pasivas) producen | p| <1y por tanto, todas estan

contenidas en el interior de un circulo de radio unidad.

Por tanto, la transformacion:
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,o—E (2.2-40)
Z+1 '
z7=P*1 (2.2-41)

p—1

(notese que se emplean impedancias normalizadas respecto a Z,) transforma puntos del plano
complejo Z =R+ jX en puntos del plano complejo p =u + jv con la siguiente propiedad:

cualquier circunferencia en el plano Z se transforma en otra circunferencia en el plano p .

Recuérdese aqui que las lineas rectas son un caso particular de circunferencias cuando su radio
se hace infinito.

En general, toda transformacion compleja ademas tiene la propiedad de ser conforme excepto en
puntos singulares; es decir, si dos curvas se cortan formando un cierto angulo en el plano Z, sus
transformadas se cortan formando el mismo angulo, en magnitud y sentido.

La construccion de las lineas de resistencia constante y de reactancia constante en el plano de
p (carta de Smith) es mas sencilla en instructivo realizarlo de acuerdo con las siguientes

consideraciones:

o Una circunferencia queda determinada si conocemos 3 puntos de ella. Si ademas
tenemos informacion suplementaria (por ejemplo, se conoce la recta en la que se
encuentra su centro), el nimero de puntos puede reducirse (por ejemplo, las dos
intersecciones con la recta del centro, que determinan un diametro).

o A todos los puntos del infinito del plano Z(R — o0 , X — oo 0 ambos) corresponde
p=1.

o A valores de Z simétricos respecto al eje de abscisas corresponden valores de o
también simétricos respecto del eje de abscisas:

. Z, -1 Z -1
Z =7, =2 =L =
2T P Z,+1 Z +1

o1 (2.2-42)

Por tanto, a curvas simétricas con respecto al eje R en Z también corresponden curvas en © con

la misma simetria. En particular, las lineas de resistencia constante en Z seran transformadas en
circulos en P con un diametro sobre el eje real, por lo que su identificacion soélo requiere dos

puntos, de los cuales unoes p =1.

Por lo que se refiere a la transformacion de admitancias:

,o—ﬂ (2.2-43)
1+Y '

se observa que es idéntica a la impedancias excepto por un cambio de signo que supone un giro
de 180°.
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2.2.7.1 Propiedades basicas de la carta de Smith.

Se ha visto que existe una correspondencia biunivoca (excepto para los puntos del infinito) entre
los puntos del plano de p y los del plano de Z o Y, de manera que la situacion de un valor

particular de o en la carta de Smith nos proporciona, por lectura es las mallas de lineas de Z o

Y, los valores correspondientes. Reciprocamente, la situacion de un valor particular de Z (o de
Y) en la malla correspondiente coincide con el extremo del vector p asociado, que puede leerse

teniendo en cuenta que el radio de la carta de Smith se corresponde con

p|=l,yque la

periferia de la carta de Smith estd marcada en grados sexagesimales. Por lo que se refiere a la
carta de las Z, notese las siguientes propiedades basicas:

1.

La parte superior, v > 0, corresponde a impedancias inductivas, X>0 y la inferior a
capacitivas, X<0.

Las resistencias mayores que la unidad, R>1, estan contenidas dentro del circulo de
resistencia constante que pasa por el origen. Este tltimo (punto R=1) se corresponde
con la impedancia (resistencia) que adapta la linea.

El coeficiente de reflexion de una linea vale:

p(2)=p(0)e*# (2244

De manera que cuando nos movemos por toda la linea | p(z) | permanece constante,

mientras que su fase varia linealmente con la longitud a razén de una circunferencia
completa (360°) cada media longitud de onda. De esta manera, el vector representativo
de la carta de Smith gira, pudiéndose leer en cada momento la impedancia Z(z) sobre la
malla de lineas de la carta de Smith. Obsérvese que el sentido de giro es positivo
(antihorario) si nos movemos hacia la derecha (hacia la carga) y negativo (horario si nos
movemos hacia la izquierda (hacia generador). Notese que la periferia de la carta de
Smith estd graduada también en longitudes de onda y que los sentidos de giro
(generador y carga) estdn también indicados.

En los puntos en que [V| es maximo, |I| es minimo y la impedancia es resistiva y toma
el valor maximo dado por:

1Z(z) _=R,=8 (2245
En efecto, |[V| es maximo cuando Ve y V~=e’” se suman en fase, y entonces
Ve _ V- - .
I = Z_ yI = —Z— se suman en oposicion de fase y producen un vector I colineal
0 0

con el vector V.

De manera que:

_Y Vs

= Z, =87 2.2-46
T ST R

Con Zy=1 (valores normalizados) resulta Z=S, como se queria demostrar.
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Analogamente, donde |[V| es minimo, || es maximo y la impedancia vuelve a ser
resistiva y, esta vez, minima y de valor:

40

min

1
=R =— (2247)
S
Estos puntos se corresponden en la carta de Smith con el eje real (reactancia nula).

2.2.8 Circuitos de microondas. La matriz de dispersion

Las peculiaridades del comportamiento de un circuito de microondas (ondas progresivas y
negativas, coeficientes de reflexion, etc...) sugiere una descripcion nueva denominada
parametros de dispersion o pardmetros S, que pone de manifiesto de forma evidente los aspectos
de propagacion del circuito que se estudie.

Se considerara por el momento que un circuito de microondas es el circuito formado por
elementos pasivos concentrados (R,L,C), dispositivos activos (transistores, diodos) y lineas de
transmision. Estas ultimas son las que tienen en cuenta el retardo debido a la velocidad de
propagacion finita; dicho de otro modo, los efectos de retardo seran tenidos en cuenta
exclusivamente mediante la presencia de lineas de transmision, tanto formando parte del
circuito, como para transportar las sefiales desde el circuito o hacia el mismo.

La conexion del circuito con el exterior se realiza exclusivamente mediante lineas de
transmision, que se denominaran accesos. En cada uno de estas lineas es necesario fijar un plano
de referencia donde mediremos las tensiones y corrientes, {V;, I, i=1, 2, ..}, que serviran para
describir las propiedades de la red o circuito, con el convenio de tomar como positiva la
corriente si entra en la red. De esta manera, una red de N accesos viene descrita por las 2N
variables {V,];} de las que solamente la mitad son independientes.

La descripcion mas frecuente de la red es a través de sus matrices de impedancias o
admitancias:

V1=[Z]11] (2.2-48)
[I]1=[Y][V] (2.2-49)

[Z]=[Y]" (22-50)

Donde [V] y [I] son matrices columna (vectores) de dimension N, y [Z] y [Y] matrices
cuadradas NxN.

Las matrices [Z] y [Y] a frecuencias de microondas presentan los siguientes inconvenientes:

1. Medida de impedancia muy sensible a desplazamientos de plano de referencia en cada
acceso.

2. Condiciones de contorno (c.c y c.a) dificiles de conseguir a frecuencias de microondas.

3. Condiciones de contorno peligrosas porque generan reflexion de energia
electromagnética que puede danar equipos.
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Los inconvenientes anteriores se eliminan si, en vez de utilizar las tensiones y corrientes en los
planos de referencia para describir la red, utilizamos las amplitudes de las ondas positiva y

negativa de tension:

V.=V'+V = (2.2-51)

I,=Y (V' -V") (22-52)
De esta manera se dispone también de un conjunto de 2N variables {V,",V,",i =1,2...N} .

Antes de proseguir es necesario introducir los siguientes convenios:
1. Tomaremos como ondas positivas, en cada acceso, las que se dirigen hacia la red.

2. En lugar de las tensiones y corrientes ordinarias se manejaran valores normalizados
definidos mediante:

J— V+
a,=V'=—t== Y V' (2253

—_— V.—
b=V =—=—==4Y, V. (2254
Z

oi

I} = Zoili*:F (2.2-55)

7

I"=JZ I"=-V, (256

de manera que;

V=Y.V, (2257

I =z I (258

V+ 2 _

pr= b LyieLin p o
2Z, 2 2
V-_ 2 -

Pi_:| ! | :l|V1_ |2:l|bl |2 (22-60)
2Z 2 2

En funcion de estas variables definiremos la matriz de dispersion, |S;|, mediante la relacion:
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b, Sn Sy S\ @
b, Sy Sy Sy | 4,

= (2.2-61)
by Sy Swa Sav Nay

Que proporciona las amplitudes (normalizadas) de las ondas negativas o reflejadas en funcion
de las amplitudes positivas o incidentes.

De acuerdo con la definicion, los elementos S; vienen dados por:

b, Z
S, = - =L (2.2-62)
i A= (ki) Vi ?; =0(k+#i)
b, V;
—_J =_
S, =2 == (2.2-63)
Plag oz i ;Z:O(kﬂ)

La condicion a,=0 en el n-ésimo acceso se consigue, en general, situando algun plano del
mismo una resistencia de valor igual a la impedancia caracteristica de la linea. En estas
condiciones diremos que el acceso n-€simo esta terminado (terminacion se puede utilizar como
sinonimo de carga adaptada a una linea), concepto que no debe confundirse con el acceso
adaptado que reservaremos Sy =0.

Con esta nomenclatura, las definiciones de los elementos S; tienen el significado:

1. S; es el coeficiente de reflexion visto desde el plano de referencia i-ésimo cuando
situamos en este acceso un generador y todos los demas estan terminados.

2. Sj es el coeficiente de transmision (sefial saliente en el plano de referencia j dividido
por la sefial entrante en el plano de referencia i, en la misma situacion anterior, es decir,
con un generado en el acceso i, y todos los demas terminados.

Este significado de los elementos S;;, ademas de proporcionar su procedimiento de medida, pone
de manifiesto la desaparicion de los inconvenientes sefialados en el parrafo anterior para las
matrices Z 'y Y, puesto que:

a. Un desplazamiento de planos de referencia produce solamente cambios de fase de las
amplitudes de las ondas positivas y negativas y, por tanto, solamente cambios de fase en
los valores de S;;.

b. La condicién de acceso terminado es independiente del plano donde se sitiie la
terminacién. Por lo que se refiere a dispositivos activos, la medida se realiza en
condiciones de carga resistiva, menos peligrosa que con un cortocircuito o un circuito
abierto.
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2.2.9 La linea Microtira (Microstrip)

La linea triplaca (en inglés microstrip) esta formada por una tira conductora sobre una lamina
dieléctrica que en la otra cara tiene un plano de masa y cuya estructura es similar a la de la linea
triplaca. La linea microtira tiene la ventaja, sobre la linea triplaca, de estar abierta lo cual es 1til
para la elaboracion de circuitos activos y, su uso, junto con la disponibilidad de transistores y
diodos operativos a frecuencias de microondas, ha revolucionado la tecnologia.

La capacidad se puede calcular con la ayuda de transformaciones conformes, si bien, en este
caso, debido a la inhomogeneidad del dieléctrico, es necesario introducir aproximaciones
simplificadoras que hacen que la expresion (2.2.65) no sea realmente exacta. En todo caso, su
grado de error (< 1%) suele ser inferior a la propia precision de fabricacion y a la exactitud del

valor de permitividad.

£ =q(6,~)+1  (2.2:64)

&

tan o, = q(i] tan J, (2.2-65)
ref

tand, en (2.2.65) se refiere al dieléctrico. La atenuacion producida por los conductores, como en
el caso de la linea triplaca, es de calculo complicado y lo omitimos.

El conjunto de ecuaciones que determinan la linea microstrip son por tanto de la forma:

-1
e+1 € -1 10h )2
Ep = + 1+ ;
' 2 2 w

O=ﬂ1n(ﬁ+o.2slj ; (ng
.o w h h

rej

-1
7, = 1207 [ W 3034 0.667ln(K+1.444J ; [K > 1J
£, \h h h

(Para W /h =1 ambas expresiones difieren en un 0.4%)
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Figura 2.2-10: Linea Microtira

Parametros del Sustrato

Parametro Descripcion Unidades
Er Permitividad relativa del sustrato. -
H Grosor del sustrato dieléctrico {Phys. Units}
Tmet Grosor del conductor metalico. {Phys. Units}
Rho Conductividad del metal relativa al cobre. i
Utilizado solo para célculos de pérdidas.
Rugosidad Qe l‘ar superficie del metal. ‘ {Phys. Units}
Rough Provoca una desviacion respecto de la superficie
plana ideal que incrementa las pérdidas en la linea. s
Tans "l."a%ngente de pérdidas del dieléctric;o. i
Utilizado solo para calculos de pérdidas.
\W% Anchura del conductor metalico {Phys. Units}
L Longitud del conductor metélico {Phys. Units}
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2.3 Amplificadores

La introduccion del radar durante la II Guerra Mundial proporciond la primera aplicacion
significativa que requirio la amplificacion de sefiales de microondas. Mas recientemente, la
revolucion de las comunicaciones inalambricas ha ocasionado un boom de los amplificadores de
microondas.

Los primeros amplificadores de microondas fueron los tubos de vacio tales como el klystons, el
tubo de ondas progresivas (TWT) y el magnetron. Hoy en dia, los amplificadores de estado
solido dominan la amplificacion de microondas excepto en las aplicaciones con potencias de
salida muy altas (>100 W). La mas comun de las aplicaciones de los tubos de vacio es la del
magnetron de 2,45 GHz a 900 W usado para hornos microondas. El magnetron del horno
microondas con un coste aproximado de $10 no tiene un competidor de estado solido q lo
iguale. Por otro lado, los transistores de telefonia movil de estado solido a 900 MHz con una
potencia de 1 W y un coste de $0,5 no tienen un competidor de tubos de vacio comparable.

Los amplificadores de estado so6lido son de dos clases: Aquellos basados en 2 terminales
(diodos), y los que estan basados en 3 terminales (transistores). Los amplificadores de dos
terminales dominaron la fabricacion de los primeros amplificadores de estado s6lido ya que los
diodos eran mas faciles de fabricar que los transistores. Se han utilizado bastantes
implementaciones en arrays para el disefio de amplificadores de dos terminales, incluyendo:
amplificacion paramétrica (varactor diodes), tunneling diodes, transferred electrén (Gunn y
diodos LSA (Limited Space charge Accumulation) y Avalanch Transit-Time Diodes (IMPATT,
TRAPATT y BARITT). Actualmente el uso de transistores de tres terminales es mas frecuente
en la fabricacion de amplificadores de estado solido, aqui aparecen los MESFETs, PHEMTs
(Psuedomorphic High Electron Mobility Transistors) y los HBTs.

Los diodos son normalmente menos caros de fabricar que los transistores pero el circuito
necesario para alcanzar cierta ganancia con un dispositivo de dos terminales es mucho mas
costoso que con un dispositivo de tres terminales. Ademas, el disefio de amplificadores de dos
terminales para una operacion estable y una rutina de fabricacion altamente flexible es
excesivamente dificil.

Los dispositivos de estado solido de tres terminales pueden dividirse en cuatro grupos como se
puede ver en el siguiente esquema.
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Mi Microwave BJT
t1cro.wtawe HBT
ransistor Tunnel Diode
FET
MESFET, HEMT
Field-effect MOSFET
transistors NMOS, PMOS, CMOS
Microwave Memories
solid-state devices CCD
unn diode
Transferre.d LSA diodes
electron devices .
InP diodes
dTe diodes
Avalanche Read diode
transistors devices IMPATT diode
TRAPATT diode
BARITT diode

Figura 2.3-1 Clasificacion Transistores

El primer grupo estd conformado por los transistores bipolares para microondas (Bipolar
Junction Transistor - BJT), los transistores bipolares de heterounion (Heterojuction Bipolar
Transistor - HBT) y los diodos tunel. El segundo grupo incluye los transistores de efecto de
campo (Field-Effect Transistor - FET's) tales como los transistores de union de efecto de campo
(Junction Field-Effect Transistor - JFET's), los transistores de efecto de campo de metal-
semiconductor (Metal-Semiconductor Field-Effect Transistor - MESFET's), transistores de altas
movilidad de electrones (High Electron Mobility Transistor -HEMT's), los transistores de efecto
de campo de union metal-6xido-semiconductor (Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect
Transistor - MOSFET's), transistores de metal-6xido-semiconductor y dispositivos usados como
memorias, y los dispositivos de carga acoplada (Coupled-Charge Devices - CCD's).

El tercer grupo, el cual esta caracterizado por el volumen del efecto del semiconductor y son
llamados dispositivos de transferencia de electrones (Transfered Electron Devices - TED's). A
estos dispositivos se incluyen el diodo Gunn, los diodos de acumulacion de carga espacial
limitada (Limited Space-Charge Acumulation Diode - diodo LSA), diodos de Fosfito de Indio
(InP dilde) diodos de Teluluro de Cadmio (CdTe diode).

Y los dispositivos del cuarto grupo son referidos a los diodos de avalancha como son: Los
diodos IMPATT (Impact Ionization Avalanche Transit-Time Diode), los diodos TRAPATT
(Trapped Plasma Avalanche Triggered Transit-Time Diode), y los diodos BARITT Barrier
Injected Transit-Time diode).

2.3.1 Transistores de Union Bipolar (Microwave BJT)

La invencion del transistor (Contraccion de Resistor de transferencia) por William Shockley, y
sus colaboradores del Laboratorio Bell en 1948, ha provocado un revolucionario impacto en la
tecnologia electronica en general y en los dispositivos de estado solido en particular, y desde
entonces los transistores y otros dispositivos semiconductores reemplazaron a los tubos al vacio.
La tecnologia en los transistores de potencia para microondas ha avanzado significativamente en
las tres tltimas décadas. El transistor para microondas no es un elemento lineal y su principio de
operacion es similar al dispositivo de baja frecuencia, pero sus requerimientos de dimension,
control de procesos, disipacion de calor y empaquetamiento son mucho mayores.
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Para aplicaciones con microondas, los transistores bipolares de silicio (Si) dominan el rango de
frecuencia desde la banda UHF hasta aproximadamente la banda S. Como la tecnologia va
aumentando, la frecuencia tope de estos dispositivos continuamente ha sido extendida y
actualmente los dispositivos son capaces de producir potencia util por encima de los 22 GHz. La
mayoria de los transistores bipolares son fabricados de silicio (Si), aunque los dispositivos de
Arseniuro de Galio (GaAs) ofrecen mejores alternativas en el mejoramiento de la frecuencia de
operacion, en altas temperaturas y radiaciones altas. El transistor bipolar de silicio es barato,
duradero y ofrece ganancias mucho mas altas que los dispositivos de efecto de campo.

Todos los transistores para microondas ahora son de forma plana (Figura 2.3-2) y la mayoria de
ellos son de Silicio (Si) y son de tipo n-p-n.

Figura 2.3-2 Transistor de Microondas
La geometria de estos puede ser caracterizada de la siguiente manera Figura 2.3-3:
o Interdigitada
o Superpuesta

o Matriz (Malla o Rejilla Emisora)

Eritter

= mutalization ~ ==
Emitt
Lmitte rs
(=]
"""-—H.._El

metalization

fa) Interdigitated () Overlay

s Emitter metalization

p* base diffusion
T Buse metalization
() Miatris

Figura 2.3-3 Geometria de los Transistores

La Figura 2.3-4 muestra los diagramas esquematicos de un transistor de union bipolar.
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Figura 2.3-4 Diagramas esquemadticos de un transistor de union bipolar.

El transistor bipolar tipo p-n-p es una estructura complementaria del n-p-n, lograda
intercambiando p por n y n por p. El BJT de tipo p-n-p basicamente es fabricado primero
formando una capa de material tipo n en el sustrato tipo p y luego una capa tipo p* es colocada
en la capa n.

2.3.2 Transistores Bipolares de Heterojuncion (HBT).

Los transistores bipolares pueden ser construidos tanto de homojuncion como de heterojuncion.
Cuando en la union del transistor se ponen en contacto dos materiales similares, por ejemplo,
Silicio-Silicio o Germanio-Germanio, se dice que el transistor es de homojuncion y el transistor
de heterojuncion es aquel formado por la unién de dos materiales diferentes tales como
Germanio-Arseniuro de Galio.

Cuando un conjunto de celdas constantes de dos materiales semiconductores son unidas, pueden
formar un transistor de heterojuncion. Estas condiciones de celda son muy importantes porque
si las celdas son desiguales pueden introducir un gran niimero de estados de interferencia y
degradar la operacion de la heterojuncion.
Actualmente el Germanio (Ge) y el Arseniuro de Galio (GaAs) son los dos materiales mas
usados para estructuras de heterojuncion porque sus celdas constantes coinciden en un 99%
(5.646 A para el Germanio y 5.653 A para el Arseniuro de Galio). Desde entonces cada material
puede ser tipo p o tipo n dando lugar a cuatro posible combinaciones:

o Unioén p-Ge a p-GaAs

o Union p-Ge a n-GaAs

o Unidén n-Ge a p-GaAs

o Unioén n-Ge a p-GaAs
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Figura 2.3-5 Transistor de heterojuncion formado por materiales n-Ge, p-GaAs y n-GaAs.

2.3.3 Diodo Tunel

Después de la publicacion del clasico documento de Esaki sobre los diodos tinel en 1958, el
potencial de los diodos de tinel para aplicaciones en microondas fue rapidamente establecido.
Antes de 1958, las caracteristicas anormales de algunas uniones p-n fueron observadas por
muchos cientificos, pero estas irregularidades fueron rechazadas porque ecllas no seguian la
clasica ecuacion de diodos. Esaki, sin embargo, describid estos fendmenos anormales mediante
la aplicacion de una teoria cuantica de tuneles. El fenomeno de tinel es mayormente un efecto
de los portadores.

El tiempo en el tinel de los portadores a través de la barrera de potencia no era gobernada por
los conceptos clasicos del tiempo de transicion (que el tiempo de transicion era igual al ancho de
la barrera de potencial dividido entre la velocidad de los portadores), sino mas bien por la
probabilidad de transicion cuantica por unidad tiempo. Los diodos tunel son tutiles en muchas
aplicaciones en circuitos tales como amplificacion de microondas, oscilaciéon de microondas y
memoria binaria ya que son de bajo costo, livianos, de alta velocidad, bajo consumo de energia
y bajo ruido.

El diodo tunel es un diodo semiconductor de unioén p-n con resistencia negativa. La resistencia
negativa es creada por el efecto tinel de los electrones en la union p-n. El dopaje de ambas
regiones tipo p y tipo n es muy alto (son usadas concentraciones de impurezas de 10" a 10*
atomos/cm’) y la zona de vaciamiento de la unién es muy delgada en el orden de los 100 A o 10°
6 cm. Clasicamente, esto es posible para que estas particulas pasen la barrera si y solo si estas
tienen una energia igual o mayor que la barrera de potencia.

El diodo tunel es usado en osciladores de microondas y amplificadores porque el diodo muestra
una resistencia negativa caracteristica en la region entre el pico de corriente I, y el valle de
corriente I,. La curva caracteristica I-V se muestra en la Figura 2.3-6.

!

Lead fine

Laad line
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Figura 2.3-6 Curva caracteristica I-V de un diodo tiunel
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2.3.4 Transistor de efecto de campo (FET)

Después que Shockley y sus colaboradores inventaron el transistor en 1948, él propuso en 1952
un nuevo tipo de transistor de efecto de campo (Field-Effect Transistor - FET) en el cual la
conductividad de una capa del conductor era modulada por un campo eléctrico que la
atravesaba. En un transistor convencional ambos portadores tanto mayoritarios como
minoritarios eran involucrados; desde entonces a este tipo de transistores se le ha denominado
transistor bipolar. En un transistor de efecto de campo el flujo de corriente es transportado solo
por los portadores mayoritarios; a estos se les puede llamar transistores unipolares.

El transistor de efecto de campo es controlado por un voltaje en el tercer terminal al contrario de
los transistores bipolares que son controlados por corriente.

El transistor unipolar de efecto de campo tiene varias ventajas con respecto al transistor bipolar
y estas son:

o Puede tener una ganancia de voltaje en conjunto con la ganancia de corriente.

o Su eficiencia es mucho mayor que la de los transistores bipolares.

o Bajo ruido.

o Su frecuencia de operacion esta por el orden de la banda X.

o Laresistencia de entrada es muy alta, en el orden de los megaohmios.
Entre los transistores unipolares de efecto de campo se encuentran los transistores de efecto de
campo de unién (JFET's), transistores de efecto de campo de unidn metal-semiconductor

(MESFET's), transistores de altas movilidad de electrones (HEMT's) y los transistores de efecto
de campo de unidon metal-6xido-semiconductor (MOSFET's).

2.3.5 Transistores de Efecto de Campo de Union (Junction
Field-Effect Transistor)

El transistor de efecto de campo de union puede tener la forma de una compuerta de unién p-n.
Cuando esto ocurre se le denomina transistor de efecto de campo de union o JFET, que luego se
le referira como MESFET (Metal-Semiconductor Field-Effect Transistor). El JFET
originalmente fue propuesto por Shockley. En la Figura 2.3-7 se muestra el diagrama
esquematico y un diagrama simboélico de un JFET de canal n.

by pate
1

Figura 2.3-7 JFET de canal n
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El material tipo n se encuentra dispuesto entre dos capas de material tipo p altamente dopado
(designado como p"). Este tipo de dispositivo es llamado JFET de canal n. Si el material del
medio es un semiconductor tipo p, entonces el dispositivo es llamado JFET de canal p. Las dos
regiones tipo p del JFET de canal n mostrado en la figura son denominado compuerta. Al final
de cada uno de los lados el canal n estd unido a contactos metalicos. De acuerdo con la
direccion de los voltajes mostrados en la Figura 2.3-8 el contacto de la izquierda es alimentado
de electrones por la fuente y este terminal es llamado fuente (Source) y el contacto de la derecha
es aquel por donde salen los electrones del material y es denominado drenador (Drain).

Bajo condiciones de operacion normal, cuando el voltaje V,, es cero, la corriente del drenador I
es también cero. El canal entre la union de ambas compuertas estd completamente abierto,
cuando un pequefio voltaje del drenador (Drain) V4 es aplicado entre el drenador y la fuente
(Source), el semiconductor tipo n se comporta como un resistor comun y la corriente Iy se
incrementa linealmente con V. Si es aplicado un voltaje V, en sentido contrario a través de la
union p-n, la mayoria de los electrones libres son expulsados del canal y las regiones de carga
espacial. Cuando el voltaje del drenador es incrementado, las regiones de carga espacial se
expanden y se unen, esto hace que todos los electrones libres sean completamente expulsados de
la region de union. Esta condicion es llamada Pinch-off.

3
e Sntunation region
| S

Figura 2.3-8 Curva caracteristicas I-V de un JFET.

2.3.6 Transistor de Efecto de Campo de Union Metal-
Semiconductor (Metal-Semiconductor Field-Effect
Transistor)

En 1938, Schottky sugirié que una barrera de potencial podria elevar las cargas espaciales fijas
en el semiconductor sin la necesidad de una capa quimica. El modelo se derivo de su teoria
llamada Barrera Schottky. Si el transistor de efecto de campo es construido con un diodo
Schottky de union metal-semiconductor, el dispositivo se llama transistor de efecto de campo de
union metal-semiconductor. El material puede ser Silicio (Si) o Arseniuro de Galio (GaAs) y el
canal puede ser o tipo n o tipo p.

Desde que el MESFET de GaAs tuvo la capacidad de amplificar pequeiias sefales en el rango
de la frecuencia de la banda X con bajo ruido, este reemplazé a los amplificadores paramétricos
de los sistemas de radar aéreos, ya que los anteriores eran complicados de fabricar ademas de
ser costosos. El MESFET de GaAs tiene alta movilidad de electrones, campo eléctrico de alta
intensidad y alta velocidad de deriva en saturacion que los dispositivos de Silicio asi que su
potencia de salida es muy grande. Otra caracteristica especial es su bajo ruido comparado con la
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alta movilidad de electrones. Por esto el MESFET de GaAs es cominmente usado en circuitos
integrados para microondas de alta potencia, bajo ruido y amplificadores de banda ancha.

Un transistor unipolar como el MESFET de GaAs puede ser desarrollado usando un proceso
epitaxial o el método de implantacion de iones. La Figura 2.3-9 muestra el diagrama
esquematico sencillo de un MESFET de GaAs.
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Figura 2.3-9 MESFET de GaAs

En el MESFET de GaAs, un sustrato es dopado con Cromo (Cr), el cual tiene un nivel de
energia de Fermi cerca del ancho de la banda prohibida (Ec-Ev) del GaAs.

La razon de usar Arseniuro de Galio (GaAs) en la fabricacion de estos dispositivos en vez de
Silicio es porque el GaAs posee mayor movilidad de electrones y puede operar a temperaturas y
potencias mayores que el Silicio (Si).

En la Figura 2.3-10 que se muestra a continuacion se apreciar la curva caracteristica de un
MESFET de canal n de GaAs.

Figura 2.3-10 Curva caracteristica I-V de un MESFET de GaAs

2.3.7 Transistores de Alta Movilidad de Electrones (High
Electron-Mobility Transistor - HEMT)

La evolucion de los circuitos integrados de alta velocidad a base de GaAs, ha sido el resultado
del avance continuo de la tecnologia ya que se han aprovechado las propiedades electronicas
que posee el Arseniuro de Galio sobre el Silicio. El aumento de la movilidad de electrones del
GaAs y la facilidad de fabricar estos dispositivos fue posible gracias a las técnicas de
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modulacion de dopaje demostrada con GaAs - AlGaAs super modernos. Un transistor de alta
movilidad de electrones HEMT consiste en una estructura de heterojuncion simple basada en la
modulacion de dopaje de GaAs - AlGaAs. Los HEMT's trabajan con muy bajo ruido y altas
ganancias a frecuencias superiores a los 70 GHz y es posible construir amplificadores HEMT en
frecuencias de operacion muy altas.

La estructura basica de un HEMT es una heterojuncion selectivamente dopada de GaAs -
AlGaAs como se muestra en la Figura 2.3-11.

Figura 2.3-11 Estructura basica de un HEMT.

Una capa de GaAs no dopado y una capa de AlGaAs tipo n dopado con Silicio es colocada
sobre un sustrato semi-aislante de GaAs. Una capa de gas electronica (2-DEG) es creada entre la
capa no dopada y las capas tipo n, una capa compensadora es colocada entre la capa de GaAs no
dopada y el sustrato semi-aislante.

El HEMT puede ser fabricado usando técnicas de fabricacion de circuitos integrados.

En la Figura 2.3-12 se muestra el corte transversal de una estructura E-HEMT y D-HEMT
formando un inversor de l6gica FET directamente acoplada (o DCFL por sus siglas en ingles).

La curva caracteristica corriente (I) - voltaje (V) de un HEMT se muestra a continuacion.

Figura 2.3-12 Curva caracteristica I-V de un HEMT.

La alta velocidad de conmutacion de un HEMT es cerca de 3 veces mas rapida que los
MESFET de GaAs. El retardo en el tiempo de conmutacion de un HEMT es menor de 10
picosegundos (100™? segundos), con una disipacién de potencia de 100 p W (100° W). El
HEMT es uno de los dispositivos mas prometedores, ya que por su alta escala de integracion
puede ser usado en super computadoras de alta velocidad.
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2.3.8 Transistores de Efecto de Campo de union Metal Oxido
Semiconductor (MOSFET's)

El MOSFET es un dispositivo de 4 terminales y la corriente que circula internamente es
controlada por un campo eléctrico. Los terminales son Fuente (Source), Compuerta (Gate),
Drenador (Drain) y el Substrato (Sustrate) cuando estd polarizada la compuerta (V=0), se
cierran la uniones p-n ubicadas entre el drenador y la fuente y por esto no hay flujo de corriente
entre la fuente y el drenado. Cuando se le aplica a la compuerta un voltaje positivo con respecto
a la fuente (la entrada y el sustrato son comunes), las cargas negativas en el canal son inducidas
y comienza a circular corriente por el canal. De ahi en adelante la corriente es controlada por el
campo eléctrico, este tipo de dispositivo es llamado transistor de efecto de campo de unioén o
JFET. El MOSFET ha reemplazado a los BJT en muchas aplicaciones electronicas porque sus
estructuras son mas sencillas y su costo es menor. Entre estos también se encuentran los
MOSFET de canal n (nMOS), MOSFET de canal p (PMOS), MOSFET complementarios
(CMOS), memorias de compuertas logicas y dispositivos de carga acoplada (CCDs).

El transistor de efecto de campo de Metal-Aislante-Semiconductor (MISFET) El cual es
formado por un metal como es el Aluminio (Al) y un semiconductor como puede ser el Silicio
(Si), Germanio (Ge) o el Arseniuro de Galio (GaAs) colocados entre un aislante como puede ser
SiO,, SizNs o ALLOs. Si la estructura formada es Al- SiO,-Si también es llamada MOSFET
aunque coincida con el MISFET. El MOSFET es muy usado en la fabricacion de circuitos para
microondas de alta escala de integracion.

Los MOSFET pueden ser tanto de canal n como de canal p. El MOSFET canal n consiste en un
sustrato semiconductor tipo p levemente dopado, en la cual dos secciones tipo n" altamente
dopados difunden como se muestra en la Figura 2.3-13.

Figura 2.3-13 Estructura basica de un MOSFET.

Esas secciones tipo n' que actian como fuente (Source) y drenador (Drain) se encuentran
separadas cerca de 0.5 um. Una delgada capa de aislante de Dioxido de Silicio (SiO,) es
colocada sobre la superficie de la estructura. El contacto metalico en el aislante es llamado
compuerta (Gate). El polisilicon altamente dopado o una combinacion de Siliciuro y polisilicon
también pueden ser usados como el electrodo de compuerta.

El funcionamiento de este dispositivo consiste en que cuando no se aplica ningin voltaje a la
compuerta (Gate) de un MOSFET de canal tipo n, las conexiones entre el electrodo de la fuente
(Source) y el electrodo del drenador (Drain) quedan interrumpidos, es decir, no circula
corriente. Cuando se aplica un voltaje positivo (con respecto a la fuente) a la compuerta, las

42



cargas positivas son depositadas en el metal de la compuerta, como consecuencia las cargas
negativas es inducida en el semiconductor tipo p a la region del aislante semiconductor.

Hay cuatro modos basicos d operacion para los MOSFET’s de canal n y de canal p y son los

siguientes:

o Modo de enriquecimiento del canal (Normalmente OFF). Cuando el voltaje de
compuerta es cero, la conductancia del canal es muy baja y este no conduce, es decir, se
necesita un voltaje positivo para que el canal entre en conduccion.

o Modo de vaciamiento del canal n (Normalmente ON). Si existe equilibrio en el canal,
un voltaje negativo debe ser aplicado a la compuerta para extraer los portadores del

canal.

o Modo de enriquecimiento del canal p (Normalmente OFF). Un voltaje negativo debe
ser aplicado a la compuerta para inducir a que el canal conduzca.

o Modo de vaciamiento del canal p (Normalmente ON). Un voltaje positivo debe ser
aplicado a la compuerta para extraer los portadores del canal y aislarlo.
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Figura 2.3-14 Modos de funcionamiento MOSFET.

El MOSFET es frecuentemente usado como amplificador de potencia ya que ofrecen dos
ventajas sobre los MESFET’s y los JFET’s y ellas son:

o En la region activa de un MOSFET en modo de enriquecimiento, la capacitancia de
entrada y la trasconductancia es casi independiente del voltaje de la compuerta y la
capacitancia de salida es independiente del voltaje del drenador. Este puede proveer una
potencia de amplificacion muy lineal.
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o El rango de voltaje activo de la compuerta puede ser mayor porque los MOSFET’s de
canal n en modo de vaciamiento pueden operar desde la region de modo de vaciamiento
(-V,) alaregion de modo de enriquecimiento (+V,).

2.3.9 Transistores MOS

Como se ve en la figura mostrada en la pagina de los MESFET, la fuente, el canal y el drenador
se encuentran circundados por una region de vaciamiento, asi que estos no necesitan
componentes aislantes individuales. La eliminacion de estas regiones aislantes en los
transistores MOS ha permitido una mayor densidad de empaquetamiento en un chip
semiconductor que en un transistor de union bipolar. E1l MOSFET puede ser subdividido en dos

grupos:

o ElI MOSFET de canal n, comunmente llamado NMOS.

o EI MOSFET complementario llamado CMOS.

2.3.9.1 Dispositivos NMOS

El transistor de efecto de campo de metal-6xido-semiconductor (MOSFET) es el dispositivo
dominante en los circuitos de muy alta escala de integracion (VLSI). En los afios 60 el
MOSFET de canal p (PMOS) fue originalmente usado en circuitos integrados. Pero el MOSFET
de canal n (NMOS) ha dominado el mercado de los circuitos integrados desde los afios 70,
porque su movilidad de electrones es mucho mayor que la de huecos. La Figura 2.3-15 muestra
un circuito 16gico NMOS en tres dimensiones.

Enlinncsment [l Depletion
chareel  pontact ehanmel
imptant

N N W
, Lnin Chanestap

| Lirle oxxhe

implant

" ; s, — [ SRR g S —
nyn

v L
ERD Eir,
B e i

Figura 2.3-15 Circuito légico NMOS.
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En la Figura 2.3-15 se puede ver dos dispositivos en modo de enriquecimiento (Normalmente
OFF) (EMD, y EMDg) que estan en seric con un dispositivo en modo de vaciamiento
(Normalmente ON) (DMD). Un campo de 6xido (FOX) rodea los transistores y, la compuerta y
la fuente del DMD esta conectada al contacto enterrado. Una capa de dieléctrico separa las
capas superiores de las inferiores. En el JFET la alta resistencia de entrada es obtenida con la
polarizacion inversa de la union p-n. En el MOSFET la extremadamente alta resistencia de
entrada (~10"* Ohms) es posible mediante el aislante.

44



2.3.9.2 Dispositivos CMOS

El MOS complementario (CMOS) es hecho tanto de dispositivos NMOS como de dispositivos
PMOS y su poder de consumo es menor. En algunos disefios CMOS, el circuito NMOS es
incorporado en domino-CMOS para tomar ventaja de la alta velocidad del NMOS con el bajo
consumo del CMOS.

Hay tres estructuras de los dispositivos CMOS: El n-tub, el p-tub y el twin-tub. Cuando el tub
(batea) es formado por un sustrato tipo p, el dispositivo es llamado n-tub. Cuando es formado
por un sustrato tipo n es llamado p-tub. Si un n-tub y un p-tub son combinados en el mismo
sustrato, al dispositivo se le llama twin-tub. Un tub también es llamado pozo y puede ser
producido por pasos extra de difusion. La Figura 2.3-16 muestra un n-tub, un p-tub y un twin-
tub.
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Figura 2.3-16 Estructuras CMOS.

2.3.10 Amplificadores de bajo ruido

Los amplificadores de bajo nivel de ruido se disefian para incrementar los niveles de sefial a la
entrada mientras que provocan la minima degradacion posible de la relacion sefial a ruido. El
disefio de un amplificador de minimo ruido conlleva varias consideraciones. La primera de ellas
y la mas importante es una seleccion adecuada del transistor FET. Para aplicaciones de bajo
ruido, los FETs se alimentan con bajos niveles de corriente (normalmente el 20% del Ipgs, 3 V
de tension Vpg). A estos niveles de alimentacion, la ganancia de potencia es mucho menor que
con niveles mayores (normalmente P;j3=10-12 dBm para un ancho de puerta del FET de 300
um). Se disefia la red de acoplo a la salida (FET drain) para obtener el maximo acoplo a la
salida, sin embargo en la red de acoplo a la entrada se introduce un desacoplo considerable con
la entrada del dispositivo para obtener el minimo ruido, lo que lleva asociado que no se consiga
toda la transferencia de potencia posible. Para finalizar, para obtener el mejor nivel de ruido o
nivel de ruido 6ptimo es critico minimizar las pérdidas del circuito en el puerto de entrada que
se afiaden directamente a la figura de ruido del amplificador.
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La seleccion de un FET para una aplicacion particular es directa pero a veces tediosa. Una
manera simple es simular la ejecucion de los FETs disponibles para una aplicacion particular y
seleccionar entonces el FET optimo basandose en parametros criticos como pueden ser el coste,
la fiabilidad y el rendimiento eléctrico.

Los parametros eléctricos estan disponibles en los catalogos de los fabricantes e incluyen: los
parametros S bajo un par de condiciones de alimentaciéon por lo menos, el coeficiente de
reflexion optimo para obtener la minima figura de ruido, la resistencia de ruido equivalente R,
la figura de ruido minima, la ganancia asociada y la maxima ganancia disponible a varias
frecuencias.

En el siguiente grafico se puede ver una representacion de las minimas figuras de ruido para los
distintos FETs dependiendo de la frecuencia. Como se podra comprobar después la tecnologia
que nos interesa y que emplearemos en nuestro proyecto sera la de GaAs ya que ofrece las
figuras de ruido minimas para las frecuencias de interés de nuestro proyecto (1,4204 GHz, linea
de 21 cm del hidrogeno).
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Figura 2.3-17 Figuras de ruido minimas de los transistores en funcion de la frecuencia

2.3.11 Caracterizacion de los Amplificadores

Los amplificadores se componen de dispositivos activos, que son aquellos cuyo funcionamiento
depende de la polarizacion que se le aplique (diodos, transistores, valvulas y tubos de vacio).
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Los parametros S de un dispositivo activo presentan las siguientes particularidades:
o Los parametros S dependeran del punto de polarizacion: Funcionamiento NO LINEAL.
o Normalmente Sy, Sy, #0

o No es reciproca Sy; # S,

O

No es pasiva [S;| puede ser > 1
. o o 2 2
o Al no ser pasiva y sin pérdidas no cumple unitariedad: |S 11| + |S 21| #1

La primera consecuencia es que al ser S;;, Sy, # 0 para conseguir la Maxima Transferencia de
Potencia (MTP) y que no se produzcan reflexiones en el circuito habra que emplear redes de
adaptacion a la entrada y la salida y la ganancia de transferencia ya no vendra dada solo por S,;.

Un amplificador de microondas sera en realidad el sistema formado por el conjunto del
transistor con su red de polarizacion mas las redes de adaptacion de entrada y salida:

AMPLIFICADOR DE MICROONDAS

|

|

I

— |

Adaptacion Adaptacion |

Entrada |:< )Zl Salida I 7y

|

|

|

Transistor

— — ——- ——- —— - — - —— - — - —— - — - — - —— - — - — - — - — - — = —)

Figura 2.3-18 Esquema general de un Amplificador de Microondas

A la hora de disefiar un amplificador muchas son las caracteristicas que deben de ser tenidas en
cuenta pero los siguientes apartados se centraran en las mas importantes y las que nos van a
servir para disefiar nuestro amplificador de bajo ruido como son, la ganancia de transferencia,
las etapas de adaptacion de entrada y salida, la caracterizacion del ruido, la estabilidad y la
ganancia del amplificador.

2.3.12 Relaciones de potencia en cuadripolos amplificadores
Nos referiremos en este apartado a la situacion de la Figura 2.3-19. En ella, un cuadripolo

amplificador (caracterizado por sus parametros S) entrega potencia a una carga cualquiera Z, y
es excitado a su vez por un generador de impedancia compleja Zs:
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Figura 2.3-19 Cuadripolo amplificador caracterizado por sus parametros S

Para conocer el comportamiento del cuadripolo anterior en cuanto a su capacidad de amplificar,
se definen normalmente las tres relaciones de potencia siguientes:

o Ganancia de transduccion o de transferencia (Gr).
o Ganancia de Potencia (G,).
o Ganancia Disponible (Gp).

En este proyecto solamente se necesita conocer la primera de las tres por lo que se omitira la
formulacion de las otras dos.

2.3.12.1 Ganancia de transduccion o de transferencia (Gr)

Es la relacion entre la potencia entregada a la carga Z; y la potencia disponible del generador
conectado a la entrada del cuadripolo; depende tanto del cuadripolo, como de Zgy Zy:

G _ Pentregadaala salida PL
=

= @3-1)

disponible del generador aus
2 1_ 2 1_ 2

Gr ISl Y=l
| (l_pinps)(l_pautpL) |
S,S S, S

sabiendo que p, =S5, +LI'OL o =55 +M la ecuacion anterior queda:
I_Szsz I_Snps
P _ |85 (=1 p, ) (=1 o5 [*)

, (2.3-3)

 Paus | (A= psS,)A=p.S5) =85S P Ps |2

Como se puede apreciar en las ecuaciones, la ganancia de transferencia de entrada dependera
tanto de la red de entrada ( P ) como de la de salida ( p, ).
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Se observa en la ecuacidon 2.3-3 que si se busca un disefio con el que obtener la Maxima
*

Transferencia de Potencia (MTP) (Gt méaxima) se deberd cumplir que o, = p; ypP,=p

out *
Para lograr esta adaptacion conjugada, se usan unas redes de adaptacion a la entrada y a la salida
del transistor, tal y como se muestra en la Figura 2.3-20.

AMPLIFICADOR DE MICROONDAS
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Figura 2.3-20 Amplificador de microondas y coeficientes de reflexion

Por lo tanto, el disefio de un amplificador adaptado se traduce en el disefio de sus redes de
adaptacion a la entrada y a la salida.

Ademis, hay que notar que si se cumplen las condiciones para MTP (0, = p. vy p, = p...)

El amplificador presentara a su entrada y a su salida una adaptacion perfecta respecto de la
fuente y la carga de Z, (S;;=0 y S»,=0). La maxima ganancia disponible (Maximum Available
Gain o MAG) se define como la ganancia de transducciéon en condiciones de adaptacion
conjugada simultanea en entrada y salida.

Se puede apreciar la dificultad de resolver la ecuacion 2.3-3 sustituyendo por los valores de
P =Py P, =P, yaquep, vy p,. dependen de las redes de adaptacion (0, y ;). Una
solucion es aquella en que el cuadripolo amplificador no posee realimentacion interna (S, = 0).
Con lo que quedara que p,, =S,, vy P,. =93, . En este caso, la expresion conduce

directamente a la ecuacion 2.3-4 que nos da lo que se conoce como “Ganancia de Transduccion
Unilateral”:

(red _de _entrada) (red _de salida)
1-| Ps |2 (TRT)z 1- | P |2
i —m'| | s (234
PsOn o [1=p,S,)
G &
S8 S8
Siendo S;,=0 las ecuaciones p, =3, +L1'0L Poi =955, +M quedan
1-8,0, 1-8,p5

como P, =S,y P,. =2, sise quiere la maxima transferencia de potencia en el diseflo

unilateral (MTPu), como en el caso general, se deberd cumplir que o =S,y p, =S,,, lo

1 1
que llevado a la ecuacién anterior 2.3-4 significa G = I

—‘ — . Para
Tu MAX l_‘ Sll ‘2 21 1—‘ Szz |2
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cualquier otro valor de p, y p, se obtendran valores de ganancia unilateral Gr, menores que la
ganancia maxima unilateral Gryax:

o Circunferencias de G; constante: Los valores de fuente pg que hacen que G,>G

estan dentro de la circunferencia en el plano pg dada por:

_ GyS,y
eyl . 4GS, [
= sps . :\/I—Glo-(1—|Sn|2)

L 1+G IS,

o Circunferencias de G, constante: Los valores de fuente p, que hacen que G,>Gy

estan dentro de la circunferencia en el plano p, dada por:

__GuSn

_ el T 4GS,
? |1—Szz-/0L|2 R :\/I_Gzo'(1_|522|2)

T 146Gy, 1S,)

Dados unos valores de ganancia G, se obtiene una familia de circunferencias en el plano pg.

De la misma manera se obtiene en el plano p, la familia de circunferencias Go. ()

Figura 2.3-21 Curvas de ganancia constante

Para determinar cudnto error se comete si se emplea Gty en la caracterizacion de un dispositivo
en el que Sy, # 0, se define el factor de mérito unilateral u:

S1151285215 22
(= |Su)(A=|S=[)

Con este parametro puede acotarse el error cometido en el calculo de la Gr mediante la
expresion:
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1 < Gr < 1
(1+u)> G (1-u)’

2.3.12.2 Ganancia de potencia (G,)

Es la relacion entre la potencia entregada a Z; y la potencia entregada en la puerta de entrada del
cuadripolo; es funcion solamente del cuadripolo y de Z;:

Gp = Pentregada a la salida / Pentregada al cuadripolo

2.3.12.3 Ganancia disponible (Gp)

Es la relacion entre la potencia disponible a la salida del cuadripolo y la disponible del
generador conectado a su entrada; es funcion solamente de la impedancia interna del generador
Zs, y del cuadripolo:

GD = Pdisponible a la salida / Pdisponible del generador

2.3.13 Condiciones de adaptacion conjugada.

Como veiamos en la ecuacion 2.3-3 del apartado 2.3.12.1 que si se buscaba un disefio con el que
obtener la Maxima Transferencia de Potencia (MTP, Gr maxima o MAG) se debia cumplir que

*

Ps =Py P, =P, ,es decir, que el cuadripolo estuviera simultineamente adaptado y, para

lograr esta adaptacion conjugada, se usaban unas redes de adaptacion a la entrada y a la salida
del transistor, tal y como veiamos en la Figura 2.3-20. Veiamos asi mismo en el caso unilateral
la posibilidad de obtener los coeficientes de reflexion de fuente y de carga que proporcionaban
la ganancia maxima mediante una aproximacion con su error asociado. Veremos ahora el caso
bilateral que es una forma mas precisa de obtener estos coeficientes.

Pues bien, sustituyendo en p, = p, y p, = p... nos quedaria:

. S8
pl=Su+ 22l 55
1-S2p,
. AYER
Pl =Sn+2222Ps 554
1-S2p;

Sustituyendo 2.3-6 en 2.3-5 se deduce:
C,ps° —B,ps+C =0 2.3-7)
B, =1+|Su’ =|S2|* —=|A[ (2.3-8)
C, =S, —S,A (2.3-9)

y analogamente, eliminando pg:
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C,p, —B,p, +C; =0 (23-10)
B, =1+ |82’ —|Su)’ —=|A (2.3-11)
C,=5,,—-S A (2.3-12)
A=det[s]=S,,S,, —S,S, (23-13)
Las raices de las ecuaciones 2.3-7 y 2.3-10, vienen dadas respectivamente por:

B, ++B-4c|

e

*

ps =C, (2.3-14)

B, +B: —4[C,[’

3c,|

*

p, =C, (2.3-15)

donde el signo negativo se elegira cuando B; o B, sean positivos y, se elegira el signo positivo
cuando B; o B, sean negativos.

Con las ecuaciones 2.3-14 y 2.3-15 podemos obtener los coeficientes de reflexion de fuente y de
carga con los que se consigue la maxima transferencia de potencia (MTP) en el cuadripolo ya
que bajo estas condiciones la entrada y la salida del mismo estan adaptadas simultaneamente.
Dado que no se realiza ninguna aproximacién para simplificar, como en el caso unilateral, la
potencia obtenida al emplear los coeficientes de reflexion hallados con las ecuaciones anteriores
no tendra un error asociado.

2.3.14 Estabilidad de un Amplificador

En el disefio de un amplificador se debe tener en cuenta que las redes de entrada y salida seran
pasivas (| Ps
puede dar lugar a | P,

Yo L| <1) pero los parametros S del transistor pueden ser tales que [S;[>1, y esto

2

>1 lo que puede ocasionar oscilaciones no deseadas

out

>16|p

(INESTABILIDAD). Cuando se produce inestabilidad se generan interferencias y se disminuye
la eficiencia de un amplificador. A frecuencias de microondas es muy facil que se produzcan
oscilaciones si no se tiene cuidado a la hora de disefiar el amplificador. Las oscilaciones pueden
ocurrir a frecuencias que no se propagan fuera del amplificador porque son filtradas, bloqueadas
por los condensadores de alimentacion o a frecuencias para las cuales los equipos de test no
tienen sensibilidad. No es inusual para los amplificadores de microondas oscilar entre | MHz y
30 GHz o incluso a frecuencias mayores.

Los parametros S;; y S,; forman un bucle de realimentacion que, dependiendo de las
impedancias de carga y de fuente, puede producir oscilaciones. En un amplificador ideal, S;,
sera cero y el amplificador sera incondicionalmente estable. Pero si S;,7#0, el coeficiente de

reflexion de entrada p,, con una carga arbitraria Z y el coeficiente de reflexion de salida p

out

con un valor de Zg arbitrario se pueden expresar como:
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SIZSZIPL

=85+ 2.3-16
pm 11 I—Szsz ( )
S,S
Do = Sy + 22055 (2.3-17)
I_Sups

Un transistor incondicionalmente estable es aquel que es estable independientemente de las
redes de adaptacion a la entrada o a la salida que se le introduzcan para formar el amplificador
completo.

Por el contrario, la estabilidad es condicional (o el cuadripolo es potencialmente inestable),

0

cuando existen ciertas impedancias pasivas que, a la frecuencia de interés, hacen que | P

|pout

sean mayores que la unidad.

En términos de los parametros S del FET, la estabilidad incondicional se asegura si se
satisfacen simultaneamente las siguientes inecuaciones:

S, <1 |Syl<1

o<1 o (2.3-18)

<1

Como se ha dicho las redes de adaptacion de entrada y salida seran pasivas por lo que

(|ps

2

,OL| < 1), bajo las condiciones 2.3-18 se cumple que

K:1+|A|2—|S11|2—|S22|2

>1  (23-19)
2| 81282

siendo

A=det(S)=S,,S,, = S,,°S,, (2.3-20)

El coeficiente K se conoce como factor de estabilidad del transistor y se emplea para el estudio
de ésta. Esto quiere decir que un transistor sera incondicionalmente estable para cualquier red

de adaptacion de entrada y de salida pasiva siempre que se cumpla que K>1y que |A| <lI.

Asi cuando K > 1, el cuadripolo es simultaneamente adaptable con impedancias pasivas en
entrada y salida. Si | A | £ 1, ninguna impedancia pasiva puede colocarle en situacién de
inestabilidad, mientras que si | A | > 1 este peligro existe, aunque las impedancias de adaptacion
siempre se encuentren en las zonas estables.

Un caso particular es el unilateral, es decir, cuando el parametro S;, = 0 y por consiguiente K=co
. En este caso, los coeficientes de reflexion de entrada y salida son siempre S;; y S, con
independencia de las terminaciones Zs y Z;. Por ello, y como suponemos | S1; | <1y [Syn | <1,
el amplificador resulta ser incondicionalmente estable y adaptable.

53



Si K<1 el cuadripolo se dice que es potencialmente inestable y se deberan disefiar las redes de
adaptacion de entrada y de salida de manera que eviten posibles inestabilidades debidas a
cambios en los parametros del dispositivo, variaciones en la fabricacion y cambios en la
temperatura. Bajo estas condiciones se dice que el amplificador es condicionalmente estable y
no oscilara.

Para el caso —1< K < 1 s6lo se pueden utilizar amplificadores estables renunciando a la
adaptacion (al menos de una de las puertas), y eligiendo terminaciones dentro de las zonas
estables.

Y en el caso de que K < -1 el cuadripolo es inestable cualesquiera que sean las terminaciones
pasivas empleadas. Por ello, s6lo puede conseguirse la estabilidad en este caso, conectando
resistencias estabilizadoras (padding) que incrementen el valor de la constante K del dispositivo.

En la tabla siguiente se resumen los resultados anteriores para los distintos tipos de
amplificadores:

K=o Unilaterales (S, = 0), Incondicionalmente estables y Adaptables.

K>1 A< Incondicionalmente Estables y Adaptables.

|A|>1 Condicionalmente Estables y Adaptables.

-1 <K <1 |Condicionalmente Estables y No Adaptables.

K<-1 Inestables con posibilidad de estabilizacion resistiva (padding)

<1.Enlas

< 1 y |puut
siguientes figuras se pueden ver las partes de la red necesarias para el calculo de estos

Para asegurar que no se produzca inestabilidad se disefiara para que | Pin

coeficientes. Para el coeficiente de reflexion a la entrada, p, , se tendrd en cuenta el transistor y

in?

la red de salida.

1 1| _RED
SALIDA Z,

Pin

Transistor —

Figura 2.3-22 Coeficiente de reflexion de entrada del amplificador

El coeficiente de reflexion a la salida p,, se calculard a partir de la red de entrada y el

transistor. Para el calculo de los coeficientes de reflexion los generadores se veran como si
fueran un cortocircuito.
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RED
ENTRADA <-‘

pout

Transistor

Figura 2.3-23 Coeficiente de reflexion de salida del amplificador

>16

Como se ha visto, para que un amplificador sea inestable basta con que | P > 1 por

p()l{l

lo que sera necesario estudiar cuando ocurre esto para poder evitarlo.

+ SIZSZIpL S12S21ps
11
I_Szsz l_Snps

estabilidad a la entrada y a la salida dependen respectivamente de p, y pPg por lo que el

Sabiendo que |pm =S =

Y 1P| =180 + se observa que la

estudio se puede llevar a cabo por separado. Se realizara por tanto un estudio para la estabilidad
a la entrada del amplificador que depende de p, y otro para la salida que depende de pq.

2.3.14.1 Estabilidad a la entrada (circulo de p,)

S12S21pL
I_Szsz

depender de los parametros S del transistor que vienen dados en las especificaciones de mismo
y no se pueden modificar en el disefio y el coeficiente de reflexion de carga o, que depende del
disefio de la red de salida y que por lo tanto es ajustable.

El limite de estabilidad estard en |pm =1, esto es, |p,|=1=|5,, + . P, vaa

Se tendran que ver los valores de p, que producen inestabilidad para conocer si nuestro disefio
es condicional o incondicionalmente estable.

RED
SALIDA 7

|-D Tran;tor r —
pin

PL

Figura 2.3-24 Transistor mds red de adaptacion de salida.

Para ello se dibujara la carta de Smith de p, y se dibujaran sobre ella los valores de p, que

hacen que | pm| =1. Una vez que se tiene fijado el limite de estabilidad en la carta, se estudiara
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hacia que parte del limite estdn los valores que hacen inestable el circuito. Los valores de p,

=1son:

que hacen que | P,

:(Szz_A'Su*)* R = Slz'Szl
L
|Szz|2 _|A|2 |Szz|2 _|A|2
A =det(S)=5,,"S5 =51,y

L

estas ecuaciones nos dan como resultado una circunferencia de centro Cpy de radio Ry que se
dibujara sobre la carta de Smith de p, y que se conoce como circunferencia de estabilidad de

<1, es decir, aquellos para los cuales el

carga. Los valores de p, que hacen que |pm

amplificador es estable estaran dentro o fuera de la circunferencia de estabilidad de carga.

Para averiguar si los valores de p, para los que el amplificador es estable son los del interior o

los del exterior de la circunferencia se supone la red a la salida mas simple posible, es decir, una
linea de impedancia Z,.

: : ., Z, - .
Esta red tiene un coeficiente de reflexion de carga nulo p, = —-——" =0 que si se representa
Z, +Z,
en la carta de Smith corresponde al punto central de la misma.
Im py, / pL tales
que |py,|=1
PL= Re py,

Figura 2.3-25 Valores del coeficiente de reflexion de carga que hacen que |p;,|=1
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En un caso como el de la figura en el que p, =0 cae fuera de la circunferencia formada por los
valores de p, que hacen |,0m| =1 Si se sustituye el valor de p, = Oen la formula para hallar

p,, se obtiene que p, =S|,, esto da dos opciones a la hora de elegir los valores de p, para
los que el disefio es estable:

Si |S11| > 1 todos los valores de dentro de la circunferencia limite seran aquellos para los que el

disefio es estable.

ImpL'
!

Figura 2.3-26 Valores del coeficiente de reflexion de carga para los cuales el transistor es estable.

Si |S“| <1 todos los valores de fuera de la circunferencia limite seran aquellos para los que el

disefio es estable.

7

\

<. P1 tales
\% -
que |py,|=1

é

%

N

()

Figura 2.3-27 Valores del coeficiente de reflexion de carga para los cuales el transistor es estable.
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2.3.14.2 Estabilidad a la salida (circulo de p,)

Siguiendo un razonamiento similar al llevado a cabo para el célculo de la estabilidad a la
entrada. El limite de estabilidad estara en

SIZSZIpS
1_Snps

:1:

> S,, + (2.3-21)

P,.. Vvaadepender de los parametros S del transistor que vienen dados en las especificaciones

de mismo y no se pueden modificar en el disefio y el coeficiente de reflexion de carga p, que
depende del disefio de la red de entrada y que por lo tanto es ajustable.

Se tendran que ver los valores de pg que producen inestabilidad para conocer si nuestro disefio
es condicional o incondicionalmente estable.

RED
Z ENTRADA

—_ 4-| Transistor Q-l

Ps Pout

Figura 2.3-28 Coeficientes de reflexion de fuente y de salida del transistor

Los valores de o, que hacen que |p,,,|=1son:
— (Sn _A'Szz*)* R. = S18y
N N
|S11|2 _|A|2 |S11|2 _|A|2

A=det(S)=S8,,"S,, = 5,3,

estas ecuaciones nos dan como resultado una circunferencia de centro Cgy de radio Rs que se
dibujara sobre la carta de Smith de pg y que se conoce como circunferencia de estabilidad de

fuente. Los valores de pg que hacen que |p <1, es decir, aquellos para los cuales el

out

amplificador es estable estaran dentro o fuera de la circunferencia de estabilidad de fuente.

Como en el caso anterior se dibujard la carta de Smith de pg y se seleccionaran en ella los

valores de pg que hacen que | P,.1 =1, esto es, la circunferencia de estabilidad de fuente. Una

vez que se tiene fijado el limite de estabilidad en la carta, se estudiara hacia que parte del limite
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estan los valores que hacen inestable el circuito. Para ello se supone la red a la entrada mas
Z,—7
S 0 _ 0

simple posible, es decir, una linea de impedancia Z, lo que significa que pg = 7 17
S 0

Si se sustituye el valor de py =0 en la féormula 2.3-21 para hallar p, , se obtiene que

P... =S, ,esto dados opciones a la hora de elegir los valores de p¢ para los que el disefio es
estable:

o Si |Szz| >1 todos los valores de dentro de la circunferencia limite seran aquellos para

los que el disefio es estable.

o Si |Szz| <1 todos los valores de fuera de la circunferencia limite seran aquellos para los

que el disefio es estable.

2.3.15 Maxima Ganancia Disponible (Maximum Available
Gain MAG)

La maxima ganancia disponible (Maximum Available Gain o MAG) se define como la
ganancia de transduccion en condiciones de adaptacion conjugada simultdnea en entrada y

. * *
salida, esto es, cuando se cumple Pg =0, Y P, = Pous -

Como se sabe, dicha adaptacion simultanea solo es posible en aquellos cuadripolos cuya
constante K de estabilidad sea mayor que la unidad. Asi pues, sélo en éste caso podra hablarse
de MAG.

(K £VK? -1)

MAG =

S
St

Existen dos posibilidades dependiendo del valor de K:

1. Los cuadripolos incondicionalmente estables poseen K> 1y | A |< 1

MAG|e.r.= %(K—\/Kz ~1)
12

2. Los cuadripolos condicionalmente estables poseen K> 1y |A|>1

(K+VK*-1)

MAGle.c.=

5
S12

2.3.16 Ruido de un Amplificador

En un amplificador de microondas, se puede medir una pequeiia potencia de salida incluso en
ausencia de sefial de entrada. Esto se conoce como la potencia de ruido del amplificador. La
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potencia de ruido total a la salida es la suma de la potencia de ruido de entrada amplificada mas
la potencia de ruido generada por el propio amplificador.

La figura de ruido para una red linear de dos puertos se define como:

e relacion sefial - ruido a la entrada

relacidn sefial - ruido a la salida

2.3-22
potencia de ruido disponible a la salida N, ( )

- ganacia * potencia de ruido disponible a la entrada ~ GkTB

Donde N, = potencia de ruido disponible a la salida;
G = Ganancia disponible de la red sobre el ancho de banda B.
Si N, es la potencia de ruido anadida por el amplificador, entonces

GkTB+N, N,
= =1+ (2.3-23)
GkTB GkTB

Un amplificador que no contribuye con ruido al circuito tiene un factor de ruido F = 1. Si se
considera ahora un amplificador que tiene n etapas conectadas en serie con valores de ganancia

G,,G,,...,G, y de figura de ruido F|,F,,...,F; entonces, la figura de ruido total obtenida de

las n etapas amplificadoras se calcula:

F,-1 F,-1 F -1
ot (2.3-24)
G, G,G, G,G,G,,

Esta formula se conoce como Férmula de Friis.

Cuando Fi =F, ==F y G, =G, = =G y n — o, la figura de ruido global obtenida se
llama “La medida de ruido”, Fy; y es igual a:

_F-1/G

= 2.3-25
M1-1/G ( )

2.3.16.1 Adaptacion para obtener el ruido optimo

El comportamiento de un cuadripolo lineal sin fuentes internas se puede describir por las
ecuaciones siguientes:

VIZAVZ“FBIz

IIZCVZ“"DIZ

donde V; e [; son las amplitudes de las tensiones y corrientes de entrada y salida.
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Si el cuadripolo contiene fuentes internas, puede descomponerse, mediante una generalizacion
del Teorema de Thevenin, en un cuadripolo sin fuentes internas y dos generadores, uno de
tension en serie con la entrada, y otro de corriente en paralelo con la misma. Las ecuaciones que
representan el cuadripolo pasan a ser:

VI=AV2+BI2+E

I1=CV2+DI2+1

I E 12
- C _ | ——

| Cuadripolo libre

V1 de fuentes V2

o E——

Figura 2.3-29 Descomposicion de un cuadripolo con fuentes internas en dos generadores y un
cuadripolo libre de fuentes.

Si las fuentes internas del cuadripolo en cuestion son fuentes de ruido, la Figura 2.3-29
proporciona una separacion de las fuentes de ruido de un cuadripolo lineal, que quedara
descompuesto en una red ruidosa seguida por otra libre de ruido. Ahora bien, puesto que una red
libre de ruido no modifica la relacion sefial/ruido que exista a su entrada, puede decirse que el
factor de ruido del conjunto es igual al de la red ruidosa.

Se conecta a la entrada de dicha red una admitancia Ys = Gs + jBs que estara asociada a un
generador de ruido de modo que si el circuito tiene una fuente de tension de ruido dominante, se
puede minimizar la transmision de sefial de ruido utilizando una impedancia de fuente alta, pero
si es la fuente de corriente de ruido es la dominante, se minimizara la sefial de ruido transmitida
conectando una impedancia de fuente baja. Si estan presentes ambas fuentes de ruido se puede
obtener una figura de ruido minima usando una admitancia o impedancia de entrada especifica.

La admitancia de ruido Y con la que se consigue el factor de ruido minimo (F,.;,) se conoce
como admitancia de fuente optima Ys., para cualquier otro valor de Yy el factor de ruido es
mayor. La siguiente relacion muestra como aumenta la figura de ruido desde ese valor minimo:

R
F=F, + G” Y, - Y, (2.3-26)

N

opt

R
F=F_ +—"
G

[(GS - GSUPI)Z + (BS - BSopt )2 ] (23'27)

s
Donde F = figura de ruido
Y = admitancia de fuente=Gg + jB;

Fumin=Figura de minimo ruido
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Ys opt = admitancia de fuente Optima con la que se consigue el la figura de minimo ruido
=G, +JjB

S opt Sopt

R, = resistencia equivalente de ruido

Se puede expresar Ysy Ysop €n términos de coeficientes de reflexion p, y Psop @ través de la

siguiente relacion:

2

IOS_pSopz

4R,
F=F_+ >
pS| Jl+pSopt

min (1 _

(2.3-28)

— R
Donde R, =—" (Z, suele ser 50 Q). Los parametros Fmin, Ry, ¥ Ps,, S conocen como los
0
parametros de ruido y los proporciona el fabricante del transistor o se pueden determinar
experimentalmente. El objetivo a la hora de disefiar un amplificador de minimo ruido sera
obtener un coeficiente de reflexion de fuente igual al 6ptimo.

2.3.16.2 Circunferencia de Ruido Constante

En el caso de que no sea posible obtener el valor de Ps,, para conseguir la figura de minimo
ruido. Se pueden conseguir hallar los valores de pg que acotan el valor de la figura de ruido
bajo cierto umbral F,. Los valores del coeficiente de reflexion de fuente o, que hacen que F<F,

estan dentro de la circunferencia en el plano de p, dada por:

p Sopt . .
Fo = T (2.3-29) (centro de la circunferencia)

2
R, = 1+1N \/N-(N+ 1 —‘psopt ) (2.3-30) (radio de la circunferencia)

— Fo _FMIN
4R, 1 Z,

2

‘1 + P o (23-31)

Dado un determinado F, se obtiene una circunferencia de ruido tal que los p¢ dentro de ella
produciran un factor de ruido F: Fyn<F<F,

Para el caso en que Fo=Fyy, solo existe un p, = p; o AUE produce ese factor de ruido minimo

(observar que para p5,  — N =0— R, =0,Cpry = ps,, ).
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2.3.17 Proceso de Disefno de un Amplificador de Microondas

En este apartado se van a resumir los pasos que hacen falta para llevar a cabo el disefio e
implementacion fisica de un amplificador de microondas. En la Figura 2.3-30 se pueden
observar las diferentes partes que componen un amplificador: basicamente el transistor
y las redes de adaptacion de entrada y de salida.

Pin L — 4Jpout
% RED RED
ENTRADA SALIDA z,

- "b <’-I Tran;tor r <’-| , —
/i PL P out

prin Ps

Figura 2.3-30 Amplificador de microondas

Los pasos que se deben seguir en el proceso de disefio de un amplificador de microondas son los
siguientes:

1. Elegir el punto de polarizacion del transistor y extraer sus parametros S para la
frecuencia de trabajo:

:|:S11(f0) SlZ(fO):|
1Sy Su(fo)

S(fy)
2. Comprobar si es incondicionalmente estable empleando el factor de estabilidad K:

K:1+|A|2—|S11|2—|S22|2

>1; A=det(S)=S5,,S,, - S,"S,,

2181282
K= Unilaterales (S;, = 0), Incondicionalmente estables y Adaptables.
K>1 |A=1 Incondicionalmente Estables y Adaptables.
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[A|>1 Condicionalmente Estables y Adaptables.

-1 <K <1 |Condicionalmente Estables y No Adaptables.

K<-1 Inestables con posibilidad de estabilizacion resistiva (padding)

3. Si NO es incondicionalmente estable habra que hacer un estudio de la estabilidad a la
entrada y a la salida teniendo en cuenta los circulos de estabilidad de fuente (pg) y de

carga (0, ) como se vio en el apartado 2.3.14 y elegir las redes de adaptacion adecuadas
para evitar que se produzca esta inestabilidad.

4. Disefio de las redes de adaptacion que dependera del amplificador de microondas
deseado:

o Amplificador de Méaxima Ganancia. En este tipo de amplificador se buscara conseguir
la MTP o Méaxima Transferencia de Potencia, para ello se debe cumplir:

pS :p;

*

pL :pout

S12S21pL _ +SZISlsz

=S nos queda que
1—S22pL y Ioaut 22 I—SHIOS q q IOS y IOL

Sabiendo que p, =S, +

deben cumplir pg = (Sl 4 +Mj y P, = (Szz +Mj para obtener la Maxima
l_Szsz I_Snps

Transferencia de Potencia (MTP). Como vimos, podiamos hallar una solucion a estas

ecuaciones de dos maneras:

» Con el método unilateral con el que obteniamos una aproximacion a la solucion
(1]

real (hay que comprobar que el factor de mérito “u” no es mayor que unos pocos
dB).

Ps :Sl*l y Py :S;

» Con el método bilateral con el que obteniamos la solucion real o lo que es lo

*

mismo: P = 0, Y P, = P

BB -4|CiH)"?

2.3-32

g 2C (2332
B2t (B> —4|C2)"?

= (2.3-33)

P 202

donde,
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Bi=1+|Sul’ —[S=n [ —|AP

Br=1+4[Snf —|Suf —|A]
Ci=Sn—Sn*A
Co=Sn—-Sn*A

A=det(§)=5,,"5,, = 5,5,

o EILNA o Minimo Nivel de Ruido, para conseguirlo se debe cumplir:

Ps =P, (2334

Una vez determinado el coeficiente de reflexion de fuente se puede elegir el coeficiente
de reflexion de carga para conseguir la MTP, es decir, p, = p* . El valor del

out

coeficiente de reflexion Optimo para conseguir la figura minima de ruido normalmente
viene proporcionado por el fabricante del transistor en caso contrario habria que realizar
mediciones.

A pesar de que usando ese valor de coeficiente de reflexion de fuente se obtenga la
figura de ruido minima, a la hora de fabricar se debera buscar un compromiso entre
minimo ruido y buena adaptacion ya que, en caso contrario, el circuito no funcionara
correctamente.

Empleando las circunferencias de ruido constante se pueden emplear otros valores del
coeficiente de reflexion de fuente que, no consiguiendo un disefio de minimo ruido, se
pueden ajustar mas a las especificaciones del disefio. Por ejemplo, el coeficiente de
reflexion de fuente 6ptimo podria caer dentro de la zona de la carta de Smith en la cual
el amplificador se hace inestable pudiendo elegir entonces uno de la circunferencia de
ruido mas cercana estable.

5. Sielvalordelos ps y p, calculados (bajo el criterio de maxima ganancia o de minimo

ruido) caen dentro de la zona inestable (circulos de estabilidad de carga o de fuente), se
tendra que usar las curvas de ganancia unilateral constante y/o las de factor de ruido
constante. Esto quiere decir que aunque no consigamos un amplificador de maxima
ganancia o de minimo ruido por razones de estabilidad, escogeremos las redes de fuente
y de carga que proporcionen mayor ganancia y/o menor ruido, pero siempre asegurando
la estabilidad.

6. Disefar fisicamente las redes de adaptacion a la entrada y a la salida que proporcionen
los valores de pg y/o p, deseados. Para el disefio de estas redes se pueden emplear

diversas metodologias empleando elementos concentrados como condensadores y
bobinas, con lineas de transmision 6 con una mezcla de ambos.

7. Simulacién y Optimizaciéon por ordenador-> Obtendremos resultados mas exactos.

8. Layout Final, incluyendo la red de polarizacion del transistor intentando que su
inclusion afecte lo menos posible a la respuesta en frecuencia para lo que se podran usar
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por ejemplo condensadores y bobinas de desacoplo o lineas de transmision de alta
impedancia.

En el caso particular del disefio de un amplificador de varias etapas habra que tener en cuenta
algunas consideraciones. En nuestro caso, el disefio de un amplificador de dos etapas de bajo
ruido, basandonos en la féormula de Friiss, se buscara conseguir minimo ruido en la primera
etapa mientras que en la segunda primara el criterio de maxima ganancia. Por otro lado, se
necesitara disefar una red para adaptar ambas etapas entre si. Por lo demads el proceso de disefio
es idéntico al visto.
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2.4 Filtros de Microondas

Basicamente un filtro de microondas sera un cuadripolo que permitira la transmision de sefial de
determinadas frecuencias desde la entrada a la salida mientras que atentia fuertemente la sefal
de las frecuencias restantes. Se puede establecer una primera clasificacion en funcioén de que
frecuencias se atentien o se dejen pasar. Asi, hay cuatro tipos basicos de filtros: paso bajo es
aquel que atenua las altas frecuencias a partir de una frecuencia determinada y deja pasar la
senal a frecuencias bajas, paso alto es el filtro que deja pasar las altas frecuencias atenuando el
resto, filtro paso banda es aquel que permite el paso de sefial entre dos frecuencias determinadas
y elimina banda es el filtro que deja pasar la sefial en todas las frecuencias excepto en un rango
acotado por dos frecuencias.

L(dB)

Ly Ly -
L, |

Lp . P

f, [N

Figura 2.4-1Mdscara de Atenuacion Paso Bajo Figura 2.4-2 2.4-3M difl‘tlr a de Atenuacion Paso
0
L(dB)
Ly ..
|| |
Lpodoeeee | ----------- u |
IfA fll fz IfB fo f; f, fp
Figura 2.4-42.4-5Mdscara de Atenuacion Paso Figura 2.4-6 Mdscara de atenuacion elimina
Banda banda

Los filtros de microondas son mas sensibles a errores en la fabricacion que los dispositivos
activos por lo que habra que ser muy preciso en proceso de disefio y fabricacion

Como cualquier otro cuadripolo un filtro se puede caracterizar usando sus parametros S. Los
parametros S de un filtro tienen las siguientes caracteristicas:

o Son selectivos en frecuencia:

S(7)= S, (1) S,(f) S,, — Respuesta en Transmision
B S, (1) S5 (1) S, = Respuesta en Adaptacion (Reflexion)

o ‘SU‘ <1 — Red de dos accesos pasiva
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o 8, =8,, = Suele ser simétrica

o 8, =8,, = Suele ser reciproca

o |S11|2 + |S22|2 =1 — Cumple unitariedad = Red sin pérdidas

Los filtros pasivos y sin pérdidas estan formados por elementos reactivos que a cierta frecuencia
resonaran dejando pasar la sefial de microondas y reflejando la energia electromagnética del
resto de frecuencias.

En un filtro Ideal se debera cumplir:

o Banda de paso
> |S 21| — 1 Toda la energia se transmite
> |S11| — 0 Nada se refleja
o Banda atenuada
> |S21| — 0 La sefial no se transmite
> |S11| — 1 Toda la sefal se refleja

Los parametros que describen el comportamiento de un filtro, es decir, como trata ese filtro la
sefal y en los que se basa el disefio del mismo son:

1S2y] —_Transmision
+  ISjl= = = Reflexién

1.  Banda de paso o frecuencia de corte
0 dB
2. Pérdidas de insercion
3. Rizado en banda de paso
4. Atenuacion en banda atenuada
5. Pérdidas de retorno
-o0 dB

Figura 2.4-7 Parametros del Filtro

2.4.1 Proceso de diseno de un Filtro Paso Banda

El proceso necesario para el disefio de un filtro paso banda se puede resumir basicamente en los
siguientes pasos:
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8.

0.

Eleccion del tipo de filtro deseado (parametros de disefio del filtro).
Obtener el filtro paso bajo equivalente a partir de las especificaciones dadas

Obtener el orden del filtro y los coeficientes. Obtener las constantes de
inversion Jj;

Deshacer la transformacion inicial. Desnormalizar en frecuencia.

Obtener las impedancias par e impar de cada linea acoplada y a partir de ellas la
impedancia caracteristica

Obtener los parametros fisicos de cada linea: ancho, longitud y separacion entre
lineas

Simular el comportamiento del filtro
Optimizar el disefio para lograr los objetivos deseados.

Layout.

En los siguientes apartados se detallan los pasos anteriores.

2.4.1.1 Especificaciones del Filtro

Lo primero que se debe conocer o elegir son las especificaciones del filtro que se desea realizar,
estas son basicamente: la frecuencia central, el ancho de banda, el tipo de respuesta, el orden
maximo del filtro, la atenuacion en la banda atenuada, el rizado (si lo hubiera) en la banda de
paso, la pendiente o anchura de las bandas de transicion y las pérdidas.

2.4.1.2 Conversion a prototipo paso bajo normalizado

Se hara ahora una conversiéon a un prototipo paso bajo normalizado en frecuencia y en
impedancia. Todos los tipos de filtros vistos antes se pueden convertir en un filtro prototipo
paso bajo. En el caso del filtro paso banda se emplean las siguientes ecuaciones:

fo=ANLf, @4

f‘z_.fl
A="=2—2 A-
7 (2.4-2)
fa :—1 (?Z - j:;)j (24-3)

Pasando de este tipo de filtro
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L(dB)

Ly..

fa f, f, fp

Figura 2.4-8 Mascara de atenuacion filtro paso banda

o \ ............ r
L, - |
! T T
f'=1 (3R

Figura 2.4-9 Mascara de atenuacion filtro prototipo paso bajo

a este otro:

Una vez se tienen las especificaciones del filtro prototipo paso bajo se puede implementar con
elementos concentrados.

go=1 ) gn-1
AN —— e T

]
f'\j pu—, 5} p— Y — ggnﬂ
......... |

Figura 2.4-10 Filtro prototipo paso bajo con bobinas y condensadores

Para esto se necesita saber el orden del filtro y el tipo de respuesta deseada. Si el orden del filtro
es N se tendran N+1 coeficientes, N elementos reactivos (bobinas y condensadores) y un
elemento resistivo (g.1). Y dependiendo del tipo de respuesta y usando las tablas
correspondientes se obtendra el valor de los coeficientes g. Los coeficientes representan

impedancias o admitancias normalizadas en frecuencia f” (frecuencia de corte) y en impedancia
Zy.

- ., L

Z, =jw'g, = jw— (24-5)
ZO

— . e

Yo=jwg.=jw— (2.4-6)
YO

Cuando g, sea un condensador en paralelo (admitancia) g,.; sera impedancia y si g, es una
bobina en serie (impedancia) g,.; sera admitancia, esto es:
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. = R
Slgn+leSZ%ZR:gn+1:_
ZO

. e G Z
Sig,,esY—>Y =g, =—="2
Y, R

Para obtener los valores de estos componentes normalizados en impedancia se usan tablas de
polinomios, de manera que la respuesta en frecuencia se adapte a la forma de estos polinomios:
o Butterworth: Respuesta maximamente plana en bandas de paso y atenuada.

o Chebyshev: Respuesta mas abrupta, con rizado constante en la banda de paso.

o Elipticos: Respuesta aun mas abrupta, con rizado constante en ambas bandas.

Filt A M t i6
1o mas ayor arenuacion i Mayor orden del filtro =
banda eliminada y/o o
. . Mayor n° de elementos =
selectivo menor frecuencia de .
s, Mayor complejidad
atenuacion
A mismo orden del filtro, la Pero aparece rizado (distorsion en amplitud)
respuesta tipo Eliptica es mas y dispersion (distorsion en fase).

abrupta que la Chebyshev, que lo es
mas que Butterworth

En el caso de que se desee realizar el filtro paso bajo con lineas de transmision se debera
realizar el prototipo anterior utilizando N+1 inversores de impedancia o admitancia y N
elementos reactivos iguales (bobinas o condensadores).

Dependiendo de si para el prototipo paso bajo se ha comenzado con condensadores en paralelo
o con bobinas en serie, usaremos ahora respectivamente los inversores de impedancia K (Q) con

bobinas serie L o los inversores de admitancia J(Q) con condensadores en paralelo C .
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B
7|
4

~I

é’\/\/\/— 1
i T | K = (2.4-9)

EnE N+

sabiendo que C= T

AIT
2g58nu

— AIT AIT
Ky =,7—7:Kiu= KN,N+l:

> i,i+l1 >
2g, : 28,8

(2.4-10)

go=1 21 & Zn-1 =
éw_rm]—j:nl _mmgg Ty = g£ (24-11)
T 2 Tg4 El n+l 1
. 7 _
) T.=—5 can
AN — o J: — ’ VEi8in
é Tor JE T :g < F §
T T I C
L JN,N+1 =
EnEn
(2.4-13)

sabiendo que C= T
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J_Ol: E;J = All = L (2.4-14)

- _—J
i,i+1 > N,N+1
2g, 2\8,8in 288

2.4.1.3 Desnormalizacion en Frecuencia

Para desnormalizar en frecuencia se realizan las siguientes transformaciones:

L

_nerh__ _(YYY]ES __|Cr_ L= Co=t (2.4-15)
|:> s Aw,’ N L_Swo2 '

!
=< [ &= 3%, E

A

1
= [ L =—— (24-16)
ToAw, T Cow,

o
=

Ahora hay varias posibilidades dependiendo de que elementos se empleen en la fabricacion del
filtro paso banda:

1. Filtro paso banda con elementos concentrados
2. Filtro paso banda con lineas de transmision
2.4.1.3.1 Filtro paso banda con elementos concentrados
El prototipo paso bajo quedaria de la siguiente manera en el caso de que se hubiera empezado

por condensador en paralelo:

1

R
|

~-

Figura 2.4-11: Filtro Paso Banda con elementos concentrados normalizado en impedancia

Soélo faltaria desnormalizar en impedancia:

Li=Z,L, (24-17)

C,=Y,C; (24-18)

Y ya se tiene el filtro paso banda con elementos concentrados. Los problemas principales de la
realizacion de filtros con componentes concentrados a frecuencias de microondas son:

o El efecto de componentes parasitos

o Valores de los componentes normalizados o discreta y de dificil adquisicién en el
mercado y cambiar sus valores nominales haria que el circuito variara mucho su
respuesta.
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o La fabricacion es costosa por el soldado de los componentes.
Por eso a frecuencias de microondas es mejor usar solamente lineas de transmision.
2.4.1.3.2 Filtro paso banda con lineas de transmision

A la hora de construir un filtro de microondas con lineas de transmisiéon se van a ver 3
posibilidades. Utilizar lineas de transmision de A/2 como resonadores mas lineas de transmision
con bobinas en paralelo como inversor, lineas de transmision de A/2 como resonadores mas
lineas de transmision con condensadores en serie como circuito inversor o emplear lineas
acopladas de A/4 en circuito abierto como inversor unidas en cascada y la suma de dos de ellas
(forman A/2) como resonador.

Una linea de longitud A/2 equivale a un circuito resonador como se puede apreciar en la
siguiente figura:

C,—— %fp C,—/ %fp

Figura 2.4-12 Equivalencia de linea de 7/2 con circuito resonador

Como se ha comentado, en las siguientes figuras se pueden observar tres posibilidades a la hora
de realizar un inversor de impedancia con lineas de microondas.
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‘B‘ == (2.4-19)
— w-L
Z} Linv Z} myv
pl= arctan g (2.4-20)
Figura 2.4-13 Inversor con linea de transmision y bobina en ‘ ‘
paralelo
_ || —
= 1 -J
[ ‘X‘: —_ =2 (0421)
—_ wC, J
z, o z,
pl= arctan g (2.4-22)

Figura 2.4-14 Inversor con linea de transmision y ‘ ‘
condensador en serie

ZE=N1+J" +7 2423

20 =N1+J" -7 2424

- — A4 —-—

Figura 2.4-15 Inversor con lineas acopladas

Nos vamos a centrar solamente en los filtros paso banda con lineas acopladas ya que seran los
que empleemos en el disefio del filtro. Como dijimos, en el caso de querer realizar un filtro paso
banda con lineas de transmision en vez de con elementos concentrados, deberemos haber
realizado el prototipo paso bajo con inversores de impedancia o admitancia conectados a un
elemento reactivo o inductivo como se puede ver en la siguiente figura:
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Zn-1 -
MW A _ C
1 1 1 Jo=4— (2429
Tgl Tg4 €n § o+l g]
- _
. : : . C
Figura 2.4-16 Prototipo paso bajo con bobinas y J i == (24-26)
condensadores \VEi&in
M\ — ] =
' C
e It W |== e | 2 Tyya =] ——  @427)
T T I EnEnu

L

Figura 2.4-17 Prototipo paso bajo con inversores de
admitancia y condensadores en serie

Se pone aqui el ejemplo de los inversores de admitancia con condensadores en paralelo pero
para el caso de los inversores de impedancia con bobinas en serie seria similar.

Para desnormalizar en frecuencia el filtro prototipo paso bajo se emplea la siguiente
transformacion:

L

T I C — —
s L= C,=— 2.4-28
— |:> __rYYn__|P ST Aw, ST Tow? (2:4-28)
—rs |:> Ep —_1 EP

Figura 2.4-18 Desnormalizacion en frecuencia. Paso
a filtro paso banda

C
Aw,

— 1
i L =— (2.4-29)
v C, Wy

C,=

Haciendo esto se conseguiria el mismo circuito que el anterior pero desnormalizado en
frecuencia, es decir, un filtro paso banda normalizado en impedancia:

,\N\I_
| B

‘ln n+1

E
I

Figura 2.4-19 Filtro paso banda con inversores de admitancia
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2.4.1.4 Filtro Paso Banda con Lineas Acopladas. Obtencion de
Parametros Eléctricos

Para realizar el circuito anterior con lineas acopladas lo que se tendra que hacer ahora es obtener
las impedancias par e impar de cada linea acoplada y a partir de ellas la impedancia
caracteristica. Por lo tanto se deben calcular los valores de las impedancias par e impar de las
lineas acopladas que formaran el inversor empleando las formulas:

ZE=N1+J" +7  (24-30)

Z0=N1+J =7 (2431

Se desnormaliza en impedancia multiplicando los valores anteriores por la impedancia Z,.

Zi =707, (24-32)

Z0=207Z, (24-33)
El filtro paso banda ideal quedaria de la siguiente manera:
Inversor
|éInversor %

M4 A4
K<k—Resomador A72——>

l<—— Resonador A2 —>

Figura 2.4-20 Filtro Paso Banda con Lineas Acopladas

2.4.1.5 Filtro Paso Banda con Lineas Acopladas. Obtencion de los
parametros fisicos de cada linea

Para poder fabricar el filtro anterior hace falta calcular el ancho, longitud y separacion de cada
linea acoplada. Existen unas tablas para poder obtener los parametros fisicos de las lineas
acopladas a partir de sus parametros eléctricos. Estas tablas dependen del material o el sustrato
que se emplee en la fabricacion y proporcionan la anchura y la separacion de las lineas
acopladas normalizadas por la altura del dieléctrico empleado. Es decir, a partir de las
impedancias par e impar de las lineas y sabiendo el tipo de material empleado, se usan las tablas
para obtener las relaciones s/h y w/h y a partir de estas relaciones y conociendo la altura del
dieléctrico h se obtienen la separacion s y la anchura w de las lineas. La longitud fisica de las
lineas dependera de la frecuencia ya que son todas de longitud A/4.
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Separacién de lineas normalizada a/h

A9}

n /o ] Ju'\“ \ %0 1o 130 150 0
1.2 10 408 z:(Q)

Figura 2.4-21 Ejemplos de tablas para obtener los pardmetros fisicos de las lineas a partir de las
impedancias par e impar de la linea acoplada
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Capitulo 3
Proceso de Diseno

3.1 Diseiio de un Amplificador de Microondas de una
Etapa

3.1.1 Introduccion

El objetivo perseguido en este proyecto es el de disehar un Amplificador de bajo ruido en la
banda de frecuencias de la Banda L entre 1400 y 1441 MHz y para la frecuencia central de
1420,4 (linea de 21 cm. del Hidrogeno). La sefial a esta frecuencia sera recogida por una antena,
amplificada en esta etapa y entregada a un circuito paso banda centrado en la frecuencia de
interés. Tanto la antena anterior como el filtro paso banda posterior tendran una impedancia
normalizada de Z;=50 Ohm esto debera ser tenido en cuenta a la hora de que exista la mayor
adaptacioén posible.

Lo primero que se debe seleccionar es el elemento activo con el que conseguiremos la
amplificacidon necesaria. Se a optado por la tecnologia MESFET de Arseniuro de Galio (GaAs)
y, en concreto se empleara el transistor ATF-35143 de la casa Agilent Technologies cuyas
caracteristicas vienen dadas en las hojas de catalogo que acompaiian al transistor.

El transistor ATF-35143 esta disefiado para su empleo en aplicaciones celulares y terminales
PCs, sistemas de satélite de orbita baja LEO, MMDS, y otros sistemas que requieran bajas
figuras de ruido, todo ello dentro de la banda comprendida entre 450 MHz y 10 GHz.

Otra de las consideraciones de disefio a tener en cuenta es la adaptacion de los puertos de
entrada y de salida para conseguir la maxima transferencia de potencia entre la entrada y salida
del circuito y el puerto de entrada y salida del transistor.

Por otro lado se debera de tener en cuenta la inclusion de una red de polarizacion del transistor
para hacerlo funcionar en la zona requerida de forma que se vean los efectos que puede tener la

misma en conjunto con el resto de los componentes del circuito.

Para la implementacion fisica de los disefios se ha optado por el uso del sustrato Duroid RT6006
con las siguientes caracteristicas:

o Constante dieléctrica relativa: £ =6.15+0.15

o Altura del sustrato: H=1.27
o Espesor del material conductor: T=0.035 mm
o Tangente de pérdidas: Tand=0.0027
o Resistividad normalizada respecto del oro: Rho=1
La caracterizacion en parametros S y las caracteristicas de ruido y ganancia del transistor ATF-

35143 para un rango de frecuencias desde 0.5 a 15 GHz la proporciona el fabricante a través de
un fichero .s2p y se muestran en las tablas siguientes:
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Frec. { GHz ) 511 521 522 512

MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG
0.s0 0.as -18 B.23 165 0.024 8 063 -14
075 097 -2 B.16 156 0.036 71 061 -0
1.00 085 =38 B.03 148 0047 BS 0.k0 -2B
1.50 .91 -56 573 134 006k 54 0457 -39
175 084 -bd 5457 127 0074 44 0.5k -45
200 086 =72 540 120 0052 44 054 -51
240 0.1 -58 503 107 005 35 04571 -B2
300 078 -103 476 895 0107 2B 0.47 -72
4.00 06hH -135 417 72 0122 ) 0.41 -1
500 061 -165 367 50 0.131 -B 0.34 -110
B.00 058 166 326 3d 0.136 =20 027 -128
7.00 057 137 2.9 11 0.134 -34 0.21 -150
g.00 058 11 251 -8 0.134 s 017 -175
200 061 g7 2.32 -2k 0.1358 -58 0.13 154
10.00 065 ala] 210 -44 0.135 -Bg 011 118
11.00 0gs 47 1.89 -B2 0.137 =74 0.14 78
12.00 0.72 28 169 -80 0.135 -9 0.19 a0
13.00 074 e 1459 57 0124 -102 026 30
14.00 077 -5 1.31 -113 0.123 -111 0.33 o
15.00 0.g2 -16 1.16 -129 0.118 -120 0.34 -8
16.00 g2 -8 1.02 -145 0.115 -130 0.45 -22
17.00 084 -40 0.9 =159 0115 -140 051 =32
18.00 086 -5H 0.a0 -175 0.108 -149 057 -44

Figura 3.1-1 Tabla de parametros S del transistor ATF35143 proporcionada por el fabricante

Frec. {GHz}| Fopt Gamma opt RnZo
dB MAG ANG
05 010 088 5 0145
oAa 0.11 084 14 0.14
1.0 012 083 16 014
15 017 077 2B 015
18 0.20 074 32 014
20 0.23 071 37 0.14
25 0.29 HYa]5] 48 0.14
an 0.34 EY=1E] 51 012
40 0.46 ns2 a7 012
50 0.58 045 115 0.0a
B0 069 040 145 0.05
70 081 037 178 0.05
an 0oz 035 -1448 0.07
=N 1.04 0.35 -116 012
10.0 1.16 0.3y -52 022

Figura 3.1-2 Coeficiente de reflexion optimo para obtener la figura de ruido minima a determinadas
frecuencias con el transistor ATF35143. Tabla proporcionada por el fabricante

La banda de frecuencias del disefio como se ha comentado estara centrada en la frecuencia
1420.4 MHz y dado que los parametros S del dispositivo no vienen recogidos en dichas tablas

80



mediante el uso de Microwave Office se podra interpolar obteniendo los siguientes parametros
de disefio:

(0.910174 —53.057 0.62854.£55.302

f;=1.4204 GHz
5.7538£136.31 0.572734—36.85]

Los parametros de ruido son los siguientes:
Fomin=0.16208

R./Zy=0.15

K¢=0.23613

Como vemos en la Tabla 3.1-1 que recordamos a continuacion, se podra estudiar la estabilidad
del dispositivo dependiendo del valor de K. En este caso como el valor de la constante de
estabilidad es igual a 0.23613 tenemos que el dispositivo es “condicionalmente estable y no
adaptable” y si se quiere conseguir que sea estable se debera renunciar a la adaptacion de al
menos una de las puertas del dispositivo.

K= Unilaterales (S;, = 0), Incondicionalmente estables y Adaptables.

K>1 A <1 Incondicionalmente Estables y Adaptables.

[A|>1 Condicionalmente Estables y Adaptables.

-1 <K <1 |Condicionalmente Estables y No Adaptables.

K<-1 Inestables con posibilidad de estabilizacion resistiva ( padding )

Tabla 3.1-1 Estabilidad del transistor en funcion del valor de la cte de estabilidad K

Por otra parte, en las siguientes figuras se recogen las regiones de estabilidad a la entrada y
salida asi como 2 circulos de figura de ruido espaciados 0.3 dB y el coeficiente de reflexion para
minimo ruido, a la entrada del dispositivo. Se han considerado para su representacion la
frecuencia inferior de la banda de interés, es decir 1.4 GHz, por ser ésta la mas restrictiva en
cuanto a la estabilidad, aunque la variacion de los circulos, tanto de estabilidad como de
ganancia y de figura de ruido, es minima en la banda comprendida entre 1.4 GHz y 1.441 GHz.
La zona de la Carta de Smith que contiene el tramo continuo de los circulos de estabilidad es la
que representa la zona estable del dispositivo mientras que, la zona que contiene el tramo
discontinuo en las curvas de estabilidad, representa la zona inestable. Como se puede apreciar
el transistor no es incondicionalmente estable, esto debera ser tenido en cuenta a la hora de
disefiar para evitar posibles oscilaciones del dispositivo.
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f351432h
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£351432h

—&— GMMN
fa51432h

Figura 3.1-3 Circulo de Estabilidad de Fuente y Figura 3.1-4 Circulo de Estabilidad de Carga
Circulos de Ruido

3.1.2 Red de polarizacion del amplificador

Como se advirtid en el punto anteriormente serda necesaria la introduccion de una red de
polarizacion para alimentar el transistor y se deberan considerar los posibles efectos de la misma
sobre las caracteristicas del circuito.

Como red de polarizacion para el transistor MESFET de Arseniuro de Galio se ha optado por
una red autopolarizada por su facilidad de disefio asi como por la necesidad de una unica tensioén
continua para alimentar el transistor, evitando tener que disponer de una tension continua por la

puerta (G) y otra para el drenador (D) como ocurre en otras redes de polarizacion.

El esquema de la red de polarizacion que se va a emplear es el siguiente:
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Figura 3.1-5 Red de alimentacion autopolarizada

Observando las especificaciones del fabricante en las hojas de caracteristicas del transistor ATF
35143 se puede ver que existen varias posibilidades a la hora de seleccionar el punto de
polarizacion para el dispositivo. Haciendo una comparacion que se puede apreciar en la
siguiente tabla, para un valor de frecuencia cercano a aquel para el cual se disefia el
amplificador se puede apreciar que el punto de polarizacion deseado para el dispositivo
funcione con las prestaciones que interesan en el proyecto, es decir, siguiendo un compromiso
entre minimo ruido y maxima ganancia posible es el de Vps=2 V, Ips = 10 mA.

Punto de Polarizacion

VDS: 2 V, IDS =5 mA. 0.20 16.3
VDS:2V3 IDS: 10 mA. 0.15 17.5
Vps=2V, Ips =15 mA. 0.19 17.9

Tabla 3.1-2 Factores de ruido y Ganancia para distintas polarizaciones del transistor ATF35143.
Tabla proporcionada por el fabricante.

El voltaje aplicado a la puerta (G) requerido para proporcionar la corriente de drenador (D)
deseada 14,=10 mA, depende de la tension de pinchoff del dispositivo, y de la corriente de
saturacion l4. Para el calculo de la tension existente ente la puerta y el surtidor se recurre a la
siguiente expresion:

I
Vgs = Vp(l_ I_d) (31'1)

dss

Para el ATF-35143 donde la corriente I; requerida sea de 10 mA con una [3,,=60 mA y una
tension de pinchoff V,=-0.5, el voltaje V requerido sera de -0.296 V

De esta manera, la resistencia de surtidor Rs necesaria en la red de polarizacion sera

R, =—=%=29,6Q). Puesto que no hay resistencias normalizadas de 29,6 Q se recurrira a la

d
normalizada mas cercana, por lo que se elegird Rg = 24 Q. Por otro lado, la puerta estara
conectada a tierra usando una resistencia de seguridad de valor elevado. Elegimos R,=56 Q que
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es un valor normalizado. Finalmente se tendran que elegir los valores de Ry y de V4. Se debera
cumplir la formula ¥, =V, +1,(R, +R, ). El valor de Ry serd de 37 Q y a partir de él se

obtendra el de Vy= 2,61. La resistencia de drenador la separamos en una resistencia de 24' Q
visible para la sefial de RF y que mejorara la estabilidad y una resistencia de 12> Q situada tras
una linea de alta impedancia que lo que solamente sera visible para la sefial de continua y no
producira pérdidas.

Por ultimo, si se tiene en cuenta el sustrato, empleado la red de polarizacion quedara como la de
la siguiente figura:

RES
ID=Rk1
R=24 Ohm

PORT 2 VoV j
P=1

Z-50 Ohm SORT

) SUBCKT =50 Ohm
Du— ID=ATF 1
NET="{351432"

MLIN MLIN

{,[\;:TU ID=TL2
Lj’_" mm W=w mm
=L mm L=L mm

MSUB=RT6006 MSUB=RT6006

SUB
Er=6.15
H=1.27 mm
T=0.035 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErNom=3.38
RES IBESM Name=RT6006
ID=Rs2 R=47 Ohm 7
R=47 Ohm

L

Figura 3.1-6 Transistor ATF35143 mas la red de polarizacion autopolarizada.

El transistor ATF 35143 tiene 4 patas de contacto, la puerta y el surtidor y dos patas para la
fuente. Dado que la fuente tiene dos patas, se conectara una resistencia de 47 Q a cada una que
en paralelo formaran los 24 Q de resistencia necesarios. Asi mismo, como se puede apreciar en
la figura se conecta una linea de transmision a cada una de las patas de fuente y un condensador
en paralelo con cada una de las resistencias de 47 Q. El resultado de esta configuracion sera en
DC como si solo estuvieran las resistencias ya que la linea de transmision actia como un
cortocircuito y el condensador como un circuito abierto en DC, y en RF no se perdera seial ya
que las lineas de transmision introducidas presentan una inductancia de 1 nH a la frecuencia
central de trabajo y al final quedaran como un circuito abierto.

Por otro lado, se puede observar como en la figura no se ha tenido en cuenta la resistencia de
puerta que se afiadira al mismo tiempo que la red de adaptacion de entrada del amplificador y
separada por lineas de transmision de alta impedancia para que la sefial de RF no la “vea”
evitandose de este modo las pérdidas asociadas. Ademas, la resistencia de drenador se ha

! Aunque en el disefio aparezcan 24 Ohm de resistencia, debido a que no se disponia de estos valores
normalizados en el laboratorio, se usaron finalmente resistencias de 22 Ohm optimizando los disefios
finales para estos nuevos valores.
% Aunque en el disefio aparezcan 12 Ohm de resistencia, debido a que no se disponia de estos valores
normalizados en el laboratorio, se usaron finalmente resistencias de 15 Ohm optimizando los disefios
finales para estos nuevos valores.
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separado en dos resistencias una que si vera la sefial de RF y otra separada por una linea de
transmision de alta impedancia para, como en el caso de la resistencia de puerta, evitar pérdidas.
La resistencia que ve la sefial de RF se pone para mejorar la estabilidad del amplificador.

Con todo esto, los parametros iniciales del transistor sin red de polarizacion se veran
modificados y, los nuevos valores seran los siguientes:

0.68326£—-47.133  0.05507.£76.801
4.1338£118.25  0.59647£—13.447

Fomin=0.21183 dB
R./Zy=0.1471

I, =0.72539£25.2

opt

Se estudia de nuevo la estabilidad del dispositivo. El factor K;=0.96938 y |A| =0.4146<1.

ATF35143 estahilid  de fuente ATF35143 estahilidad de's

Sup M
14GHT

& SCIE2*
ATF35143

— SCIRT*
ATF35143

Figura 3.1-7 Circulo de Estabilidad de Fuente Figura 3.1-8 Circulo de Estabilidad de Carga

Como se puede apreciar, la estabilidad del dispositivo ha mejorado considerablemente debido a
la introduccion de la resistencia de drenador y por lo tanto se podra elegir practicamente
cualquier valor de la carta de Smith como impedancias de fuente y de carga de modo que el
amplificador no oscile.

3.1.3 Eleccion de los coeficientes de reflexion de fuente y carga

Ahora se hara un estudio para saber cuales son los coeficientes de reflexion de fuente y de carga
que interesa que vea el transistor para poder obtener los niveles de ruido y de ganancia
deseados. Como se vio en el desarrollo tedrico los coeficientes de reflexion de fuente y de carga
para obtener la maxima transferencia de potencia a la salida son l6gicamente los mismos que
nos proporcionan la maxima adaptacion entre la entrada global del dispositivo y el transistor y
la salida global del dispositivo y el transistor.
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s.S.p ) .
=S, + 2= =p, 3.1-2
pS ( 11 I_Szsz] pm ( )

*

S1,85.P5 "
p,=|S +%j =p.. (3.1:3)
' ( ” I_Snps

Pero como, dadas las caracteristicas de la sefial, lo que se quiere es obtener un amplificador de
minimo ruido, el valor del coeficiente de reflexion de fuente sera igual al coeficiente de

reflexion optimo, esto es pg = P, , que viene en las tablas proporcionadas por el fabricante y

que interpolamos para la frecuencia de interés con la funcion GMN de Microwave Office. Por
otro lado, el coeficiente de reflexion de carga se buscara para obtener la Maxima Transferencia
de Potencia (MTP), es decir,

*

S,S .
PL=|8y +Llpupt = Pou (3.1-4)
1_Sllp()pt

Los valores de los coeficientes de reflexion quedaran por tanto de la siguiente manera:

Ps =P, =0.72539£25.2

*

S,S *
p, =| s, +2222Pw | _ 5o () 3951,38.1265

1_'S'llloopt

La consecuencia de esto es que se obtendra el minimo factor de ruido posible del transistor (F,=
Fumin) ¥ al haber elegido el coeficiente de reflexion aplicando simetria conjugada, es decir,

P, = p:m hace que obtengamos una buena adaptacion a la salida de nuestro amplificador. El

problema es que al no elegir p, = p; la adaptacion a la entrada no serd tan buena y esto puede

hacer que nuestro dispositivo no funcione correctamente. Por lo que se debera conseguir un
compromiso entre el minimo factor de ruido posible y un nivel de adaptacion a la entrada y a la
salida del dispositivo aceptable. Para lograr esto emplearemos una optimizacion via software
con una herramienta que dispone AWR para la optimizacion de los disefios.

Para hacer la optimizacion introduciremos los coeficientes de reflexion al disefio como se puede
apreciar en la siguiente figura:
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RES
ID=Rk1
R=24 Ohm

PORTG Mvw—”ﬂ
P )

GM=0.72539

GA=25.2 Deg PORTG

SUBCKT -
> 1 GM=0.3951
ID=ATF 1 _
NET="f351432b" (GA=38.1265 Deg

MLIN
ID=TL1
W=w mm
L=L mm
MSUB=RT6006

LIN
ID=TL2
W=w mm
L=L mm
MSUB=RT6006

SUB
Er=6.15
H=1.27 mm
T=0.035 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErNom=3.38
|BE§51 Name=RT6006

RES
ID=Rs2
R=47 Ohm

R=47 Ohm

Figura 3.1-9 Transistor ATF35143 mas red de polarizacion cargado con los coeficientes de reflexion
de fuente y de carga calculados.

Al cargar el transistor con esos coeficientes de reflexion se obtendran los siguientes resultados
para las frecuencias de interés:

f (GHz) S11] (dB) S12| (dB) |S21| (dB) S22/ (dB) F, (dB) Fomin (dB)
1.4 -4.0728 -22.851 14.839 -50.545 0.2092 0.20912
1.401 -4.0716 -22.85 14.832 -51.004 0.20932 0.20926
1.402 -4.0703 -22.849 14.824 -51.488 0.20945 0.20939
1.403 -4.0691 -22.847 14.817 -51.999 0.20958 0.20952
1.404 -4.0679 -22.846 14.809 -52.54 0.2097 0.20965
1.405 -4.0666 -22.845 14.801 -563.115 0.20983 0.20979
1.406 -4.0654 -22.843 14.794 -563.729 0.20996 0.20992
1.407 -4.0641 -22.842 14.786 -54.388 0.21009 0.21005
1.408 -4.0629 -22.841 14.779 -55.099 0.21021 0.21018
1.409 -4.0616 -22.839 14.771 -55.871 0.21034 0.21032
1.41 -4.0603 -22.838 14.764 -56.715 0.21047 0.21045
1.411 -4.059 -22.836 14.756 -57.648 0.2106 0.21058
1.412 -4.0578 -22.835 14.749 -58.69 0.21073 0.21072
1.413 -4.0565 -22.833 14.741 -59.87 0.21086 0.21085
1.414 -4.0552 -22.832 14.734 -61.232 0.21099 0.21098
1.415 -4.0539 -22.831 14.726 -62.842 0.21112 0.21111
1.416 -4.0526 -22.829 14.719 -64.814 0.21125 0.21125
1.417 -4.0513 -22.828 14.711 -67.358 0.21138 0.21138
1.418 -4.05 -22.826 14.704 -70.953 0.21151 0.21151
1.419 -4.0487 -22.825 14.696 -77.12 0.21165 0.21164
1.42 -4.0473 -22.823 14.689 -91.597 0.21178 0.21178
1.4204 -4.0468 -22.823 14.686 -83.07 0.21183 0.21183
1.421 -4.046 -22.822 14.682 -76.238 0.21191 0.21191
1.422 -4.0447 -22.82 14.674 -70.54 0.21204 0.21204
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f (GHz) S11| (dB) S12| (dB) |Sz1| (dB) |S22| (dB) F, (dB) Famin (dB)
1.423 -4.0434 -22.819 14.667 -67.124 0.21218 0.21218
1.424 -4.042 -22.817 14.659 -64.682 0.21231 0.21231
1.425 -4.0407 -22.816 14.652 -62.782 0.21244 0.21244
1.426 -4.0393 -22.814 14.645 -61.228 0.21258 0.21257
1.427 -4.038 -22.813 14.637 -59.914 0.21271 0.21271
1.428 -4.0366 -22.811 14.63 -568.775 0.21285 0.21284
1.429 -4.0353 -22.81 14.622 -57.772 0.21298 0.21297

1.43 -4.0339 -22.808 14.615 -56.875 0.21312 0.2131
1.431 -4.0325 -22.807 14.608 -56.064 0.21326 0.21324
1.432 -4.0312 -22.805 14.6 -55.324 0.21339 0.21337
1.433 -4.0298 -22.804 14.593 -54.644 0.21353 0.2135
1.434 -4.0284 -22.802 14.586 -54.016 0.21367 0.21363
1.435 -4.027 -22.801 14.579 -53.432 0.21381 0.21377
1.436 -4.0256 -22.799 14.571 -52.885 0.21394 0.2139
1.437 -4.0242 -22.798 14.564 -52.373 0.21408 0.21403
1.438 -4.0228 -22.796 14.557 -51.891 0.21422 0.21416
1.439 -4.0214 -22.794 14.549 -51.435 0.21436 0.2143

1.44 -4.02 -22.793 14.542 -51.003 0.2145 0.21443
1.441 -4.0186 -22.791 14.535 -50.593 0.21464 0.21456

Tabla 3.1-3 Simulacion ATF35143 mads red de polarizacion y con coeficientes de reflexion hallados

teoricamente

Como podemos observar con la eleccion de esos coeficientes de reflexion de fuente y de carga
obtenidos teoricamente se consigue llevar el factor de ruido a su valor minimo en la frecuencia
de interés y la adaptacion a la salida también es muy buena pero por otro lado, la adaptacion a la
entrada es de tan solo 4 dB lo que es insuficiente ya que se asume que en el proceso de
fabricacion se perdera bastante adaptacion y el margen debe de ser mayor.

Para llevar a cabo la optimizacion de los coeficientes de reflexion usaremos una herramienta de
Microwave Office. Para emplearla primero hay que seleccionar los parametros del diseflo que se
desean optimizar, que en este caso seran tanto los modulos y los argumentos de los coeficientes
de reflexion como las longitudes de las lineas conectadas a fuente del transistor. Ademas, se
deberan elegir los objetivos de la optimizacion que seran que la adaptacion a la entrada y a la
salida sea lo mejor posible manteniendo un margen de ruido aceptable, esto es:

S| < =30dB |S,,| <-30dB y NF <0.35dB

Los objetivos de la optimizacion se seleccionan utilizando un cuadro de didlogo como el
siguiente:
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#odify Optimization Goal

Measurement Goal Type oK,

Intermedia DB(IS[1.11) " Weass Gosl

ted real in etapa 25 &
Amplificador Final Opt * Meas < Goal
Amplificador Final Opt Help
Amplificadar Final Opt ™ Meas = Goal

SubEtapa 2 Intermed
GihFtana 2 nbermer

< > Range

Stat [ Min Stop | Max
New/Edit Meas [1.42 GHz  [1.421 GHz
Cost=\Weight * | Meas-Goal ["L

[~ Sloped Goal start  |-30 unitless  “weight |1.1
W Use default L 1

Cancel

s

¥ Enable goal

Figura 3.1-10 Objetivos de la optimizacion.

El resultado de la optimizacion nos proporciona los coeficientes de fuente y carga y la anchura y
longitud de las lineas siguientes:

RES

ID=FRk1
R=24 Ohm
FORTG n—»f—/\/\/\—n—<:|
Rt .
GM=06559
GA=5169 De FORTG

p=2

SUBCKT =
Dret]  CBSE, g
NET="f351432b"

MLIN
= LIN
LE:T“ ID=TL}
L:LE mm W=w mm
comm L=Lmm

M S UB=RTGO0O6 M &UB= RTROOG

MSUB
Er=6.14

H=1.27 mm
T=0.0235 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErHom=3 38
RES
ID=Rs1 Mame= RTE006

R=47 Ohm

RES
ID=Rs2
R=47 Ohm

Figura 3.1-11 Transistor ATF35143 mds red de polarizacion cargado con los coeficientes de reflexion
de fuente y de carga optimizados

Los nuevos valores de los coeficientes de reflexion después de la optimizacion seran:

ps =0.6559251.69# p,,  (3.1-5)

*

p, =0.7358221.74 % p.. (3.16)

out

Y el valor de las lineas de transmision conectadas en paralelo también se vera modificado de
modo que el nuevo valor sera de anchura 1.209 mm y la longitud de 10.33 mm.
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Al elegir estos coeficientes de reflexion, obtendremos una buena adaptacion del disefio final y
una pequefia mejora de la ganancia a costa de empeorar un poco el factor de ruido como se
puede apreciar en la siguiente tabla:

f (GHz) S/ (dB) S12| (dB) S21| (dB) |S22| (dB) F.(dB) Fomin (dB)
1.4 -33.364 -17.842 14.139 -30.599 0.34952 0.2087
1.401 -33.438 -17.835 14.132 -30.636 0.34936 0.20883
1.402 -33.508 -17.827 14.126 -30.673 0.3492 0.20896
1.403 -33.574 -17.82 14.119 -30.71 0.34903 0.20909
1.404 -33.635 -17.813 14.113 -30.747 0.34887 0.20922
1.405 -33.691 -17.806 14.106 -30.783 0.34871 0.20935
1.406 -33.742 -17.799 14.1 -30.818 0.34855 0.20948
1.407 -33.789 -17.792 14.094 -30.853 0.34839 0.20961
1.408 -33.83 -17.784 14.087 -30.888 0.34823 0.20975
1.409 -33.866 -17.777 14.081 -30.922 0.34807 0.20988
1.41 -33.896 -17.77 14.074 -30.956 0.34791 0.21001
1.411 -33.921 -17.763 14.068 -30.989 0.34775 0.21014
1.412 -33.94 -17.756 14.062 -31.021 0.3476 0.21027
1.413 -33.954 -17.749 14.055 -31.053 0.34744 0.2104
1.414 -33.962 -17.741 14.049 -31.084 0.34728 0.21053
1.415 -33.965 -17.734 14.043 -31.115 0.34712 0.21066
1.416 -33.962 -17.727 14.036 -31.145 0.34697 0.21079
1.417 -33.954 -17.72 14.03 -31.175 0.34681 0.21092
1.418 -33.94 -17.713 14.024 -31.204 0.34665 0.21105
1.419 -33.92 -17.706 14.017 -31.232 0.3465 0.21118
1.42 -33.896 -17.698 14.011 -31.26 0.34634 0.21131
1.4204 -33.884 -17.696 14.008 -31.271 0.34628 0.21137
1.421 -33.866 -17.691 14.005 -31.287 0.34619 0.21145
1.422 -33.831 -17.684 13.998 -31.313 0.34603 0.21158
1.423 -33.791 -17.677 13.992 -31.338 0.34588 0.21171
1.424 -33.747 -17.67 13.986 -31.363 0.34572 0.21184
1.425 -33.698 -17.662 13.98 -31.387 0.34557 0.21197

1.426 -33.644 -17.655 13.973 -31.41 0.34542 0.2121

1.427 -33.587 -17.648 13.967 -31.433 0.34526 0.21223
1.428 -33.526 -17.641 13.961 -31.454 0.34511 0.21236
1.429 -33.461 -17.634 13.955 -31.475 0.34496 0.21249
1.43 -33.392 -17.626 13.948 -31.495 0.34481 0.21262
1.431 -33.32 -17.619 13.942 -31.515 0.34466 0.21275
1.432 -33.245 -17.612 13.936 -31.533 0.3445 0.21288
1.433 -33.167 -17.605 13.93 -31.551 0.34435 0.21301
1.434 -33.086 -17.597 13.924 -31.567 0.3442 0.21314
1.435 -33.003 -17.59 13.917 -31.583 0.34405 0.21327
1.436 -32.917 -17.583 13.911 -31.598 0.3439 0.2134
1.437 -32.829 -17.576 13.905 -31.612 0.34375 0.21353
1.438 -32.74 -17.568 13.899 -31.625 0.3436 0.21367
1.439 -32.648 -17.561 13.893 -31.637 0.34346 0.2138
1.44 -32.555 -17.554 13.887 -31.648 0.34331 0.21393
1.441 -32.461 -17.547 13.881 -31.659 0.34316 0.21406

Tabla 3.1-4 Simulacion ATF35143 mds rede de polarizacion y con coeficientes de reflexion
optimizados mediante software
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Por otro lado también han cambiado los parametros S del transistor quedando de la siguiente
manera:

0.02022£167.83  0.13038£27.645
5.0145£38.531 0.02726£—-81.78

F,=0.34619 dB

Fomin=0.21 dB
Ga=14.008 dB
S,1]= -33.86 dB

ISa=-31.287 dB

Tenemos que K=1.09 y |A| =0.6543 <1 por lo que el amplificador serd incondicionalmente

estable. En la siguiente figura se pueden observar las circunferencias de estabilidad de fuente y
de carga y los circulos de ruido, es decir, los coeficientes de reflexion de fuente y de carga que
se pueden elegir para mantener el amplificador dentro de la regidon estable y para obtener un
factor de ruido determinado respectivamente. Como se puede apreciar, la red es
incondicionalmente estable para cualquier coeficiente de reflexion de fuente o de carga elegido.

Estabilidad de Carga

- SCIR1 *

ATF35143r0 |
L . SCIR2 *
 ATFari ATF35143 10
—— GMN *

ATF35143 ro

Swp Min
1.4GHz

Figura 3.1-12 Circulo de Estabilidad de Fuente y Figura 3.1-13 Circulo de Estabilidad de Carga
Circulos de Ruido

3.1.4 Diseifio de la etapa de adaptacion de entrada del
amplificador

El siguiente paso es el disefio de la etapa de adaptacion de entrada y salida del amplificador de
modo que se obtengan los parametros de reflexion estudiados en el punto anterior que son los
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que necesitan para obtener un mayor compromiso entre buena adaptacion (MTP) y bajo nivel de
ruido. Como se vio la red de adaptacion a la entrada debe ser tal que

Ps =0.6559251.69 # p,, estando esta conectada a una impedancia de Z, = 50 Ohm.

RED
% ENTRADA

4-| Transistor 4-|

Ps Pout

Figura 3.1-14 Etapa de Adaptacion de Entrada

Recordar que, puesto que el dispositivo es incondicionalmente estable, la
impedancia/admitancia de fuente se encuentra en zona estable por lo que no tendremos ningun
problema de inestabilidad en el diseflo.

Para conseguir adaptar la impedancia Zg a la impedancia Z, = 50 se pueden utilizar diferentes
tipos de redes de adaptacion. Para su correcta eleccion se tienen en cuenta que interesa que la
red sea pasiva sin pérdidas o, en su defecto, que las pérdidas que introduzca la red sean
minimas. Ademas, en su disefio final se deberan tener en cuenta la presencia de elementos de la
red de polarizacion asi como del condensador de desacoplo de continua a la entrada de valor
C=100 pF.

Hay diferentes formas de conseguirlo, empleando distintos métodos de disefio de estas redes de
adaptacion. Principalmente son tres los métodos que mas se emplean:

o Usando lineas de transmision y condensadores en serie.
o Usando lineas de transmision y bobinas en paralelo.
o Usando lineas de transmision con stub en paralelo.

El problema principal de usar lineas de transmision con elementos concentrados es que a la hora
de fabricar solamente se dispone de valores normalizados de estos componentes que pueden
diferir de los valores obtenidos en la simulaciéon y pueden provocar variaciones en las
caracteristicas finales del circuito. El inconveniente de emplear lineas de transmision proviene
del aumento sustancial del tamafio del circuito unido a unas pérdidas dependientes de la calidad
del sustrato empleado. Dado que el sustrato empleado en este proyecto, Duroid RT6006, va
tener una tangente de pérdidas bastante aceptable en torno a 0.0027 y ya que de momento no
tenemos restricciones en cuanto al tamafio final del circuito nos decantamos por emplear una red
de adaptacion formada tinicamente por lineas de transmision.

3.1.4.1 Método de lineas de transmision con Stub en paralelo.

Como hemos dicho, se pueden emplear varios tipos de redes para adaptar la impedancia Zg de la
primera etapa a la impedancia de 50 Ohm de los conectores del circuito final. Nosotros en
nuestro disefio utilizaremos un stub de A/8 en circuito abierto en paralelo con una linea de A/4 de
modo que nos quede:

92



Ziny

ATF-35143

|
B
|
?50(2;
= |
|

Figura 3.1-15 Red de adaptacion de entrada del amplificador de una etapa

Ahora vamos a calcular las impedancias de la linea inversor de A/4 y del stub en paralelo de A/8.

Como se puede apreciar en la Figura 3.1-15 la admitancia Z = ?0 + jYosrus
y después de la linea inversora la impedancia es igual a:

> 5 '_ Zozinv
Zi=(Rs+jXy)=
Zy

si sustituimos nos queda:

Zy =Ry +jX;) = Zou Yy = Zou (Vo + Yosun) = Zoy 0+ jYogs)  G1-7)

Oinv Oinv Oinv
donde Y, =1 admitancia normalizada.

Separando la parte real y la imaginaria,

R,=Z; (3.1-8)

Oinv

]X_S = j22 .YOSTUB (3.1-9)

0inv

despejando
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ZOinv = VR_S = Zlnv = ZO‘ZOinv = 5O‘ZOinv (31_10)

XS ZOZinv
Yosrug = 5 = Zostug = % = Zgup =Zo Zosrus =0 Zogpyp (3.1-11)
0inv S

Para el calculo de las impedancias de las lineas Zy; y Zg, tenemos que el coeficiente de reflexion
de fuente de la primera etapa es P, =0.6559.£51.69 asi la impedancia de fuente normalizada

— 1+
respecto a Zy=50 Q es Z¢ = " Ps

=0.9235+ j1.6683

Ps

Z, =50+/0.9235 = 48.0493Q

0.9235
Zer o =50 =27.678Q
STUB 1.6683

Una vez realizado el estudio tedrico de como va a ser la red de adaptacion a la entrada se
implementara esa red empleando Microwave Office para ver si coincide la adaptacion de la
simulacion con la supuesta en el desarrollo tedrico.

Lo primero sera implementar esa red de adaptacion a la entrada usando lineas ideales y
optimizar teniendo como objetivo que los parametros [Sii| y [Ssy| sean lo mas proximos a 0
posible. Asimismo, los valores que se modificaran durante el proceso de optimizacion seran las
impedancias de las lineas, que como se puede apreciar no variaran significativamente de los
valores calculados previamente en el desarrollo tedrico. Se obtiene la siguiente red de
adaptacion a la entrada con lineas ideales:

TLIN
ID=TL1

PORT 70=47.87 Ohm

P=1 EL=90 Deg

Z=50 Ohm  F0=1.42 GHz
PORTG
P=2

GM=0.6559
GA=308.3 Deg

TLOC
ID=TL2

Z0=27.35 Ohm
EL=45 Deg
F0=1.42 GHz

Figura 3.1-16 Red de adaptacion de entrada ideal

La siguiente tabla muestra los parametros S para el rango de frecuencias de interés:

f (GHz) S14] (dB) S+2| (dB) Sz (dB) S22 (dB)
1.4 -23.432 -0.019748 -0.019748 -23.432
1.401 -23.865 -0.017874 -0.017874 -23.865
1.402 -24.32 -0.01609 -0.01609 -24.32
1.403 -24.802 -0.014398 -0.014398 -24.802
1.404 -25.313 -0.012797 -0.012797 -25.313
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f (GHz) 1S11| (dB) S12| (dB) |Sz1| (dB) S22| (dB)
1.405 -25.857 -0.011289 -0.011289 -25.857
1.406 -26.438 -0.009874 -0.009874 -26.438
1.407 -27.061 -0.0085525 -0.0085525 -27.061
1.408 -27.733 -0.007325 -0.007325 -27.733
1.409 -28.463 -0.0061921 -0.0061921 -28.463

1.41 -29.259 -0.0051544 -0.0051544 -29.259
1.411 -30.135 -0.0042124 -0.0042124 -30.135
1.412 -31.108 -0.0033665 -0.0033665 -31.108
1.413 -32.2 -0.0026174 -0.0026174 -32.2
1.414 -33.444 -0.0019655 -0.0019655 -33.444
1.415 -34.882 -0.0014114 -0.0014114 -34.882
1.416 -36.576 -0.00095554 -0.00095554 -36.576
1.417 -38.608 -0.00059841 -0.00059841 -38.608
1.418 -41.057 -0.00034053 -0.00034053 -41.057
1.419 -43.768 -0.00018237 -0.00018237 -43.768

1.42 -45.429 -0.00012443 -0.00012443 -45.429

1.4204 -45.258 0 0 -45.258
1.421 -44.146 -0.00016717 -0.00016717 -44.146
1.422 -41.449 -0.00031108 -0.00031108 -41.449
1.423 -38.923 -0.0005566 -0.0005566 -38.923
1.424 -36.816 -0.00090421 -0.00090421 -36.816
1.425 -35.061 -0.0013543 -0.0013543 -35.061
1.426 -33.574 -0.0019075 -0.0019075 -33.574
1.427 -32.29 -0.002564 -0.002564 -32.29
1.428 -31.162 -0.0033244 -0.0033244 -31.162
1.429 -30.159 -0.0041891 -0.0041891 -30.159

1.43 -29.255 -0.0051584 -0.0051584 -29.255
1.431 -28.434 -0.0062329 -0.0062329 -28.434
1.432 -27.682 -0.0074129 -0.0074129 -27.682
1.433 -26.988 -0.0086988 -0.0086988 -26.988
1.434 -26.344 -0.010091 -0.010091 -26.344
1.435 -25.743 -0.01159 -0.01159 -25.743
1.436 -25.18 -0.013196 -0.013196 -25.18
1.437 -24.651 -0.014909 -0.014909 -24.651
1.438 -24.151 -0.016731 -0.016731 -24.151
1.439 -23.678 -0.01866 -0.01866 -23.678

1.44 -23.229 -0.020698 -0.020698 -23.229
1.441 -22.801 -0.022845 -0.022845 -22.801

Tabla 3.1-5 Simulacion red de adaptacion de entrada con lineas ideales del amplificador de una etapa

En ella se puede apreciar la buena adaptacion obtenida en la simulacion con lineas ideales.

En el siguiente paso se introducira la red de polarizacion y el condensador de desacoplo y se
optimizara el disefio para que su inclusion afecte lo menos posible a la adaptacion a la entrada

del amplificador. En el siguiente esquematico se puede apreciar como quedaria el disefio:
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PORT
P=1

RES
ID=R1

R=50 Ohm CAP

CAP
ID=C1

z-500hm  C=100pF

TLOC
ID=TL2

Z0=28.04 Ohm
EL=45 Deg
F0=1.42 GHz

ID=C2
C=1e4 pF

TLIN
ID=TL3

Z0=99.7 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz

TLIN

ID=TL1
Z0=48.06 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz

PORTG
P=2
GM=0.6559

GA=308.3 Deg

Figura 3.1-17 Red de adaptacion a la entrada con lineas de transmision ideales mds la red de

Después de la optimizacion los parametros S se muestran a continuacion:

polarizacion

f (GHz) S/ (dB) S12| (dB) S24| (dB) |S22| (dB)
1.4 -26.442 -0.0098638 -0.0098638 -26.442
1.401 -26.87 -0.008939 -0.008939 -26.87
1.402 -27.32 -0.0080581 -0.0080581 -27.32
1.403 -27.795 -0.0072212 -0.0072212 -27.796
1.404 -28.3 -0.0064287 -0.0064287 -28.3
1.405 -28.837 -0.0056808 -0.0056808 -28.837
1.406 -29.41 -0.0049779 -0.0049779 -29.41
1.407 -30.025 -0.0043201 -0.0043201 -30.025
1.408 -30.689 -0.0037078 -0.0037078 -30.689
1.409 -31.409 -0.0031412 -0.0031412 -31.409
1.41 -32.196 -0.0026206 -0.0026206 -32.196
1.411 -33.062 -0.0021463 -0.0021463 -33.063
1.412 -34.028 -0.0017186 -0.0017186 -34.028
1.413 -35.116 -0.0013377 -0.0013377 -35.116
1.414 -36.363 -0.0010038 -0.0010038 -36.363
1.415 -37.822 -0.00071737 -0.00071737 -37.822
1.416 -39.581 -0.00047855 -0.00047855 -39.581
1.417 -41.794 -0.00028762 -0.00028762 -41.794
1.418 -44.777 -0.00014486 -0.00014486 -44.777
1.419 -49.366 0 0 -49.366
1.42 -59.718 0 0 -59.719
1.4204 -77.467 0 0 -77.466
1.421 -57.364 0 0 -57.363
1.422 -48.558 0 0 -48.558
1.423 -44.267 -0.00016285 -0.00016285 -44.267
1.424 -41.403 -0.00031465 -0.00031465 -41.403
1.425 -39.25 -0.00051646 -0.00051646 -39.25
1.426 -37.523 -0.00076853 -0.00076853 -37.523
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f (GHz) S11] (dB) S12| (dB) S21| (dB) |Sz2| (dB)
1.427 -36.081 -0.0010711 -0.0010711 -36.081
1.428 -34.843 -0.0014245 -0.0014245 -34.843
1.429 -33.757 -0.0018289 -0.0018289 -33.757

1.43 -32.791 -0.0022846 -0.0022846 -32.791
1.431 -31.921 -0.0027918 -0.0027918 -31.921
1.432 -31.128 -0.0033509 -0.0033509 -31.128
1.433 -30.401 -0.0039619 -0.0039619 -30.401
1.434 -29.729 -0.0046253 -0.0046253 -29.729
1.435 -29.104 -0.0053412 -0.0053412 -29.104
1.436 -28.521 -0.0061099 -0.0061099 -28.521
1.437 -27.973 -0.0069316 -0.0069316 -27.973
1.438 -27.457 -0.0078065 -0.0078065 -27.457
1.439 -26.97 -0.008735 -0.008735 -26.97

1.44 -26.507 -0.0097172 -0.0097172 -26.507
1.441 -26.068 -0.010753 -0.010753 -26.068

Tabla 3.1-6 Simulacion red de adaptacion de entrada con lineas ideales mads red de polarizacion del
amplificador de una etapa

El siguiente paso es implementar el disefio anterior mediante el uso de lineas reales. Para esto se
deberan pasar las especificaciones eléctricas de las lineas a parametros fisicos, ancho y largo de
las mismas. Esto se hara valiéndose de una herramienta que proporciona Microwave Office
llamada TXline. En la siguiente figura se muestra una captura de la misma:

£# TXLINE 2001 - Microstrip

Microstiip | Stripline | CPw | CPW Ground | Round Caaxial | Slatine | Coupled MSLine | Coupled Stipine |

t aterial Parameters

Dielectnc |Ga.f-‘-.s
Dielectric Constant

Lozs Tangent

Impedance
Frequency

Electrical Length
Propagation Conztant
Effective Diel. Const.

Losz

Electrical Characteriztics

ﬂ Conduchor |Si|\-'er j *—W-ﬂé
.15 Conductivity |4»1 E7 |S"'Im j = 'T'
0,0027 CGWR ; .

Phyzical Characteristic

(48,05 |Ohms | g Physical Length (L] {24,835 [mm |
1.4204 |GHz =] width fw] |1,3349 mm |
EX |dea | Height (H] |1.27 [mm ]
|3E1E,5 |deg.»’m j Thickness [T] |D,035 |mm j
44953
[1.226 |dB/m |

Figura 3.1-18 Ejemplo de cdlculo de dimensiones fisicas de las lineas con el programa TXLINE

Se puede observar que es necesario introducirle las especificaciones del material de fabricacion
de las lineas microstrip, en nuestro caso Duroid RT6006. También se le especificara la
impedancia de la linea, la longitud eléctrica y la frecuencia de trabajo. A partir de estos datos el
programa proporcionara las dimensiones fisicas de la linea.

Usando TXline obtenemos las siguientes dimensiones para las impedancias calculadas:
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Impedancia Longitud Eléctrica (°) Anchura (mm) Longitud (mm)
99,12 90 0,31975 26,529
48,06 90 1,9949 24,885
28,04 45 4,6543 11,888

Tabla 3.1-7 Dimensiones fisicas de las lineas de la red de adaptacion de entrada

Si implementamos en Microwave Office con lineas reales usando las dimensiones de linea
calculadas se pierde mucha adaptacion por lo que se procede a optimizar mediante software las
dimensiones de las lineas para mejorarla. Después de la optimizacion se obtiene el siguiente

RES
ID=R1
R=50 Ohm

‘\H

CAP
ID=C2
C=1000 pF

GM_old=0.645
GA_old=309.7

MLIN
ID=TL2
W=0.4213 mm
L=26.79 mm
MSUB=RT6006

MLIN
ID=TL1

W=w3a mm
L=19.06 mm
MSUB=RT6006

esquematico:
w4a=2.773
w3a=0.5333
PORT
Z=50 Ohm
SUB
Er=6.15
H=1.27 mm
T=0.035 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErNom=3.38

PORTG
P=2

Name=RT6006

GM=0.6559
GA=308.3 Deg
MLEF
ID=TL4
W=w4a mm
L=10.7 mm
MCROSS
\DoTL3 MSUB=RT6006
W1i=w3a mm
W2=0.336 mm
W3=w3a mm
W4=wé4a mm

Figura 3.1-19 Re de adaptacion de entrada con lineas reales

Como se puede apreciar las nuevas dimensiones después de la optimizacidn son:

leizlsfiigieén Anchura (mm) Longitud (mm)
Alta impedancia 0,31975 26,529
A4 0.53331 19.057
A/8 2.7726 10.699

Tabla 3.1-8 Dimensiones fisicas de las lineas de la red de adaptacion a la entrada después de la

optimizacion
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Al pasar a lineas de transmision reales hay que tener en cuenta algunas limitaciones fisicas a la
hora de fabricar esas lineas impuestas por los instrumentos y materiales de fabricacion como
pueden ser: mantener una relacion entre el ancho y la altura de las lineas, tener en cuenta a
precision de la maquina de vaciado de placa en el ancho de las lineas o evitar lineas demasiado
lagas que aumenten mucho el tamafio del disefo final.

Finalmente se muestran los resultados de la simulacion de la red de adaptacion de entrada con
lineas reales después de optimizar y se puede observar que se consigue una buena adaptacion
del transistor con el puerto de entrada a 50 Ohm.

f (GHz) 1S11| (dB) S12| (dB) S21| (dB) |Sz2| (dB) F, (dB)
1.4 -28.404 -0.10019 -0.10019 -28.111 0.093477
1.401 -28.797 -0.099772 -0.099772 -28.482 0.093607
1.402 -29.21 -0.099377 -0.099377 -28.869 0.093738
1.403 -29.643 -0.099007 -0.099007 -29.273 0.093869
1.404 -30.099 -0.098662 -0.098662 -29.695 0.094001
1.405 -30.58 -0.098342 -0.098342 -30.137 0.094132
1.406 -31.089 -0.098048 -0.098048 -30.601 0.094264
1.407 -31.629 -0.097779 -0.097779 -31.087 0.094396
1.408 -32.203 -0.097535 -0.097535 -31.599 0.094529
1.409 -32.817 -0.097318 -0.097318 -32.136 0.094661
1.41 -33.474 -0.097126 -0.097126 -32.702 0.094794
1.411 -34.182 -0.096961 -0.096961 -33.297 0.094927
1.412 -34.945 -0.096821 -0.096821 -33.922 0.095061
1.413 -35.773 -0.096709 -0.096709 -34.578 0.095195
1.414 -36.673 -0.096622 -0.096622 -35.26 0.095329
1.415 -37.654 -0.096563 -0.096563 -35.966 0.095463
1.416 -38.721 -0.09653 -0.09653 -36.682 0.095597
1.417 -39.872 -0.096524 -0.096524 -37.392 0.095732
1.418 -41.086 -0.096546 -0.096546 -38.065 0.095867
1.419 -42.293 -0.096594 -0.096594 -38.658 0.096003
1.42 -43.342 -0.09667 -0.09667 -39.119 0.096138
1.4204 -43.664 -0.096708 -0.096708 -39.253 0.096193
1.421 -43.988 -0.096774 -0.096774 -39.39 0.096274

1.422 -43.998 -0.096905 -0.096905 -39.431 0.09641
1.423 -43.366 -0.097065 -0.097065 -39.234 0.096547
1.424 -42.315 -0.097252 -0.097252 -38.829 0.096683
1.425 -41.096 -0.097468 -0.097468 -38.267 0.09682
1.426 -39.866 -0.097712 -0.097712 -37.605 0.096958
1.427 -38.695 -0.097984 -0.097984 -36.89 0.097095
1.428 -37.608 -0.098285 -0.098285 -36.158 0.097233
1.429 -36.607 -0.098615 -0.098615 -35.431 0.097371
1.43 -35.687 -0.098973 -0.098973 -34.723 0.097509
1.431 -34.84 -0.099361 -0.099361 -34.041 0.097648
1.432 -34.058 -0.099778 -0.099778 -33.388 0.097787
1.433 -33.332 -0.10022 -0.10022 -32.765 0.097926
1.434 -32.657 -0.1007 -0.1007 -32.172 0.098065
1.435 -32.026 -0.10121 -0.10121 -31.608 0.098205
1.436 -31.434 -0.10174 -0.10174 -31.071 0.098345
1.437 -30.877 -0.10231 -0.10231 -30.559 0.098485
1.438 -30.351 -0.1029 -0.1029 -30.071 0.098626
1.439 -29.853 -0.10353 -0.10353 -29.605 0.098767
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f (GH2) S14] (dB) S+2| (dB) S21 (dB) S22l (dB) F,(dB)
1.44 -29.38 -0.10418 -0.10418 -29.159 | 0.098908
1.441 -28.93 -0.10487 -0.10487 -28.732 | 0.099049

3.1.5 Diseiio de la etapa de adaptacion de salida del
amplificador

Como se ha visto, es necesario adaptar el transistor a los terminales de entrada y salida del
dispositivo, cuya impedancia es Zy= 50 Ohm, con la mayor adaptacion posible para conseguir
la Maxima Transferencia de Potencia (MTP). Al igual que en el caso anterior, al introducir
lineas reales también aparecera ruido por lo que se deberd alcanzar un compromiso entre una
buena adaptacion y un nivel de ruido aceptable.

Jpout

RED
SALIDA 7

Transistorl-il-> |—i pp—
Z 7=1

PL

Figura 3.1-20 Etapa de Adaptacion de Salida

Como se vio en teoria, para conseguir la maxima transferencia de potencia a la salida del
dispositivo se debe cumplir lo siguiente:

SIZSZIIOS

=p.. (3.1-12)
I_Snps ]

PL = (Szz +

Por otro lado se tenia que el coeficiente de reflexion de fuente pg debia de seriguala p, , para

opt
obtener el minimo nivel de ruido posible por lo que la ecuacion anterior quedaba:

*

S,S .
pL = S22 +L1pom :Ioout (31_13)
1_Sllp()pt

Con esto se conseguia la MTP tedricamente pero como se pudo comprobar, era necesario
alcanzar un compromiso entre ésta y un nivel de ruido aceptable, por lo que se optimizo
mediante software cambiando un poco los valores respecto de lo calculado tedricamente. Al

final, el coeficiente de reflexion de carga quedaba p, =0.7358£21.74.

Para adaptar el transistor con los terminales de salida del amplificador completo se emplearan
lineas de transmision o stubs en vez de bobinas y condensadores por las razones comentadas en
el punto 3.1.4.
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3.1.5.1 Método de lineas de transmision con Stub en paralelo.

Al igual que en el caso del disefio de la red de adaptacion a la entrada, para la red de adaptacion
de salida se utilizard una red compuesta de una linea de transmisiéon de longitud A/4 e
impedancia caracteristica Z;,,, seguida de una linea de transmision en circuito abierto de
longitud A/8 e impedancia Zgrys conectada en paralelo. El esquema de la red formada por
ambos stubs seria el siguiente:

NV

A4

| |

|

|

| M8; § 200
i |

I =

s

VA

Figura 3.1-21 Red de adaptacion a la salida con Stubs

Para la red de salida de la primera etapa tendriamos la siguiente red para adaptar el coeficiente
de reflexion de carga de la primera etapa p, = 0.73.£21.74 a una impedancia de 50 Q.

Ahora vamos a calcular las impedancias de la linea inversor de A/4 y del stub en paralelo de A/8.

Como se puede apreciar en la Figura 3.1-21 la admitancia g = 70 + Y osrus

Oinv

ZX

Y después de la linea inversora la impedancia es igual a Z, = (R_L + ]X_L) =

si sustituimos nos queda

Z, =R, +jX ) =22, Yy =228 (Yot jYosn) = 28 (04 [Yon)  (B1-14)

Oinv Oinv Oiny
donde Y, =1 admitancia normalizada

y separando la parte real y la imaginaria,

R, =7 (3.1-15)

Oinv

]X_L = ]Zz Yosrus  (3:1-16)

0inv

despejando
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ZOinv = RL = Z[nv ZO ‘ZOinv = 5O‘ZOinv (31_17)
X_L Z(finv
Yosrug = 5 = Zostug = = Zgus = ZoZostus =30 Zygrys (3.1-18)
0inv L

En este caso se sabe que p, =0.73£21.74 por lo tanto Z, , = 81.0635

y Z s = 42.0676.

El primer paso después del calculo tedrico de las impedancias de las lineas sera la
implementacion de la misma red en Microwave Office para poder simularla y ver si se obtienen
los objetivos predichos en el calculo tedrico. Hay que tener en cuenta que el puerto de entrada
de la etapa de salida, es decir, el que esta conectado al transistor, debera ser cargado con el

coeficiente de reflexion p, , que aparece en la Figura 3.1-11. El valor de ese coeficiente es

out

Lo =P, =0.7358/338.26°. El puerto de salida estara adaptado a Zo = 50 Q, esto es, a la

impedancia de los conectores de salida. Al pasar la red a Microwave Office se obtienen los
siguientes parametros S para la etapa de adaptacion de salida: [Syi| = [Sy| = -70 dB y lo que
indica que hay muy buena adaptacion entre la red de adaptacion y el transistor a la vez que entre
la red de adaptacion y los terminales de salida. En la siguiente figura se puede apreciar el
esquema de la red de adaptacion a la salida con lineas ideales una vez implementado en
Microwave Olffice.

TLIN
PORTG ID=TLA1
P=1 Z0=81.05 Ohm
GM=0.7358 EL=90 Deg
GA=338.3 Deg F0=1.42 GHz
PORT

> . P=2
Z=50 Ohm
TLOC

ID=TL2
Z0=42.07 Ohm
EL=45 Deg
F0=1.42 GHz

Figura 3.1-22 Red de adaptacion de salida con lineas ideales

Por otro lado, en la siguiente tabla, se muestran los resultados de la simulacion. En ella se puede
apreciar que la adaptacion usando lineas de transmision ideales se ajusta bastante a lo esperado.

f (GHz) S11] (dB) S+2| (dB) S21| (dB) S22l (dB)
1.4 -25.853 -0.0113 -0.0113 -25.853
1.401 -26.28 -0.01024 -0.01024 -26.28
1.402 -26.73 -0.0092306 | -0.0092306 -26.73
1.403 -27.206 -0.0082719 | -0.0082719 -27.206
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f (GHz) 1S11| (dB) S12| (dB) S21| (dB) |Sz2| (dB)
1.404 -27.71 -0.0073643 -0.0073643 -27.71
1.405 -28.247 -0.006508 -0.006508 -28.247
1.406 -28.819 -0.0057033 -0.0057033 -28.819
1.407 -29.434 -0.0049504 -0.0049504 -29.434
1.408 -30.096 -0.0042497 -0.0042497 -30.096
1.409 -30.815 -0.0036014 -0.0036014 -30.815

1.41 -31.6 -0.0030058 -0.0030058 -31.6
1.411 -32.464 -0.0024632 -0.0024632 -32.464
1.412 -33.426 -0.0019737 -0.0019737 -33.426
1.413 -34.51 -0.0015378 -0.0015378 -34.51
1.414 -35.75 -0.0011556 -0.0011556 -35.75
1.415 -37.201 -0.00082744 -0.00082744 -37.201
1.416 -38.946 -0.00055357 -0.00055357 -38.946
1.417 -41.137 -0.00033426 -0.00033426 -41.137
1.418 -44.08 -0.00016976 -0.00016976 -44.08
1.419 -48.572 0 0 -48.572

1.42 -58.423 0 0 -58.423

1.4204 -74.297 0 0 -74.297
1.421 -57.484 0 0 -57.484
1.422 -48.242 0 0 -48.242
1.423 -43.86 -0.00017857 -0.00017857 -43.86
1.424 -40.957 -0.00034839 -0.00034839 -40.957
1.425 -38.783 -0.00057483 -0.00057483 -38.783
1.426 -37.043 -0.00085812 -0.00085812 -37.043
1.427 -35.592 -0.0011985 -0.0011985 -35.592
1.428 -34.348 -0.0015963 -0.0015963 -34.348
1.429 -33.258 -0.0020517 -0.0020517 -33.258

1.43 -32.288 -0.0025649 -0.0025649 -32.288
1.431 -31.415 -0.0031362 -0.0031362 -31.415
1.432 -30.621 -0.0037658 -0.0037658 -30.621
1.433 -29.893 -0.0044541 -0.0044541 -29.893
1.434 -29.22 -0.0052011 -0.0052011 -29.22
1.435 -28.594 -0.0060071 -0.0060071 -28.594
1.436 -28.01 -0.0068725 -0.0068725 -28.01
1.437 -27.462 -0.0077973 -0.0077973 -27.462
1.438 -26.946 -0.0087819 -0.0087819 -26.946
1.439 -26.459 -0.0098265 -0.0098265 -26.459

1.44 -25.997 -0.010931 -0.010931 -25.997
1.441 -25.557 -0.012096 -0.012096 -25.557

Tabla 3.1-9 Simulacion de la red de adaptacion de salida con lineas ideales

Se procedera ahora a afiadir los elementos de la red de polarizacion conectados al drenador del
transistor, asi como los condensadores de desacoplo para ver como influye su inclusion en las
condiciones de adaptacion de la red de salida. Una vez simulada [S;;| = |Sy,| = -60 dB, como se
puede observar disminuye considerablemente la adaptacion aunque sigue siendo muy buena. A
pesar de todo se optimizara el tamafio de las lineas para mejorar un poco la adaptacion ya que
cuanto mayor sea la adaptacion mayor sera el margen de seguridad del que se dispondra a la
hora de la fabricacion. Después de la optimizacion queda la siguiente red de adaptacion de

salida:
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PORTG

GM=0.7358
GA=338.3 Deg

TLIN
ID=TL2

Z0=81.05 Ohm

F0=1.42 GHz

EL=90 Deg

TLIN
ID=TL3

Z0=100 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz

CAP
ID=C3
C=1000 pF

-
Bt gg
Z0=42.140Ohm  7_50 Ohm

EL=45 Deg
F0=1.42 GHz

Figura 3.1-23 Red de adaptacion de salida con lineas ideales mds red de polarizacion

En la tabla que se muestra a continuacion se puede ver como, después de la optimizacion,

mejora un poco la adaptacion quedando [S;;| = |S,| = -76 dB.
f (GHz) 1S14] (dB) IS12| (dB) 1S21] (dB) |S22| (dB)
1.4 -25.38 -0.012603 -0.012603 -25.38

1.401 -25.805 -0.011426 -0.011426 -25.805
1.402 -26.253 -0.010305 -0.010305 -26.253
1.403 -26.727 -0.0092386 -0.0092386 -26.727
1.404 -27.229 -0.0082286 -0.0082286 -27.229
1.405 -27.763 -0.007275 -0.007275 -27.763
1.406 -28.334 -0.0063781 -0.0063781 -28.334
1.407 -28.947 -0.0055384 -0.0055384 -28.947
1.408 -29.608 -0.0047562 -0.0047562 -29.608
1.409 -30.325 -0.004032 -0.004032 -30.325
1.41 -31.109 -0.0033663 -0.0033663 -31.109
1.411 -31.972 -0.0027593 -0.0027593 -31.972
1.412 -32.933 -0.0022114 -0.0022114 -32.933
1.413 -34.016 -0.0017232 -0.0017232 -34.016
1.414 -35.257 -0.0012949 -0.0012949 -35.257
1.415 -36.709 -0.0009270 -0.0009270 -36.709
1.416 -38.458 -0.0006199 -0.0006199 -38.458
1.417 -40.655 -0.0003739 -0.0003739 -40.655
1.418 -43.61 -0.0001896 -0.0001896 -43.61
1.419 -48.136 0 0 -48.136
1.42 -58.177 0 0 -58.177

1.4204 -76.042 0 0 -76.047
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f (GHz) S11] (dB) S 12| (dB) |Sz1| (dB) S22| (dB)
1.421 -56.726 0 0 -56.726
1.422 -47.629 0 0 -47.629
1.423 -43.277 -0.0002046 -0.0002046 -43.277
1.424 -40.387 -0.0003977 -0.0003977 -40.387
1.425 -38.218 -0.0006551 -0.0006551 -38.218
1.426 -36.481 -0.0009771 -0.0009771 -36.481
1.427 -35.031 -0.0013642 -0.0013642 -35.031
1.428 -33.787 -0.0018166 -0.0018166 -33.787
1.429 -32.697 -0.0023349 -0.0023349 -32.697

1.43 -31.727 -0.0029192 -0.0029192 -31.727
1.431 -30.853 -0.0035701 -0.0035701 -30.853
1.432 -30.058 -0.0042878 -0.0042878 -30.058
1.433 -29.328 -0.0050728 -0.0050728 -29.328
1.434 -28.654 -0.0059254 -0.0059254 -28.654
1.435 -28.027 -0.006846 -0.006846 -28.027
1.436 -27.442 -0.0078349 -0.0078349 -27.442
1.437 -26.892 -0.0088925 -0.0088925 -26.892
1.438 -26.375 -0.010019 -0.010019 -26.375
1.439 -25.886 -0.011215 -0.011215 -25.886

1.44 -25.422 -0.012481 -0.012481 -25.422
1.441 -24.981 -0.013817 -0.013817 -24.981

Tabla 3.1-10 Simulacion etapa de adaptacion de salida con lineas ideales mas la red de polarizacion
después de optimizar

Finalmente queda convertir las lineas ideales a reales para ver como afectan las pérdidas a la
adaptacion y al nivel de ruido e intentar hallar un compromiso entre ambos.

Para esto se deberan pasar las especificaciones eléctricas de las lineas a parametros fisicos,
ancho y largo de las mismas. Esto se hara valiéndose de una herramienta que proporciona
Microwave Office llamada TXline como se vio en apartados anteriores.

Usando TXline obtenemos las siguientes dimensiones para las impedancias calculadas:

Impedancia Longitud Eléctrica (°) Anchura (mm) Longitud (mm)
100 90 0,326 26,8
81,65 90 0,624 26,303
42,14 45 2,466 12,396

Tabla 3.1-11 Dimensiones fisicas de las lineas usando TXLINE

Si implementamos en Microwave Office con lineas reales usando las dimensiones de linea
calculadas se pierde mucha adaptacion (|S;| = |S,2| = -31 dB) por lo que se procede a optimizar
mediante software variando las dimensiones de las lineas. El nivel de ruido sera F, = 0,1244.
Después de la optimizacion se obtiene el siguiente esquematico:
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RES
ID=R1
w1b=0.3072 BARG=1 Ohm
C=1e4 pF
w4b=1.84
I
| M
MCROSS
ID=TL1
W1i=wib mm
W2=0.006814 mm
W3=wib mm
W4=w4b mm
MSUB=RT6006
PORTG
P=1
GM=0.7358
MSUB GA=338.3 Deg
Er=6.15
H=1.27 mm
T=0.085 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErNom=3.38 MLI|’\|5=T|_2

Name=RT6006

W=w1b mm
L=24.28 mm
MSUB=RT6006

MLIN
ID=TL4
W=0.3262 mm
L=26.8 mm
MSUB=RT6006

MSUB=RT6006

PORT
P=2
Z=50 Ohm
MLEF
ID=TL3
W=w4b mm
L=11.03 mm

Figura 3.1-24 Red de adaptacion de salida del amplificador de una etapa con lineas reales

Como se puede apreciar las nuevas dimensiones después de la optimizacion son:

Trlgtilnsflii(:ieén Anchura (mm) Longitud (mm)
Alta impedancia 0.326 26,8
Al4 0,307 24,28
A/8 1,841 11,03

Tras el proceso de optimizacion se consigue mejorar un poco la adaptacion S| = |Sy,| = -40 dB

Tabla 3.1-12 Tamaiio de las lineas después de la optimizacion

y el nivel de ruido queda mas o menos igual F, = 0,121.

f (GH2) 1S4/ (dB) S12| (dB) Sz (dB) |Sz2| (dB) F,(dB)
1.4 -28.596 -0.12393 -0.12393 -28.721 0.1181
1.401 -28.988 -0.12356 -0.12356 -29.119 0.11824
1.402 -29.398 -0.12322 -0.12322 -29.535 0.11838
1.403 -29.827 -0.1229 -0.1229 -29.971 0.11852
1.404 -30.276 -0.1226 -0.1226 -30.428 0.11866
1.405 -30.747 -0.12233 -0.12233 -30.908 0.11881
1.406 -31.241 -0.12209 -0.12209 -31.414 0.11895
1.407 -31.761 -0.12187 -0.12187 -31.945 0.11909
1.408 -32.308 -0.12168 -0.12168 -32.506 0.11924
1.409 -32.883 -0.12151 -0.12151 -33.098 0.11938
1.41 -33.489 -0.12137 -0.12137 -33.722 0.11953
1.411 -34.125 -0.12126 -0.12126 -34.379 0.11967
1.412 -34.79 -0.12117 -0.12117 -35.069 0.11982
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f (GHz) S11| (dB) S12| (dB) |Sz1| (dB) |Sz2| (dB) F, (dB)
1.413 -35.482 -0.12111 -0.12111 -35.789 0.11996
1.414 -36.193 -0.12107 -0.12107 -36.532 0.12011
1.415 -36.911 -0.12107 -0.12107 -37.285 0.12026
1.416 -37.614 -0.12109 -0.12109 -38.024 0.1204
1.417 -38.268 -0.12114 -0.12114 -38.709 0.12055
1.418 -38.825 -0.12121 -0.12121 -39.289 0.1207
1.419 -39.23 -0.12131 -0.12131 -39.696 0.12085
1.42 -39.428 -0.12144 -0.12144 -39.871 0.121
1.4204 -39.441 -0.12151 -0.12151 -39.868 0.12106
1.421 -39.388 -0.1216 -0.1216 -39.784 0.12115
1.422 -39.116 -0.12179 -0.12179 -39.448 0.1213
1.423 -38.65 -0.12201 -0.12201 -38.915 0.12145
1.424 -38.046 -0.12225 -0.12225 -38.248 0.1216
1.425 -37.359 -0.12252 -0.12252 -37.509 0.12175
1.426 -36.634 -0.12282 -0.12282 -36.743 0.1219
1.427 -35.899 -0.12315 -0.12315 -35.977 0.12205
1.428 -35.176 -0.12351 -0.12351 -35.23 0.12221
1.429 -34.474 -0.1239 -0.1239 -34.511 0.12236
1.43 -33.8 -0.12431 -0.12431 -33.824 0.12251
1.431 -33.156 -0.12476 -0.12476 -33.171 0.12267
1.432 -32.543 -0.12524 -0.12524 -32.55 0.12282
1.433 -31.958 -0.12574 -0.12574 -31.961 0.12298
1.434 -31.403 -0.12628 -0.12628 -31.401 0.12313
1.435 -30.873 -0.12685 -0.12685 -30.869 0.12329
1.436 -30.369 -0.12744 -0.12744 -30.363 0.12344
1.437 -29.888 -0.12807 -0.12807 -29.88 0.1236
1.438 -29.428 -0.12873 -0.12873 -29.42 0.12376
1.439 -28.988 -0.12941 -0.12941 -28.98 0.12392
1.44 -28.567 -0.13013 -0.13013 -28.558 0.12407
1.441 -28.163 -0.13088 -0.13088 -28.154 0.12423

3.1.6 Disenio final de amplificador

Una vez disefiada, simulada y optimizada cada una de las etapas del amplificador final, solo
resta unirlas para simular como afecta esa union a los objetivos de amplificacion y de minimo
ruido buscados. Ademas se afiaden unas lineas a la entrada y a la salida de impedancia
normalizada de 50 Ohm para unir los conectores. En la siguiente figura se puede apreciar el
esquema de union de todas estas etapas para formar el amplificador completo de bajo ruido.
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MUN
PORT
p=1

2-500pp L=5mm
WSUB-RT6006

Después de la simulacion se obtienen los siguientes resultados a la frecuencia de 1420,4 MHz:

15,041
I51= 13,618

Como se aprecia, al unir las distintas etapas y simular se pierde bastante adaptacion y el nivel de
ruido empeora un poco, por lo que se optimizara todo para conseguir una mejor adaptacion. Una
adaptacion de — 18 dB puede parecer buena pero hay que tener en cuenta que a la hora de la
fabricacion los parametros obtenidos pueden diferir bastante de los simulados por lo que se
buscard que el margen de seguridad sea lo mas amplio posible. De este modo después de la
optimizacion, en la que se ha buscado modificar el tamafio de las lineas del circuito para
mejorar la adaptacion y mantener el nivel de ruido por debajo de los 0.5 dB, los nuevos valores

W=1.831 mm

—18,086
-18,25

MCROSS

Wi=wi mm
W2-0.336 mm
Wa=wi mm

Wa=w2 mm
CAP  MSUB=RT6006

=100 pF

MUIN

W=0.336 mm
L=26.79 mm
MSUB=RT6006

MLIN
W=wt mm

L=22.07 mm
MSUB=RT6006

Wi=T113
w2=2.242

MUIN

W=1.209 mm
~10.33 mm
MSUB=RT6006

RES

R=24 Ohm

SUBCKT
NET="1351432b"

MUIN

MLIN

W=w3 mm

L=25.5 mm
MSUB=RT6006

W3=0.4417
wa=1.584

MCROSS

W=1.209 mm

1=1033 mm
MSUB=RT6006

Wi1=w3 mm
W2-0.3262 mm
—w3 mm

—wd mm
MSUB-RT6006

C-ted pF
Vad

RES
ID-R3

R=120hm

MLIN

W=0.3262 mm
L=26.8 mm
MSUB=RT6006

CAP
1B=C3

L-13.62m
MSUB=RT6006

ID=Rs1
R=47 Ohm

Figura 3.1-25 Amplificador de una Etapa completo

y F,= 0,5675

C=100 pF

W=1.831 mm

~4.79 m
MSUB=RT6006

son:
f (GHz) 1S11] (dB) S12| (dB) |S21| (dB) |Sz2| (dB) F. (dB)
1.4 -20.905 -18.115 13.865 -21.712 0.4846
1.401 -21.325 -18.104 13.862 -22.137 0.48375
1.402 -21.769 -18.094 13.859 -22.586 0.48289
1.403 -22.237 -18.084 13.856 -23.06 0.48204
1.404 -22.734 -18.074 13.852 -23.564 0.48119
1.405 -23.262 -18.064 13.848 -24.1 0.48034
1.406 -23.827 -18.054 13.844 -24.674 0.4795
1.407 -24.432 -18.045 13.84 -25.29 0.47866
1.408 -25.084 -18.036 13.836 -25.955 0.47782
1.409 -25.791 -18.026 13.832 -26.677 0.47698
1.41 -26.562 -18.017 13.827 -27.467 0.47614
1.411 -27.411 -18.009 13.822 -28.338 0.47531
1.412 -28.353 -18 13.817 -29.309 0.47448
1.413 -29.414 -17.992 13.812 -30.406 0.47365
1.414 -30.624 -17.984 13.807 -31.663 0.47282
1.415 -32.035 -17.976 13.801 -33.138 0.472
1.416 -33.723 -17.968 13.796 -34.917 0.47118
1.417 -35.824 -17.96 13.79 -37.159 0.47036
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f (GHz) 1S11| (dB) S12| (dB) |S21| (dB) |Sz2| (dB) F. (dB)
1.418 -38.608 -17.953 13.784 -40.182 0.46954
1.419 -42.735 -17.945 13.777 -44.794 0.46873

1.42 -50.86 -17.938 13.771 -53.592 0.46792

1.4204 -58.963 -17.936 13.768 -56.182 0.4676
1.421 -55.542 -17.932 13.764 -50.116 0.46711
1.422 -44.292 -17.925 13.757 -43.058 0.46631
1.423 -39.521 -17.918 13.75 -39.076 0.46551
1.424 -36.453 -17.912 13.743 -36.332 0.46471
1.425 -34.188 -17.906 13.736 -34.242 0.46391
1.426 -32.391 -17.9 13.728 -32.553 0.46312
1.427 -30.901 -17.895 13.72 -31.138 0.46233
1.428 -29.628 -17.889 13.712 -29.918 0.46155
1.429 -28.517 -17.884 13.704 -28.848 0.46076

1.43 -27.531 -17.879 13.696 -27.893 0.45998
1.431 -26.645 -17.874 13.687 -27.032 0.45921
1.432 -25.841 -17.869 13.678 -26.248 0.45843
1.433 -25.104 -17.865 13.669 -25.528 0.45766
1.434 -24.425 -17.861 13.66 -24.862 0.45689
1.435 -23.794 -17.857 13.651 -24.244 0.45613
1.436 -23.206 -17.853 13.641 -23.666 0.45537
1.437 -22.655 -17.849 13.631 -23.123 0.45461
1.438 -22.137 -17.846 13.621 -22.613 0.45386
1.439 -21.648 -17.843 13.611 -22.13 0.45311

1.44 -21.185 -17.84 13.601 -21.672 0.45237
1.441 -20.745 -17.837 13.59 -21.238 0.45162

Tras la optimizacion se ha conseguido mejorar la ganancia y se ha conseguido un compromiso
entre una buena adaptacion en los terminales de entrada y de salida del amplificador y un nivel
de ruido aceptable.

—58,963 —17,193

S| = dB y F,=0,4676 dB
13,768  —56.81

3.1.7 Implementacion Fisica

Una vez disefiado, simulado y optimizado el disefio del amplificador de bajo ruido el siguiente
paso consiste en crear el layout con el que se hard la placa. La herramienta de simulacién
Microwave Olffice genera automaticamente el layout de los componentes que conforman el
circuito. El problema es que no ordena dichos componentes de forma alguna, solo mantiene las
conexiones entre ambos y los identifica, es decir, que el proceso de colocacion de los diferentes
componentes sera manual. Ademas, no dispone de layout para alguno de los componentes, por
ejemplo el transistor, por lo que se creo el layout de estos componentes basandose en las
especificaciones fisicas del catalogo del fabricante.

Otra cosa que debe ser tenida en cuenta en el momento de disefio del layout es el conexionado
entre algunos de los componentes, por ejemplo, la conexion entre dos resistencias o la conexion
entre un condensador con la pata del transistor. A frecuencia de microondas, y mas cuando
tenemos unas restricciones tan altas en cuanto a niveles de ruido, cualquier tramo de conexidn
adicional influye sobre los parametros criticos del disefio como son la buena adaptacion y el
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bajo nivel de ruido. Por esta razon, estos tramos de conexion deben de ser tenidos en cuenta a la
hora de la simulacion y optimizacion para que el disefio final optimizado se ajuste lo mas
fielmente posible al disefio una vez fabricado. Ademas, la adicion de estos tramos es necesaria
para que aparezcan en el layout ya que sobre estos tramos de linea se soldaran los componentes
para unirlos entre si. Visto esto, lo primero que haremos sera introducir en el disefio tramos de
linea adicionales, cuando sea necesario conectar componentes entre si y no dispongan de una
superficie de metal sobre la que hacerlo. Estos tramos de linea seran de una dimension lo mas
reducida posible, de manera que afecten poco a los parametros criticos.

A la hora de creacion del layout del circuito, también deberan afiadirse los Drill Holes o
agujeros verticales en la placa para conectar las conexiones a tierra a la masa de la placa ya que
estos también influyen en los parametros criticos del dispositivo y es necesario tenerlos en
cuenta.

Finalmente, anadidos todos estos elementos el circuito quedaria como el de la Figura 3.1-26 y
ya que se ven modificadas las caracteristicas del anterior diseflo, se optimizara de forma que no
varien. Como tras la optimizacion la variacion con respecto al anterior disefio no es significativa
no se afiadiran aqui los resultados de las simulaciones.

Woemm

SUB-ATE008

W

Aes L2501 mn
22 ony MSUBATE00E

weRosss
fiayed weg
WSUB- RTE008 Bonn

Figura 3.1-26 Amplificador de una Etapa con Via Holes

Para la generacion del layout usando Microwave Olffice y estando sobre el esquematico se

cambia a “la vista de layout” pinchando en el boton "2, Una vez pulsado se deberan ordenar los
componentes segiin su posicion en la placa y se crearan cuadrados de cobre pequeiios de 1 mm
de diametro sobre los drill holes para las conexiones a masa y otros rectangulos mas grandes (10
mm aprox.) que serviran de playas de soldadura para los cables de alimentacion.
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Por otro lado, para hacer el borde de placa, con la misma herramienta de dibujo haremos un
rectangulo cubriendo todo el circuito, pulsamos boton derecho, propiedades y nos saldra un
cuadro de diadlogo donde especificaremos que la capa de dibujo sera la placa.

Properties ﬂ

Layout | Infarmation |

—Layer Sefings——————————— Orientation———————————————
Dravw Layers I~ Flipped
’7 joard -
Angle: 0 Deg

[~ Freeze

(Layer Mapping—‘

Aceptar I Cancelar | Ayuda |

Figura 3.1-27 Cuadro de didlogo de propiedades de elementos del layout en Microwave Office.

GND Vad
H . |

57.4 mm

I 0T

79.1 mm

Figura 3.1-28 Layout del amplificador de una etapa. Sélo cobre y borde de placa.
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57.4 mm

ouT

79.1 mm

Figura 3.1-29 Layout del amplificador de una etapa con componentes.

Figura 3.1-30 Detalle en 3D del layout del circuito

3.1.7.1 Exportacion a ficheros Gerber y fabricacion

Una vez que tenemos el layout dibujado, es necesario exportarlo a ficheros del tipo Gerber para
poder importarlo posteriormente con el software de fabricacion, en nuestro caso CircuitCam. El
layout se exporta por capas, en primer lugar exportaremos el layout de la cara superior de cobre
pulsando sobre el menu “Layout->Export Layout” (Figura 3.1-31). Se nos abre un cuadro de
dialogo y seleccionamos Gerber como tipo de archivo, elegimos un nombre para ese tipo de
archivo y guardamos (Figura 3.1-32). En segundo lugar exportaremos otro archivo de texto con
la ubicacién y el tamafio de los via holes. El proceso es el mismo pero en lugar de guardar como
archivo Gerber seleccionamos “NC Drill File” en el cuadro de didlogo de la Figura 3.1-32.
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5] File  Edit [IEIE

Simulate Options ‘Window Help

Polygon Chrl+P #
Rectangle Ctrl+B 2
=-[O7 Layer{  Path Chrl+L
Elpe  EHlipse Chl+E
Layoub  Lavaut Ruler
= Cellib  pimension Line
2 V Lot k51, Guardar como
=L Drill Hole ;
By 30 Clip Area Guardar en |'C)AW'F|2002 j o B
Make Gds Cell...
ICIBACKUP [C)Examples Cscripts
IC)cache SiLibrary Shsignals
Dcells logs [C)simulatars
IC)Dats [Shmeasurements () symbols
ICIEM_Models S)models [Ditestures —
IC)emxlator [Choptimizers [C)izards
Re-Generate Layout
. Nonbie.  [Coe
ipo: y - C |
Draming LSYer  yiow schematic, . Tipo: |§;§|Tr[éﬁ[;asrllj‘e': .gel]h — J ancelar |
E ; ieraichical, * gds
2] W | View 3D Layout... GDSI (GDSI Flat, *
Cd Gerber [Geibs
@l I—Q_ LiF (DF Flat, *.daf)
m”’@ Fa v Grid Snap Ctri+G - K Cvill File [Dril File, ™ b
pa v Show Grid Snap < 1 L2 T
I-Q- 7 v Orthogonal Chr4+0 . .,
=T L Figura 3.1-32Exportacion a fichero Gerber
EasUre ri
L Chri4+D
Sq
QI I—Q— Run DRC
[ v
i i | I

Figura 3.1-31 Exportar layout

El siguiente paso sera importarlo en CircuitCam que es el software que maneja la maquina que
realiza el vaciado del cobre y los agujeros a la placa. Pinchamos en “File->Import” y nos
aparecera un cuadro de dialogo que dejamos como el de la Figura 3.1-33 y pinchamos en
“Import”.

Import C:\Documents and Settings\Richifelert. .. \top.ger

File-Type : |GE'be L]
Layer |Tu:||:|Layer j
Aperture List l."-‘-.peTutnl :J -

Values Unit Size wy Set as Default
" Absolute * mm

i+ Relative i inch 79.03 mm

Decimal Pozsition

49.79 mm

" Leading Zeros present

" Trailing Zeros present

* Trailing and Leading Zeros present Impart
Diigits Cancel

2 | |B -

Apertures Uzed Mode | Type a b C =
[# DummyPaolygon W 7 Omm =) =l
i D10 [ ) 0.2mm —
[# D11 [Ej ) 1mm
[# D12 [Ej 3 0.3mm
[# D13 [Ej 1 1.3 mm
# D14 [ 1 1.5mm %
< |

Figura 3.1-33 Cuadro de didlogo de CircuitCam para la importacion de archivos Gerber

Importaremos de la misma manera el archivo de con los via holes pero ahora dejaremos
el cuadro de didlogo como aparece en la Figura 3.1-34.
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Import C:\Documents and Settings’Richifelert.. . xdrill. txt

File-Type : |NE'D”” j
Laver |DillFlated =
Toal List |NcDriIIDefauIt ﬂ g

Yalues Lnit Size wy Set as Default

* Ahsolute *
" Relative " inch 64.38 mm

Decimal Position

45.29
" Leading Zeros present mm

* Tralling Zeros present

" Traling and Leading Zeros present Impart

" Decimal Paint

Digitz m.n: Eancel
Z - a -

Tools Used Mode Diameter
IEA v &3 0.7 mm
T2 v &3 0 i

Figura 3.1-34 Cuadro de didlogo de CircuitCam para la importacion de archivos Drill

Al final nos tiene que quedar lo siguiente:

Lite - [Untitled3, LayoutWain] |
'Eila Edit Wiew Insert Select <onfig Window Help 2 Eﬂ

D[=(@| 8[x| =[]

[l | gl 2
8 [1s5

4 >

For Help, press F1 Selected=0 -71.874 | 2.602 mm 0/ 0 mm

Figura 3.1-35 Layout en CircuitCam

Aunque hemos indicado los pasos necesarios para que la propia maquina realice los agujeros en
la placa, es recomendable, si no son muchos, realizar los agujeros manualmente ya que, debido
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a imperfecciones en las placas, la maquina puede llevarse por delante algo de cobre al
desplazarse por el circuito para realizar los agujeros (la broca de perforacion es mas larga de lo
normal) como nos ocurrié en alguna ocasion teniendo que repetir el vaciado. Otra opcion es
hacer los agujeros lo primero de todo para que en el caso de que se cometa alglin error se pueda
rectificar.

Cabe decir que el proceso de fabricacion fue algo complicado debido a las caracteristicas del
sustrato (Duroid RT6006) que estropeaba muchas brocas y era complicado realizar el vaciado
de la placa. Se proponen para futuros proyectos probar con otros sustratos que sean mas
manejables y no sean tan caros, manteniendo bajas pérdidas. También se pueden rellenar los
espacios vacios de la placa con cobre, dejando por supuesto un espacio suficiente entre las
lineas para evitar acoplos, y de este modo que el vaciado sea mucho mas rapido y sencillo.

Para realizar la toma a tierra se introdujo un filamento de cobre en cada Via Hole y se soldaron
los extremos.

Los conectores usados fueron los SMA de montura lateral que se acoplaban muy bien a la placa.

En las siguientes figuras (Figura 3.1-36 y Figura 3.1-37) se muestra el amplificador de una etapa
fabricado.

Figura 3.1-36 Fotografia del amplificador de una etapa diseiiado
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Figura 3.1-37 Fotografia del reverso del amplificador de una etapa diseiiado

3.1.8 Simulaciones y graficas

Amplificador Final Adaptacion

-A- DB(|S[1,1]) *
Final Amplif
-40 1 DB(Is[2,2])) *
Final Amplif
-50
1.42 GHz 1.42 GHz
-58.96 dB -56.18 dB
-60
1.4 1.41 1.42 1.43 14441

Frequency (GHz)

Figura 3.1-38 Parametros S;;y S,; del amplificador de una etapa (Adaptacion) Frecuencia de 1.4
al.441 GHz. Simulacion.
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Amplificador Final Adaptacion

20

0
-A- DB(|S[1,1]) *
Final Amplif
-20 £ DB(S[2.2]) *
Final Amplif
-40
1.42 GHz 1.42 GHz
-58.96 dB , -56.18 dB
-60
0.3 1.3 2.3 3

Frequency (GHz)

Figura 3.1-39 Parametros S;;y S»; del amplificador de una etapa (Adaptacion) Frecuencia de 0.3 a 3
GHz. Simulacion.

Amplificador Final S21
13.9
——DB(|S[2,1]]) *
Final Amplif

13.8
13.7

1.4204 GHz
136 13.7683 dB
13.5

1.4 1.41 1.42 1.43 14441
Frequency (GHz)

Figura 3.1-40 Parametro S,; del amplificador de una etapa (Ganancia) Frecuencia de 1.4 al.441
GHz. Simulacion.
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Amplificador Final S21
20
0
-20
- DB(S[2.1]) 142 oz
Final Amplif :
-40
-60
-80
0.3 1.3 2.3 3
Frequency (GHz)

Figura 3.1-41 Parametro S,; del amplificador de una etapa (Ganancia) Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.

Simulacion.
Amplificador Final S12
-17.8
-17.9 1.42 GHz
-17.94 dB
—=- DB(|S[1,2]]) *
18 Final Amplif
-18.1
-18.2
1.4 1.41 1.42 1.43 114441

Frequency (GHz)

Figura 3.1-42 Parametro S;; del amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4 al.441 GHz.
Simulacion.
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Amplificador Final S12
0
1.42 GHz

-17.94 dB
-20
-40

—= DB(|S[1,2]|) *
Final Amplif
-60
-80
-100
0.3 1.3 2.3 3
Frequency (GHz)

Figura 3.1-43 Parametro S;, del amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3 GHz. Simulacion.

Amplificador Final Ruido
0.49
0.48
1.4204 GHz
0.47 0.4676 dB
0.46
—-— DB(NF) *
Final Amplif
0.45
1.4 1.41 1.42 1.43 114441
Frequency (GHz)

Figura 3.1-44 Factor de ruido para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4 a 1.441 GHz.
Simulacion
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Amplificador Final Ruido
60
40
4~ DB(NF) *
Final Amplif
20
1.42 GHz
0.4676 dB
0 \A/
0.3 1.3 2.3 3
Frequency (GHz)

Figura 3.1-45 Factor de ruido para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.
Simulacion

3.1.9 Medidas Reales

3.1.9.1 Introduccion

Una vez que hemos disefiado, optimizado, simulado y fabricado nuestro amplificador se
procedera a testearlo para ver si se han alcanzado los objetivos del disefio. Lo primero que se
debe hacer es comprobar visualmente que todos los componentes estan bien soldados y los via
holes bien conectados a masa para lo que podemos usar un microscopio como ayuda (para ver si
los via holes estan conectados a masa se puede ver la continuidad usando un voltimetro).
También se debe comprobar que no haya ningun cortocircuito indeseado usando por ejemplo un
voltimetro.

Para ver si se han cumplido los objetivos del disefio y se obtienen los valores de las
simulaciones se realizaron las siguientes medidas:

o Medidas de tensiones y corrientes de polarizacion del transistor.
o Medidas de los parametros S del circuito.

o Medidas de la figura de ruido del circuito.

3.1.9.2 Medidas de Polarizacion y consumo del transistor

Esta prueba determina si el transistor estd correctamente polarizado y funcionando. Si se
recuerda con la red de polarizacion del transistor disefiada se pretendia conseguir el punto de
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polarizacion Vps=2 V ¢ Ips = 10 mA con el que se conseguia que el transistor trabajara en el
régimen deseado. La red disefiada era la siguiente:

Figura 3.1-46 Red de alimentacion autopolarizada

El voltaje aplicado a la puerta (G) requerido para proporcionar la corriente de drenador (D)
deseada 14=10 mA, depende de la tension de pinchoff del dispositivo, y de la corriente de
saturacion l4. Para el calculo de la tension existente ente la puerta y el surtidor se recurre a la
siguiente expresion:

1
Vo =V, (1= [75)
dss

Para el ATF-35143 donde la corriente I; requerida sea de 10 mA con una [4;,=60 mA y una
tension de pincoff V,=-0.5, el voltaje V requerido sera de -0.296 V.

Alimentando el transistor con una fuente de tension a V4=2.61 V y empleando un voltimetro
para medir, se obtienen los siguientes resultados:

Vpp Vps Vas Vrprain | Vrr Vrprain+rRF | VRs Ipop(mA)
2.61 1.68 -0.31 0.21 0.35 0.61 0.35 14

Tabla 3.1-13 Tensiones y corrientes del amplificador

Siendo Vgp la tension que cae en la resistencia de 22 Ohm y Vrpraiv la tension que cae
en la resistencia de 15 Ohm.

3.1.9.3 Medidas de los parametros S del amplificador

El siguiente grupo de medidas pretende comprobar los pardmetros S de nuestro amplificador.
Para llevar a cabo estas medidas se emple6 un analizador de redes HP8714ES (0,3 MHz — 3
GHz) y una fuente de tensién continua para polarizar el transistor como se aprecia en la
siguiente fotografia (Figura 3.1-47).
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Figura 3.1-47 Fotografia de medidas de parametros S en el laboratorio.

Se llevaron a cabo las siguientes medidas:
o Parametros S para la banda de frecuencias de 1400 a 1441 MHz.
o Parametros S para la banda de frecuencias de 0.3 a 3 GHz.
o Parametros S para diferentes polarizaciones en la banda de frecuencias de 0.3 a 3 GHz.

Para la frecuencia central de 1420,4 MHz y polarizando el circuito con una V4=2.61 V la
matriz de dispersion obtenida con el analizador de redes quedaria:

S| =-21.827dB |S,,| =-12.4dB
|S,,|=8.173dB  |S,,| =—9.54dB
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3.1.9.3.1 Adaptacion a la entrada |Sy|

Parametro S11 Amplificador 1 Etapa
5 T T T

25 I I I I I
0 500 1000 1500 2000 2500 3000

frecuency (KHz)

Figura 3.1-48 Mediciones del parametro S;; para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3
GH:.

Parametro S11 Amplificador 1 Etapa
-17 T T T

24 1 I !
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1445
frecuency (KHz)

Figura 3.1-49 Mediciones del parametro S; para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4
al.441 GHz.
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S11 para distintas polarizaciones

25 I I I I
0 500 1000 1500 2000 2500 3000

frecuency (KHz)

Figura 3.1-50 Mediciones del parametro S;; para el amplificador de una etapa y para varias
polarizaciones (V,,=0, 0.5, 1, 1.5, 2, 2.5, 2.61 y 3 V). Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.

3.1.9.3.2 Adaptacion a la salida |Sy;|

Parametro S22 Amplificador 1 Etapa
2 T T T

dB

1 1 1 1 1
500 1000 1500 2000 2500 3000
frecuency (KHz)

Figura 3.1-51 Mediciones del parametro S, para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3
GHz.
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Parametro S22 Amplificador 1 Etapa
-8.8 T T T T

9.25 I I I I I I I I
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1445

frecuency (KHz)

Figura 3.1-52 Mediciones del parametro S», para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4
al.441 GHz.

S22 para distintas polarizaciones

12 I I I I ]
0 500 1000 1500 2000 2500 3000

frecuency (KHz)

Figura 3.1-53 Mediciones del parametro S;; para el amplificador de una etapa y para varias
polarizaciones (V,=0, 0.5, 1, 1.5, 2, 2.5, 2.61 y 3 V). Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.
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3.1.9.3.3 Parametro |Sy;]|

Parametro S12 Amplificador 1 Etapa
-10 T

-20

-30

-40

-50

-60

dB

-70

-80

-90

-100

1 1 1 1 1
500 1000 1500 2000 2500 3000
frecuency (KHz)

110
0

Figura 3.1-54 Mediciones del parametro S;, para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3
GHz.

Parametro S12 Amplificador 1 Etapa
-10.9 T T

6 1 1 1 1 1 1 1
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1445
frecuency (KHz)

Figura 3.1-55 Mediciones del parametro S, para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4
al.441 GHz.
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S12 para distintas polarizaciones

120 I I I I I
0 500 1000 1500 2000 2500 30C

frecuency (KHz)

Figura 3.1-56 Mediciones del parametro Sy, para el amplificador de una etapa y para varias
polarizaciones (V4=0, 0.5, 1, 1.5, 2, 2.5, 2.61 y 3 V). Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.

3.1.9.3.4 Parametro |S;; | (Ganancia del amplificador)|

Parametro S21 Amplificador 1 Etapa
20 T T T

I I I
500 1000 1500 2000 2500 3000

frecuency (KHz)

Figura 3.1-57 Mediciones del parametro S,; para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3
GH:z.
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8.6

8.4 B

8.3 ‘ g

uo

8.1 b

7.9r b

77 1 1 1 1 1 1 1 1
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 144
frecuency (KHz)

Figura 3.1-58 Mediciones del parametro S, para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4
al.441 GHz.

S21 para distintas polarizaciones

— oV

dB

-80 1}

-100
0

1 1 1 1 |
500 1000 1500 2000 2500 3000
frecuency (KHz)

Figura 3.1-59 Mediciones del parametro S,; para el amplificador de una etapa y para varias
polarizaciones (V,,=0, 0.5, 1, 1.5, 2, 2.5, 2.61 y 3 V). Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.

3.1.9.4 Comparativa

En la Tabla 3.1-14 se pueden apreciar claramente las diferencias existentes entre los
parametros S del circuito obtenidos tras las simulaciones y los obtenidos tras las
mediciones.

Parametro Simulacion (dB) Real (dB)
IS11] -58.96 -21.827
S12 -56.18 -12.4
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Parametro Simulacion (dB) Real (dB)

1S21] 13.8 8.173
1S22] -17.94 -9.54
Tabla 3.1-14 Comparativa de parametros S en simulacion frente a medidas reales para la frecuencia
central de 1420.4 MHz.

Graficamente, y para un espectro mas amplio, lo anterior quedaria reflejado en las
siguientes figuras:

Comparativa parametro S11 de 0.3 a 3 Ghz

—— Simulacion
—— Real

’60 | | | | |
0 500 1000 1500 2000 2500 300C
frecuency (KHz)

Figura 3.1-60 Comparativa parametro Sy; simulado y real (banda ancha)
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dB

Comparativa parametro S22 de 0.3 a 3 Ghz

3000

1 0 T T T
—— Simulacion
—— Real
0
10+
20+
_30 [
400
50+
_60 | [ [ | [
500 1000 1500 2000 2500
frecuency (KHz)
Figura 3.1-61 Comparativa parametro S,, simulado y real (banda ancha)
Comparativa parametro S21 de 0.3 a 3 Ghz
20 T T T
—— Simulacion
— Real
10F
0 [
10/
20+ |
8 301
-40 —“
|
-50 i
\
-60 J‘
\
70+
I
_80 | | | | |
0 500 1000 1500 2000 2500

frecuency (KHz)

Figura 3.1-62 Comparativa parametro S,; simulado y real (banda ancha)
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dB

100+

dB

Comparativa parametro S12 de 0.3 a 3 Ghz
T

—1 T

// T —— Simulacion
e — Real
20+ __—

L L | L
500 1000 1500 2000 2500
frecuency (KHz)

Figura 3.1-63 Comparativa parametro Sy, simulado y real (banda ancha)

Comparativa parametro S11 de 1.4 a 1.441 Ghz

3000

-15 T T T T T

—— Simulacion
— Real

-60 : :
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440

Figura 3.1-64 Comparativa parametro Sy, simulado y real (banda estrecha)
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dB

dB

Comparativa parametro S22 de 1.4 a 1.441 Ghz

0 T T T T T
—— Simulacion
— Real
-10 | - - o -
20+ -
-30 - -
40+ 4
50+ -
_60 [ [ [ [ [ [ [ [
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 144£
frecuency (KHz)
Figura 3.1-65 Comparativa pardmetro S», simulado y real (banda estrecha)
Comparativa parametro S21 de 1.4 a 1.441 Ghz
14 T T T T T
B | — Simulacion
— Real
13+ B
12+ B
11F B
10 b
9r 4
8l - R SO e - |
7 L L L L L | L L
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1445

frecuency (KHz)

Figura 3.1-66 Comparativa parametro S,; simulado y real (banda estrecha)
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Comparativa parametro S12 de 1.4 a 1.441 Ghz
-10 T T T T T

—— Simulacion
—— Real

-11M g

dB

_1 9 L L L L L L L L
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1445
frecuency (KHz)

Figura 3.1-67 Comparativa pardmetro Sy, simulado y real (banda estrecha)

3.1.10 Medida del factor de ruido del amplificador

Para realizar las medidas de ruido se empleo el medidor de ruido HP8970B y la fuente de ruido
HP346B. Los pasos seguidos para llevar a cabo la medida se resumen a continuacion:

1. Una vez encendido el “Medidor de Figura de Ruido” se pulsa el boton “Preset”. Esto
establece las condiciones iniciales y pone el modo de medida 1.0 que es el modo de
medida mas sencillo, que permite realizar medidas hasta 1600 MHz y no necesita del
uso de elementos adicionales a los comentados.
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2. Especificamos la frecuencia de calibracion y medidas. Para esto hay dos
posibilidades:

» Frecuencia Fija. Pulsamos el boton “Frequency” especificamos el valor de la
frecuencia con el teclado numérico y pulsamos “Enter”.

» Rango de Frecuencias: Elegimos la frecuencia inicial y la final pulsando los
botones “Start Frequency” y “Stop Frequency” y la resolucion con el boton “Step
Size”.

» Especificamos la tabla ENR de la fuente de ruido. Para esto pulsamos “Recall” y
“ENR” seguido del niimero de la tabla. El instrumento permite almacenar hasta 4
tablas ENR diferentes. Para cargar una tabla debemos de haberla cargado
previamente. El modo de afiadir una nueva tabla es el siguiente:

» Para ver la tabla cargada actualmente "0" se pulsa “ENR”.

» Nos movemos por las diferentes entradas de la tabla con las flechas. Para borrar
una entrada pulsamos "DECREASE" para afiadir "INCREASE"

» Para editar una entrada de la tabla. Una vez que la tenemos en pantalla veremos
que la frecuencia parpadea (MHz), eso quiere decir que podemos cambiar la
frecuencia de esa entrada. Introducimos la frecuencia, pulsamos “ENTER” y
ahora parpadearan los "dB" los introducimos y pulsamos “ENTER”. Esto
introducira una nueva entrada en la tabla.

» Guardar la tabla. Una vez que acabamos de rellenar la tabla con los valores que
aparecen en la fuente de ruido pulsamos sobre “STORE”+”ENR”+’n° de
memoria en la que vamos a almacenar los datos (1-4)”.

» Para cargar una tabla guardada en memoria pulsamos sobre
“RECALL”+”ENR”+”n° memoria (1-4)”.

» Para asociar un identificador a una tabla guardada (por ejemplo el final del
numero de serie de la fuente de ruido de la que se obtienen los datos) pulsamos:
“RECALL”+”ENR”+"n° de tabla”+”5.5”+”’SPECIAL FUNCTION”+"nimero de
identificacion que deseamos introducir”+”’ENTER”.

3. Para calibrar conectamos la salida para la fuente de ruido del “Medidor de Ruido” a la
fuente de ruido con un cable BNC a BNC. Y Ia salida de la fuente de ruido a la
entrada del “Medidor de Ruido” mediante un cable SMA a SMA. Es importante hacer
la calibracion con todos los elementos adicionales que se empleen para el
conexionado, para que en las medidas posteriores solo se cuente el efecto del DUT
(Device Under Test). Una vez que esta todo conectado se pulsa dos veces en el boton
“CALIBRATE” (Estara encendido el led “UNCORRECTED”).

4. Para llevar a cabo las medidas se deja todo como estaba pero se conecta ahora el
DUT a la salida de la fuente de ruido y la salida del DUT al “Medidor de Ruido”.
Pulsamos sobre el boton “NOISE FIGURE AND GAIN” (led “CORRECTED”).

Después de realizar las medidas se obtuvo una figura de ruido de 2,4 dB valor muy superior a

los 0.46 dB predichos por la simulacion para la frecuencia de 1420.4 MHz. En la siguiente
grafica se muestra la variacion del ruido en frecuencia:
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Figura 3.1-68 Figura de ruido del amplificador de una etapa.

3.1.11 Conclusiones Amplificador de una etapa

Una vez concluido todo el proceso de disefio, simulacion, fabricacion y medida del amplificador
de microondas de bajo ruido a la frecuencia de 1420.4 MHz podemos hacer un pequefio
resumen a modo de recordatorio de todos los pasos realizados y sacar las conclusiones de los
resultados obtenidos.

A la hora de disefiar nuestro amplificador lo primero que se hizo fue la eleccion del transistor
(ATF35143) y una simulacion del mismo en la frecuencia en la que ibamos a trabajar. El
transistor venia modelado por sus parametros S proporcionados a través de un fichero por el
fabricante. Se eligi6 entonces como red de polarizacion una red autopolarizada tanto por su
facilidad de disefio como por la necesidad de una tUnica tension continua para alimentar el
transistor. La red de polarizacion mejoro la estabilidad del transistor de modo que ahora era
incondicionalmente estable lo que permitia seleccionar cualquier valor para los coeficientes de
reflexion de fuente y de carga. Se optimizd el disefio para encontrar unos coeficientes de
reflexion que mantuvieran un compromiso entre minimo ruido y buena adaptacion en los
terminales de entrada y salida del transistor. Una vez elegidos estos coeficientes, se disefiaron
dos etapas para adaptar la entrada y la salida a los terminales o conectores de 50 Ohm de
impedancia empleando para ello una sencilla red formada por una linea inversora de A/4 en serie
unida a un stub en circuito abierto de A/8 conectado en paralelo. El disefio de todas y cada una
de las etapas fue simulado y optimizado. Luego se unieron todas las etapas entre si y se
optimizoé el conjunto buscando obtener ante todo un factor de ruido aceptable e inferior a los 0.5
dB y una buena adaptacion en los terminales de entrada y de salida de al menos 30 dB que
simulando se observo que se alcanzaba. Finalmente se obtuvo el layout del circuito, se exportd
para introducirlo en el software de fabricacion, se fabrico la placa usando el material Duroid
RT6006 y se colocaron los componentes y los conectores. Se llevaron a cabo las distintas
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medidas: medida de tamafios, medidas de tensiones, corrientes y consumo, medidas de
parametros S para varias polarizaciones y frecuencias y por tltimo las medidas de ruido.

Si comparamos los valores obtenidos en la simulacion para el amplificador de una etapa a la
frecuencia central de 1420,4 MHz,

—58,963 —-17,193

S| = dB y F,=0,4676 dB
13,768 5681

con los valores medidos una vez fabricado el circuito a la misma frecuencia,

S| =—21.827dB |S,,| =-12.4dB

1S, =8.173dB  |S.,| = —9.54dB F,=2.4dB

se puede observar facilmente que el parametro S,, o adaptacion a la salida es el que difiere en
mayor medida de los valores predichos en la simulacion y posiblemente a causa de esto la
ganancia también haya empeorado. De todas maneras, en general los resultados son bastante
buenos dadas las dificultades de fabricacion de los dispositivos a frecuencia de microondas.

En las comparativas entre las simulaciones y las mediciones reales para la banda de frecuencias
de 0.3 a 3 MHz se aprecia que los resultados son similares aunque un poco desplazados en
frecuencia exceptuando el pardmetro S,;. Se puede apreciar mejor ese desplazamiento en
frecuencia en la comparativa para la banda estrecha donde las diferencias se hacen mas
notables.

Tras las medidas de ruido con el Medidor de Figura de Ruido HP 8970B se obtuvo una figura
de ruido de 2,4 dB a la frecuencia de 1420.4 MHZ valor bastante superior al esperado ya que en
la simulacién obteniamos 0,4676 dB de figura de ruido. En las conclusiones del proyecto se
propondran algunas técnicas para minimizar esa figura de ruido de modo que se adapte mas a
las especificaciones del disefio.
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3.2 Diseiio de un amplificador de dos etapas

En el apartado anterior se ha llevado a cabo el disefio de un amplificador de bajo ruido de una
unica etapa. Con este disefio se obtenia un amplificador de muy bajo nivel de ruido pero a costa
de sacrificar la ganancia del mismo. Se pretende por tanto disefiar un amplificador formado por
dos etapas amplificadoras de modo que se mejore la ganancia del amplificador final pero
manteniendo un nivel de ruido aceptable.

Segun la formula de Friiss, el factor de ruido total de un conjunto de etapas unidas en serie se
puede obtener haciendo:

F2—1+F3—1+ N F -1
G, G,G, G,G,G,,

F=F + (3.2-1)

Esto significa que si tenemos un conjunto de amplificadores conectados en cascada, el factor de
ruido en la primera de esas etapas sera el mas determinante para el factor de ruido total, por esta
razon, la primera etapa se disefiara como en el caso anterior para obtener el menor ruido
mientras que la segunda se buscara para obtener la maxima ganancia.

Por otra parte, ya que se busca una amplificacion maxima de 30 dB, el disefio de la segunda
etapa se realizard en primer lugar ya que, atendiendo a la méxima ganancia que se logre con
ella, se condicionara el disefio de la primera etapa. Recuérdese que las ganancias en dB de esas
etapas conectadas en cascada se suman, asi, la ganancia total sera la suma de las ganancias de
ambas etapas. Ademas, como en el caso del amplificador de una etapa, se deberan disefiar las
etapas de adaptacion de entrada y de salida del amplificador para adaptarlo a la impedancia
caracteristica de 50 Ohm. En resumen, el disefio del amplificador final de dos etapas se ira
haciendo por partes, disefiando, implementando, simulando y optimizando cada una de estas
partes por separado y uniéndolas al final para componer el amplificador completo. Estas partes
van a ser (Figura 3.2-1):

o Red transistor mas red de polarizacidon para obtener maxima ganancia
o Red transistor mas red de polarizacion para obtener minimo ruido.

o Red de adaptacion intermedia entre ambos transistores.

o Red de adaptacion de entrada del amplificador.

o Red de adaptacion de salida del amplificador.

Pin1 L> Jpnml Pinz L> Jpoulz

Red TRT Etapa TRT Red
Adaptacién Minimo Adaptacién Maxima Adaptacién
de Entrada Ruido Intermedia Ganancia de Salida

- Nl e ]

Figura 3.2-1 Amplificador de dos etapas

137



3.2.1 Red de polarizacion

Es necesaria la introducciéon de una red de polarizacion que alimente los transistores y los haga
funcionar en la region activa adecuada. Ademas habra que tener en cuenta los efectos de esta
red en las caracteristicas del circuito. Se decide emplear como red de polarizacion para el
transistor MESFET de Arseniuro de Galio una red autopolarizada tanto por su facilidad de
disefio como por la necesidad de una unica tensién continua para alimentarlo, evitando tener
que disponer de una tension continua por la puerta (G) y otra para el drenador (D) como ocurre
en otras redes de polarizacion. Asi, el esquema de la red de polarizacion usada sera el siguiente:

Figura 3.2-2 Red de polarizacion autopolarizada del transistor ATF35143

Observando las especificaciones del fabricante en las hojas de caracteristicas del transistor ATF
35143 se observa que hay varias posibilidades a la hora de seleccionar el punto de polarizacion
adecuado para el transistor ATF-35143 (). Como se puede apreciar en dicha tabla la diferencia
de ganancia para los dos casos en los que se obtiene la maxima ganancia posible no es muy
elevada por lo que se utilizara la misma red de polarizacién que en el caso de la etapa de
minimo ruido y la etapa de maxima ganancia, esto es, Vps= 2 V, Ips = 10 mA con lo que se
obtendra una ganancia maxima de 17,5 dB y un factor de ruido minimo de 0.15 dB.

Punto de Polarizacion Fumin (dB) G, (dB)
VD5= 2 V, IDS = 5 mA. 020 163
Vps=2V, Ips =10 mA. 0.15 17.5
VDS=2V, ID5= 15 mA. 0.19 17.9

Tabla 3.2-1Factor de ruido minimo y ganancia en funcion de la polarizacion del transistor ATF35143

El voltaje aplicado a la puerta (G) requerido para proporcionar la corriente de drenador (D)
deseada 14=10 mA, depende de la tension de pinchoff del dispositivo, y de la corriente de
saturacion lg,. Para el calculo de la tension existente ente la puerta y el surtidor se recurre a la
siguiente expresion:
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V.

g

Para el ATF-35143 donde la corriente I; requerida sea de 10 mA con una [4;,=60 mA y una
tension de pincoff V,=-0.5, el voltaje V requerido sera de -0.296 V

De esta manera, la resistencia de surtidor Rs necesaria en la red de polarizacion sera

R, =—%=29,6Q. Puesto que no hay resistencias normalizadas de 29,6 Q se recurrira a la
d

normalizada mas cercana, por lo que se elegird Rs = 24 Q. Por otro lado, la puerta estara

conectada a tierra usando una resistencia de seguridad de valor elevado. Elegimos R,=56 Q que

es un valor normalizado. Finalmente se tendran que elegir los valores de Ry y de V4. Se debera

cumplir la formula V,, =V, +1, (R « TR, ). El valor de Ry serd de 37 Q y a partir de él se
obtendra el de V= 2,61. La resistencia de drenador la separamos en una resistencia de 24° Q)

visible para la sefial de RF y que mejorara la estabilidad y una resistencia de 12* Q situada tras
una linea de alta impedancia que lo que solamente sera visible para la sefial de continua.

Por ultimo, si se tiene en cuenta el sustrato, empleado la red de polarizacion quedara como la de
la siguiente figura:

RES
ID=Rk1
R=24 Ohm

PORT 2 VoV ]
P=1

PORT
P=2

. SUBCKT =50 Ohm
D«:— ID=ATF 1
NET="f351432b"

MLIN
MLIN
oL ID=TL2
L‘[" mm W=w mm
=-mm L=L mm

MSUB=RT6006 MSUB=RT6006

Er=6.15
H=1.27 mm
T=0.035 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErNom=3.38
RES IEE§{s1 Name=RT6006
ID=Rs2 R=47 Ohm 7
R=47 Ohm

L

Figura 3.2-3 ATF35143 mas red de polarizacion

3 Aunque en el disefio aparezcan 24 Ohm de resistencia, debido a que no se disponia de estos valores
normalizados en el laboratorio, se usaron finalmente resistencias de 22 Ohm optimizando los disefios
finales para estos nuevos valores.
* Aunque en el disefio aparezcan 12 Ohm de resistencia, debido a que no se disponia de estos valores
normalizados en el laboratorio, se usaron finalmente resistencias de 15 Ohm optimizando los disefios
finales para estos nuevos valores.
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El transistor ATF 35143 tiene 4 patas de contacto, la puerta y el surtidor y dos patas para la
fuente. Dado que la fuente tiene dos patas, se conectara una resistencia de 47 Q a cada una que
en paralelo formaran los 24 Q de resistencia necesarios. Asi mismo, como se puede apreciar en
la figura se conecta una linea de transmision a cada una de las patas de fuente y un condensador
en paralelo con cada una de las resistencias de 47 Q. El resultado de esta configuracion sera en
DC como si solo estuvieran las resistencias ya que la linea de transmision actia como un
cortocircuito y el condensador como un circuito abierto en DC, y en RF no se perdera sefial ya
que las lineas de transmision introducidas presentan una inductancia de 1 nH a la frecuencia
central de trabajo y al final quedaran como un circuito abierto.

Por otro lado, se puede observar como en la figura no se ha tenido en cuenta la resistencia de
puerta que se afiadira al mismo tiempo que la red de adaptacion de entrada del amplificador y
separada por lineas de transmision de alta impedancia para que la sefial de RF no la “vea”
evitandose de este modo las pérdidas asociadas. Ademads, la resistencia de drenador se ha
separado en dos resistencias una que si vera la sefial de RF y otra separada por una linea de
transmision de alta impedancia para, como en el caso de la resistencia de puerta, evitar pérdidas.
La resistencia que ve la sefial de RF se pone para mejorar la estabilidad del amplificador.

3.2.2 Diseiio de la Segunda Etapa (Maxima Ganancia)

Como se ha visto, se procedera en primer lugar al disefio de la segunda etapa ya que sera la que
nos condicionara la ganancia final que se conseguird con la unioén. Puesto que se necesita un
amplificador final de al menos 30 dB, la ganancia de los amplificadores conectados en cascada
se suma en dB, y sabiendo que en la primera etapa del nuevo amplificador (etapa de minimo
ruido) tendremos una amplificacion maxima de aproximadamente 13 dB, se buscara conseguir
en el disefio de esta segunda etapa al menos una ganancia de 17 dB que sumados a los 13 de la
primera nos permitan obtener los 30 dB necesarios a la salida del amplificador final.

Al igual que en el caso del amplificador de una etapa se empleara el transistor ATF-35143 y asi
mismo se utilizard la misma red de polarizacion.

Los pasos para el disefio de esta etapa seran:
1. Integracion del transistor (ATF-35143) con su red de polarizacion.

2. Obtencion de parametros del conjunto transistor-red de polarizacion tales como los
parametros S , factor de ruido minimo, P, » factor de estabilidad K, etc....

3. Dados esos parametros se buscaran los coeficientes necesarios para obtener la maxima
ganancia disponible (MAG). Estos coeficientes se pueden hallar de forma bilateral o
unilateral asumiendo un error.

4. Por ultimo se simulara con esos coeficientes en Microwave Office y se obtendran las
conclusiones.

3.2.2.1 Integracion del ATF-35143 con la red de polarizacion

Como se ha visto en el punto 3.2.1, después de integrar la red de polarizacion con el transistor la
red resultante sera:
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RES
ID=Rk1

R=24 Ohm

PORT 2 VooV ]
P=1

7-50 Ohm BT

N SUBCKT 7-50 Ohm
D—Di ID=ATF 1
NET="{351432b"

MLIN

MLIN
{BiTU ID=TL2
b mm W=w mm
=L mm L=L mm

MSUB=RT6006 MSUB=RT6006

SUB
Er=6.15
H=1.27 mm
T=0.035 mm

Rho=1

Tand=0.0027

RES ErNom=3.38
RE

ID=Rs1 Name=RT6006

Figura 3.2-4 ATF 35143 mas red de polarizacion

Con el objetivo de realizar un ajuste previo del tamafio fisico de las lineas para mejorar en la
medida de lo posible la adaptacion de los puertos de entrada y salida asi como la ganancia se
realizara una optimizacioén de los tamafios de las lineas usando Microwave Office y el método

S,| <-30dB y

“Pointer Robust Optimization” buscando como finalidad que |S“| <-30dB,

|S21| >17dB . Después de esta optimizacién preliminar se simula la red y se obtienen los

nuevos parametros del conjunto transistor mas red de polarizacion, parametros que nos serviran
a la hora de elegir los coeficientes de reflexion adecuados para conseguir la Maxima Ganancia
Disponible (MAG):

0.6613£—-44.115 0.057179£80.657
3.9455/115.18  0.61152£—-11.365

F.=1.15dB
R./Zy=0.1471
K=1.015

En la siguiente tabla se muestra el resultado de la simulacion de algunos parametros del disefio
para el rango de frecuencias desde 1400 a 1441 MHz:

f (GH2) S14] (dB) S+2| (dB) |S21 (dB) S22l (dB) F,(dB) K

1.4 -3.5224 -24.985 11.992 -4.271 0.63227 1.0136
1.401 -3.5259 -24.978 11.989 -4.271 0.63225 1.0139
1.402 -3.5293 -24.972 11.985 -4.2711 0.63222 1.0142
1.403 -3.5328 -24.966 11.982 -4.2711 0.63219 1.0145
1.404 -3.5362 -24.959 11.978 -4.2712 0.63217 1.0147
1.405 -3.5396 -24.953 11.975 -4.2712 0.63214 1.015
1.406 -3.5431 -24.946 11.972 -4.2713 0.63212 1.0153
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f (GHz) 1S11| (dB) S12| (dB) |S21| (dB) |Sz2| (dB) F. (dB) K
1.407 -3.5465 -24.94 11.968 -4.2713 0.63209 1.0156
1.408 -3.5499 -24.934 11.965 -4.2714 0.63206 1.0158
1.409 -3.5533 -24.927 11.961 -4.2714 0.63204 1.0161

1.41 -3.5567 -24.921 11.958 -4.2714 0.63201 1.0164
1.411 -3.5602 -24.915 11.954 -4.2715 0.63199 1.0166
1.412 -3.5636 -24.908 11.951 -4.2715 0.63196 1.0169
1.413 -3.567 -24.902 11.947 -4.2716 0.63193 1.0172
1.414 -3.5704 -24.896 11.944 -4.2716 0.63191 1.0174
1.415 -3.5738 -24.889 11.941 -4.2716 0.63188 1.0177
1.416 -3.5771 -24.883 11.937 -4.2717 0.63186 1.018
1.417 -3.5805 -24.877 11.934 -4.2717 0.63183 1.0182
1.418 -3.5839 -24.87 11.93 -4.2717 0.63181 1.0185
1.419 -3.5873 -24.864 11.927 -4.2717 0.63178 1.0187

1.42 -3.5907 -24.858 11.923 -4.2718 0.63175 1.019

1.4204 -3.592 -24.855 11.922 -4.2718 0.63174 1.0191
1.421 -3.594 -24.851 11.92 -4.2718 0.63173 1.0192
1.422 -3.5974 -24.845 11.917 -4.2718 0.6317 1.0195
1.423 -3.6008 -24.839 11.913 -4.2718 0.63168 1.0197
1.424 -3.6041 -24.832 11.91 -4.2718 0.63165 1.02
1.425 -3.6075 -24.826 11.906 -4.2719 0.63163 1.0202
1.426 -3.6108 -24.82 11.903 -4.2719 0.6316 1.0204
1.427 -3.6141 -24.814 11.9 -4.2719 0.63158 1.0207
1.428 -3.6175 -24.807 11.896 -4.2719 0.63155 1.0209
1.429 -3.6208 -24.801 11.893 -4.2719 0.63152 1.0212

1.43 -3.6241 -24.795 11.889 -4.2719 0.6315 1.0214
1.431 -3.6275 -24.788 11.886 -4.2719 0.63147 1.0216
1.432 -3.6308 -24.782 11.883 -4.2719 0.63145 1.0219
1.433 -3.6341 -24.776 11.879 -4.2719 0.63142 1.0221
1.434 -3.6374 -24.769 11.876 -4.2719 0.6314 1.0223
1.435 -3.6407 -24.763 11.872 -4.2719 0.63137 1.0226
1.436 -3.644 -24.757 11.869 -4.2719 0.63135 1.0228
1.437 -3.6473 -24.75 11.866 -4.2719 0.63132 1.023
1.438 -3.6506 -24.744 11.862 -4.2719 0.6313 1.0232
1.439 -3.6539 -24.738 11.859 -4.2719 0.63127 1.0235

1.44 -3.6572 -24.732 11.856 -4.2719 0.63125 1.0237
1.441 -3.6605 -24.725 11.852 -4.2719 0.63122 1.0239

Tabla 3.2-2 Simulacion ATF35143 mas la red de polarizacion.

En la siguiente tabla se muestra un resumen de los valores de todos los componentes de la red

después de optimizar

Elemento Valor Elemento Valor
RpRrAIN 220 Csourcel 30 pF
Rsourcel 47 Q Csource2 30 pF
W=1,22mm
Rsourcez 47 Q MLIN 1y2 L=537mm

Tabla 3.2-3 Componentes de la red formada por el transistor mds la red de alimentacion después de

optimizar.
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Como se puede apreciar el coeficiente de estabilidad K=1.015 lo que nos indica que el conjunto
del transistor mas la red de polarizacion sera incondicionalmente estable para cualesquiera que

sean los coeficientes de reflexion pg o p, que se elijan. Por otra parte, vemos que ha

aumentado considerablemente el factor de ruido de 0.34 dB a 1.15 dB lo que al ser esta la
segunda etapa del amplificador total no sera determinante para el factor de ruido total segun la
formula de Friiss.

3.2.2.2 Eleccion de los coeficientes de reflexion

Dado que sabemos que tenemos un transistor incondicionalmente estable independientemente
de los coeficientes de reflexion que elijamos, vamos a buscar aquellos que nos proporcionen la
Maxima Ganancia Disponible (MAG). Como vimos en teoria, la MAG se puede calcular con la

%(Ki\/Kz—l

12

siguiente ecuacion MAG = . Para resolver esta ecuacion se sustituye por

los parametros S y el valor de K obtenidos tras la optimizacion para la frecuencia de interés y se
deja el signo menos en la expresion ya que el cuadripolo es incondicionalmente estable y
cumple K>1 y |AI<I (ver teoria). Podemos concluir que la MAG= 55,6878 = 17,4576 dB.

Para obtener los coeficientes de reflexion con los que se consigue esa MAG existen dos
métodos: el bilateral y el unilateral. El método unilateral es mas sencillo porque simplifica pero
se debe asumir un cierto error. Calcularemos esos coeficientes mediante el método bilateral que
es mas preciso. Para ello se elegiran los coeficientes de reflexion hacia y carga y hacia fuente
mediante las ecuaciones siguientes:

| B /Bl =4[’

pms = Cl P (32-3)
2c|
B, + B2 —dC,|’
P =Ci| — 2|é |2| ! (3.2-4)
2

siendo:
B, =1+[8,| I8, -[A" (325
B, =1+|S,,| —|s.[ -[a”  (3.2-6)

C, =S,-AS,, (327

C,=8,-AS, (328

A=det[s]=S,,S, -S,S, (3.2-9)
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Si sustituimos por los parametros S anteriormente calculados obtenemos los siguientes
resultados:

B,=0.7905
B,=0.6638
C=0.1745-0.3513
C,=0.2626-0.1969
A=0.4462-j0.2716
A[=0.5224

Y finalmente podemos hallar los coeficientes de reflexion hacia fuente y carga que quedaran:

P, = 0.8834.£63.5782

P, =0.862836.8649

Podemos observar la diferencia que hay si esos coeficientes se hubieran obtenido mediante
disefio unilateral:

Ps2 = Pin = S11 = 0.6613 £ 44.115°

Pl = Pout = Szo = 0.61152 £ 11.365°

El calculo de estos coeficientes hubiera sido mas rapido pero después de cargar el transistor con
los ellos no se hubiera obtenido la MAG buscada debido al error cometido en la simplificacion

y habria sido necesaria una optimizacion posterior con Microwave Office para conseguirla.

Si cargamos el transistor con los nuevos coeficientes de reflexion p, ¢ = 0.8834.£63.5782

y P, =0.8628236.8649 tendremos la siguiente red:
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RES
ID=Rk1

R=24 Ohm

PORTG
p=2
GM=0.8625
2 GA=36.86 Deg
PORTG SUBCKT
P=1 ID=ATF 1
GM=0.8834 NET="{351432b"
GA=63.58 Deg
MLIN 1=1.221
ID=TL1 v MLII’B:TLZ
W=w1 mm L1=5.371 W=wi mm
L=L1 mm L=L1 mm

MSUB=RT6006 MSUB=RT6006

RES

RES ID=Rs1
ID=Rs2 R=47 Ohm
R=47 Ohm

MSUB
Er=6.15
H=1.27 mm
T=0.035 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErNom=3.38
Name=RT6006

Figura 3.2-5 ATF35143 cargado con coeficientes de reflexion para mdaxima ganancia

Si simulamos esta en Microwave Office red obtenemos la MAG prevista en el desarrollo tedrico
sin variacion alguna en el resultado para la frecuencia de 1420.4 MHz, es decir, MAG=17,45 dB
y los siguientes parametros:

f (GHZ) S11| (dB) [S+12] (dB)  [Sa4| (dB)  [Szo| (dB)  Ga (dB)  Giax (dB)  Fn(dB)  Fuwin (dB)

1.4 -22.649 -19.283 17.643 -23.727 17.662 17.677 1.2542 0.20896
1.401 -22.932 -19.282 17.634 -23.968 17.651 17.665 1.2535 0.20909
1.402 -23.223 -19.282 17.625 -24.214 17.641 17.654 1.2527 0.20922
1.403 -23.525 -19.281 17.616 -24.468 17.631 17.642 1.252 0.20936
1.404 -23.836 -19.28 17.606 -24.729 17.621 17.631 1.2512 0.20949
1.405 -24.158 -19.28 17.597 -24.996 17.611 17.62 1.2505 0.20962
1.406 -24.491 -19.279 17.588 -25.272 17.601 17.609 1.2497 0.20975
1.407 -24.837 -19.279 17.579 -25.557 17.591 17.598 1.249 0.20989
1.408 -25.196 -19.278 17.569 -25.85 17.581 17.587 1.2482 0.21002
1.409 -25.57 -19.277 17.56 -26.152 17.571 17.576 1.2475 0.21015
1.41 -25.959 -19.277 17.551 -26.465 17.561 17.565 1.2468 0.21028
1411 -26.365 -19.276 17.542 -26.789 17.551 17.555 1.246 0.21041
1.412 -26.79 -19.276 17.532 -27.125 17.541 17.544 1.2453 0.21055
1.413 -27.235 -19.275 17.523 -27.473 17.531 17.534 1.2445 0.21068
1.414 -27.703 -19.275 17.514 -27.835 17.521 17.523 1.2438 0.21081
1.415 -28.196 -19.274 17.504 -28.211 17.511 17.513 1.243 0.21094
1416 -28.716 -19.274 17.495 -28.604 17.501 17.503 1.2423 0.21108
1.417 -29.266 -19.273 17.486 -29.014 17.491 17.492 1.2416 0.21121
1.418 -29.852 -19.273 17.476 -29.443 17.481 17.482 1.2408 0.21134
1419 -30.476 -19.272 17.467 -29.893 17.471 17.472 1.2401 0.21147
1.42 -31.146 -19.272 17.458 -30.366 17.462 17.462 1.2394 0.21161

1.4204 -31.427 -19.272 17.454 -30.563 17.458 17.458 1.2391 0.21166
1.421 -31.866 -19.271 17.448 -30.866 17.452 17.452 1.2386 0.21174
1.422 -32.644 -19.271 17.439 -31.394 17.442 17.442 1.2379 0.21187
1.423 -33.491 -19.271 17.429 -31.954 17.432 17.432 1.2371 0.212

1.424 -34.418 -19.27 17.42 -32.551 17.422 17.423 1.2364 0.21213
1.425 -35.439 -19.27 17.411 -33.189 17.413 17.413 1.2357 0.21227
1.426 -36.57 -19.269 17.401 -33.875 17.403 17.403 1.2349 0.2124
1.427 -37.826 -19.269 17.392 -34.616 17.393 17.393 1.2342 0.21253
1.428 -39.218 -19.269 17.382 -35.422 17.384 17.384 1.2335 0.21266
1.429 -40.732 -19.268 17.373 -36.305 17.374 17.374 1.2327 0.21279

1.43 -42.277 -19.268 17.364 -37.279 17.364 17.365 1.232 0.21293
1.431 -43.587 -19.268 17.354 -38.364 17.355 17.356 1.2313 0.21306
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f (GHZ) 1S11| (dB) [S+12] (dB)  [Sa4| (dB)  [Szo| (dB)  Ga (dB)  Giax (dB)  Fn(dB)  Fuwin (dB)

1.432 44.181 -19.267 17.345 39.586 17.345 17.346 1.2306 0.21319
1.433 -43.734 -19.267 17.335 -40.976 17.336 17.337 1.2298 0.21332
1.434 -42.507 -19.267 17.326 -42.575 17.326 17.328 1.2291 0.21346
1.435 -40.993 -19.266 17.316 -44.412 17.317 17.319 1.2284 0.21359
1.436 -39.488 -19.266 17.307 -46.454 17.307 17.309 1.2276 0.21372
1.437 -38.099 -19.266 17.297 -48.39 17.298 17.3 1.2269 0.21385
1.438 -36.846 -19.266 17.288 -49.297 17.288 17.291 1.2262 0.21398
1.439 -35.721 -19.265 17.278 -48.416 17.279 17.282 1.2255 0.21412
1.44 -34.707 -19.265 17.269 -46.502 17.269 17.273 1.2247 0.21425
1.441 -33.79 -19.265 17.26 -44.479 17.26 17.265 1.224 0.21438

Tabla 3.2-4 Simulacion de red transistor mds red de polarizacion para MAG

Para la frecuencia de interés 1420.04 MHz tendremos también los siguientes parametros:

0.026832£-86.174  0.10875£-5.7707
7.4544£28.8658  0.00269354£ —80.442

F,=1.2391 dB
Fomin=0.21 dB
Ga=17.45 dB
K=1.02

Se puede concluir finalmente con los resultados obtenidos que si cargamos el transistor con los
coeficientes de reflexion hallados tedricamente mediante disefo bilateral se obtendra la MAG
esperada. Esta ganancia es de 17.45 dB por lo que se superan las necesidades de disefio de esta
segunda etapa. Por otro lado, al obtener una ganancia tan alta se ha sacrificado el nivel de ruido
aumentando éste hasta 1,24 dB pero, como deciamos, este no sera tan determinante en el ruido
final del amplificador como el de la primera etapa que se disefiara para minimo ruido.

3.2.3 Disefio de la Primera Etapa (Minimo Ruido)

Una vez disefada la segunda etapa y sabiendo que esta proporciona una ganancia de mas de 17
dB podemos centrarnos en el disefio de la primera etapa que si recordamos debia ser la de
minimo ruido. Dado que solamente nos hace falta una ganancia de 13 dB en el disefio de esta
primera etapa para alcanzar los 30 dB buscados en el amplificador final, y ya que en el
amplificador de una etapa obteniamos algo mas de 13 dB manteniendo un compromiso entre
minimo ruido y buena adaptacion a la entrada y a la salida, aprovecharemos el disefio de ese
amplificador de una etapa aqui.

Para el diseno de esta etapa usaremos la misma red de polarizacion que en el de la segunda
etapa. La integracion del transistor con su red de polarizacion quedara de la siguiente manera:
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RES
ID=Rk1

R=24 Ohm

PORT 2 VooV ]
P=1

2-50 Ohm BORT

N SUBCKT 2-50 Ohm
D—D— ID=ATF 1
NET="{351432b"

MLIN
MLIN
i ID=TL2
bt mm W=w mm
=L mm L=L mm

MSUB=RT6006 MSUB=RT6006

SUB
Er=6.15
H=1.27 mm

Tand=0.0027
ErNom=3.38
|BE|§51 Name=RT6006

Figura 3.2-6 ATF35143 mas red de polarizacion

Si simulamos en Microwave Office y particularizamos para la frecuencia de 1420.4 MHz
obtendremos los siguientes parametros que nos caracterizan esta red:

0.68326£—-47.133  0.05507.£76.801
4.1338£118.25  0.59647£—13.447

Fomin=0.21183 dB

R./Z=0.1471

I, =0.72539£252
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Se estudia de nuevo la estabilidad del dispositivo. El factor K;=0.96938 y |A| =04146<1.

ATF35143 estabilid

de fuente ATF35143 estabilidad de't

Swp a0
14GHZ

Sup M
14GHE

—a SCIR2*
ATF35143

- SCIRTT
ATF35143

Figura 3.2-7 Circulo de estabilidad de fuente Figura 3.2-8 Circulo de estabilidad de carga

Como se puede apreciar, la estabilidad del dispositivo ha mejorado considerablemente debido a
la introduccion de la resistencia de drenador y por lo tanto se podra elegir practicamente
cualquier valor de la carta de Smith como impedancias de fuente y de carga de modo que el
amplificador no oscile.

3.2.3.1 Eleccion de los coeficientes de reflexion de fuente y carga

Ahora se hara un estudio para saber cuales son los coeficientes de reflexion de fuente y de carga
que interesa que vea el transistor para poder obtener los niveles de ruido y de ganancia
deseados. Como se vio en el desarrollo tedrico los coeficientes de reflexion de fuente y de carga
para obtener la maxima transferencia de potencia a la salida son logicamente los mismos que
nos proporcionan la maxima adaptacion entre la entrada global del dispositivo y el transistor y
la salida global del dispositivo y el transistor.

Ps = (Sn +ff§%] = ,0;, (3.2-10)
2L
S.S,p ) .
Pu :(Szz +%} =Pou  (2-1D)
1178

Para aproximar se puede particularizar para el caso en el que el cuadripolo amplificador no
posea realimentacion interna (S;, = 0). Con lo que quedara que p,, =S, Y P, =S5 -

Pero como, dadas las caracteristicas de la sefial, lo que se quiere es obtener un amplificador de
minimo ruido, el valor del coeficiente de reflexion de fuente sera igual al coeficiente de

reflexion optimo, esto es pg = P, , que viene en las tablas proporcionadas por el fabricante y

que interpolamos para la frecuencia de interés con la funcion GMN de Microwave Office. Por
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otro lado, el coeficiente de reflexion de carga se buscara para obtener la Maxima Transferencia
de Potencia (MTP), es decir,

S,S .
pL = SZZ +L1pom :pout (32_12)
l_Sllloopt

Los valores de los coeficientes de reflexion quedaran por tanto de la siguiente manera:

ps =P, =0.72539£25.2

S,S *
p, =| s, +2222Pw | _ 5o () 3951,38.1265

l_Sllloopt

La consecuencia de esto es que se obtendra el minimo factor de ruido posible del transistor (F, =
Fumin) y al haber elegido el coeficiente de reflexion aplicando simetria conjugada, es decir,

P, = p:m hace que obtengamos una buena adaptacion a la salida de nuestro amplificador. El

problema es que al no elegir p, = p; la adaptacion a la entrada no serd tan buena y esto puede

hacer que nuestro dispositivo no funcione correctamente. Por lo que se debera conseguir un
compromiso entre el minimo factor de ruido posible y un nivel de adaptacion a la entrada y a la
salida del dispositivo aceptable. Para lograr esto emplearemos una optimizacion via software
con una herramienta que dispone AWR para la optimizacion de los disefios.

Para hacer la optimizacion introduciremos los coeficientes de reflexion al disefio como se puede
apreciar en la siguiente figura:

RES

ID=RK1
R=24 Ohm
PORTG Dwv\—uﬂ
P 2
GM-=0.72539
GA=25.2 Deg PORTG
SUBCKT y
1 GM=0.3951
P IDZATF 1
NET_'f351432b" CGA=08.1265 Deg
3

MLIN

MLIN
{/laiTU ID=TL2
L:[V mm W=w mm
=-mm L=L mm

MSUB=RT6006 MSUB=RT6006

SUB
Er=6.15
H=1.27 mm
T=0.035 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErNom=3.38
RES BE%Q Name=RT6006
ID=Rs2 R=47 Ohm 7
R=47 Ohm

1

Figura 3.2-9 ATF35143 cargado con coeficientes de reflexion para minimo ruido.

Al cargar el transistor con esos coeficientes de reflexion se obtendran los siguientes resultados
para las frecuencias de interés:

S11] (dB) S12| (dB) |S21| (dB) S22/ (dB)
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f (GHz) S11| (dB) S12| (dB) |Sz1| (dB) |Sz2| (dB) F, (dB) Frmin (dB)
1.4 -4.0728 -22.851 14.839 -50.545 0.2092 0.20912
1.401 -4.0716 -22.85 14.832 -51.004 0.20932 0.20926
1.402 -4.0703 -22.849 14.824 -51.488 0.20945 0.20939
1.403 -4.0691 -22.847 14.817 -51.999 0.20958 0.20952
1.404 -4.0679 -22.846 14.809 -52.54 0.2097 0.20965
1.405 -4.0666 -22.845 14.801 -563.115 0.20983 0.20979
1.406 -4.0654 -22.843 14.794 -563.729 0.20996 0.20992
1.407 -4.0641 -22.842 14.786 -54.388 0.21009 0.21005
1.408 -4.0629 -22.841 14.779 -55.099 0.21021 0.21018
1.409 -4.0616 -22.839 14.771 -55.871 0.21034 0.21032
1.41 -4.0603 -22.838 14.764 -56.715 0.21047 0.21045
1.411 -4.059 -22.836 14.756 -57.648 0.2106 0.21058
1.412 -4.0578 -22.835 14.749 -58.69 0.21073 0.21072
1.413 -4.0565 -22.833 14.741 -59.87 0.21086 0.21085
1.414 -4.0552 -22.832 14.734 -61.232 0.21099 0.21098
1.415 -4.0539 -22.831 14.726 -62.842 0.21112 0.21111
1.416 -4.0526 -22.829 14.719 -64.814 0.21125 0.21125
1.417 -4.0513 -22.828 14.711 -67.358 0.21138 0.21138
1.418 -4.05 -22.826 14.704 -70.953 0.21151 0.21151
1.419 -4.0487 -22.825 14.696 -77.12 0.21165 0.21164
1.42 -4.0473 -22.823 14.689 -91.597 0.21178 0.21178
1.4204 -4.0468 -22.823 14.686 -83.07 0.21183 0.21183
1.421 -4.046 -22.822 14.682 -76.238 0.21191 0.21191
1.422 -4.0447 -22.82 14.674 -70.54 0.21204 0.21204
1.423 -4.0434 -22.819 14.667 -67.124 0.21218 0.21218
1.424 -4.042 -22.817 14.659 -64.682 0.21231 0.21231
1.425 -4.0407 -22.816 14.652 -62.782 0.21244 0.21244
1.426 -4.0393 -22.814 14.645 -61.228 0.21258 0.21257
1.427 -4.038 -22.813 14.637 -59.914 0.21271 0.21271
1.428 -4.0366 -22.811 14.63 -568.775 0.21285 0.21284
1.429 -4.0353 -22.81 14.622 -57.772 0.21298 0.21297
1.43 -4.0339 -22.808 14.615 -56.875 0.21312 0.2131
1.431 -4.0325 -22.807 14.608 -56.064 0.21326 0.21324
1.432 -4.0312 -22.805 14.6 -55.324 0.21339 0.21337
1.433 -4.0298 -22.804 14.593 -54.644 0.21353 0.2135
1.434 -4.0284 -22.802 14.586 -54.016 0.21367 0.21363
1.435 -4.027 -22.801 14.579 -53.432 0.21381 0.21377
1.436 -4.0256 -22.799 14.571 -52.885 0.21394 0.2139
1.437 -4.0242 -22.798 14.564 -52.373 0.21408 0.21403
1.438 -4.0228 -22.796 14.557 -51.891 0.21422 0.21416
1.439 -4.0214 -22.794 14.549 -51.435 0.21436 0.2143
1.44 -4.02 -22.793 14.542 -51.003 0.2145 0.21443
1.441 -4.0186 -22.791 14.535 -50.593 0.21464 0.21456

Tabla 3.2-5 Simulacion etapa minimo ruido

Como podemos observar con la eleccion de esos coeficientes de reflexion de fuente y de carga
obtenidos teoricamente se consigue llevar el factor de ruido a su valor minimo en la frecuencia
de interés y la adaptacion a la salida también es muy buena pero por otro lado, la adaptacion a la
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entrada es de tan solo 4 dB lo que es insuficiente ya que se asume que en el proceso de
fabricacion se perdera bastante adaptacion y el margen debe de ser mayor.

Para llevar a cabo la optimizacion de los coeficientes de reflexion usaremos una herramienta de
Microwave Olffice. Para emplearla primero hay que seleccionar los parametros del disefio que se
desean optimizar, que en este caso seran tanto los modulos y los argumentos de los coeficientes
de reflexion como las longitudes de las lineas conectadas a fuente del transistor. Ademas, se
deberan elegir los objetivos de la optimizacion que seran que la adaptacion a la entrada y a la
salida sea lo mejor posible manteniendo un margen de ruido aceptable, esto es:

S| <=30dB |S,,| <-30dB y NF <0.35dB

El resultado de la optimizacion nos proporciona los coeficientes de fuente y carga y la anchura y
longitud de las lineas siguientes:

FORTG D+/\/\/\—D—<:|
F=1 5

Ghi=0 6550
GA=5168 De p=2

D 1 SUBCKT GM=D.7358

ID=ATF 1 B
NET="fas14zznn Do 174 D=

RLIN
10=TL1

Wi=w mm
L=L mm
M3 UB=RTHEOOG

LIN
ID=TLZ
Mi=w mm
L=L mm
MEUB=RTG0O0E

up
Er=6.14
H=127 mm
T=0.025mm
Rha=1
Tand=0.0027
ErMom=3 38
|RDEES1 Name= RTHO0G
R=47 Ohm

CAP C AR
1D=Cs1 I0=C=2

C=0 pF I I C=30 pF

Figura 3.2-10 Red de polarizacion después de la optimizacion

RE%
ID=R=Z
R=47 Ohm

Los nuevos valores de los coeficientes de reflexion después de la optimizacion seran

ps =0.6559451.69 % p,,,

p, =0.7358221.74 % p, ,

Y el valor de las lineas de transmision conectadas en paralelo también se vera modificado de
modo que el nuevo valor sera de anchura 1.209 mm y la longitud de 10.33 mm.

Al elegir estos coeficientes de reflexion, obtendremos una buena adaptacion del disefio final y
una pequefia mejora de la ganancia a costa de empeorar un poco el factor de ruido como se
puede apreciar en la siguiente tabla:

f (GH2) S+ (dB) S+2| (dB) Sz (dB) S22l (dB) F,(dB) Frmin (dB)
1.4 -33.364 -17.842 14.139 -30.599 0.34952 0.2087
1.401 -33.438 -17.835 14.132 -30.636 0.34936 0.20883
1.402 -33.508 -17.827 14.126 -30.673 0.3492 0.20896
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f (GHz) S11] (dB) S12| (dB) Sz1| (dB) |Sz2| (dB) F, (dB) Fomin (dB)
1.403 -33.574 -17.82 14.119 -30.71 0.34903 0.20909
1.404 -33.635 -17.813 14.113 -30.747 0.34887 0.20922
1.405 -33.691 -17.806 14.106 -30.783 0.34871 0.20935
1.406 -33.742 -17.799 14.1 -30.818 0.34855 0.20948
1.407 -33.789 -17.792 14.094 -30.853 0.34839 0.20961
1.408 -33.83 -17.784 14.087 -30.888 0.34823 0.20975
1.409 -33.866 -17.777 14.081 -30.922 0.34807 0.20988

1.41 -33.896 -17.77 14.074 -30.956 0.34791 0.21001
1.411 -33.921 -17.763 14.068 -30.989 0.34775 0.21014
1.412 -33.94 -17.756 14.062 -31.021 0.3476 0.21027
1.413 -33.954 -17.749 14.055 -31.063 0.34744 0.2104
1.414 -33.962 -17.741 14.049 -31.084 0.34728 0.21053
1.415 -33.965 -17.734 14.043 -31.115 0.34712 0.21066
1.416 -33.962 -17.727 14.036 -31.145 0.34697 0.21079
1.417 -33.954 -17.72 14.03 -31.175 0.34681 0.21092
1.418 -33.94 -17.713 14.024 -31.204 0.34665 0.21105
1.419 -33.92 -17.706 14.017 -31.232 0.3465 0.21118

1.42 -33.896 -17.698 14.011 -31.26 0.34634 0.21131

1.4204 -33.884 -17.696 14.008 -31.271 0.34628 0.21137
1.421 -33.866 -17.691 14.005 -31.287 0.34619 0.21145
1.422 -33.831 -17.684 13.998 -31.313 0.34603 0.21158
1.423 -33.791 -17.677 13.992 -31.338 0.34588 0.21171
1.424 -33.747 -17.67 13.986 -31.363 0.34572 0.21184
1.425 -33.698 -17.662 13.98 -31.387 0.34557 0.21197
1.426 -33.644 -17.655 13.973 -31.41 0.34542 0.2121
1.427 -33.587 -17.648 13.967 -31.433 0.34526 0.21223
1.428 -33.526 -17.641 13.961 -31.454 0.34511 0.21236
1.429 -33.461 -17.634 13.955 -31.475 0.34496 0.21249

1.43 -33.392 -17.626 13.948 -31.495 0.34481 0.21262
1.431 -33.32 -17.619 13.942 -31.515 0.34466 0.21275
1.432 -33.245 -17.612 13.936 -31.533 0.3445 0.21288
1.433 -33.167 -17.605 13.93 -31.551 0.34435 0.21301
1.434 -33.086 -17.597 13.924 -31.567 0.3442 0.21314
1.435 -33.003 -17.59 13.917 -31.583 0.34405 0.21327
1.436 -32.917 -17.583 13.911 -31.598 0.3439 0.2134
1.437 -32.829 -17.576 13.905 -31.612 0.34375 0.21353
1.438 -32.74 -17.568 13.899 -31.625 0.3436 0.21367
1.439 -32.648 -17.561 13.893 -31.637 0.34346 0.2138

1.44 -32.555 -17.554 13.887 -31.648 0.34331 0.21393
1.441 -32.461 -17.547 13.881 -31.659 0.34316 0.21406

Por otro lado también han cambiado los parametros S del transistor....

g

Tabla 3.2-6 Simulacion etapa minimo ruido después de optimizar

5.0145£38.531

F,=0.34619 dB

Fomin=0.21 dB

0.02022£167.83  0.13038.£27.645
0.02726£—-81.78
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Ga=14.008 dB
IS11= -33.86 dB

ISa=-31.287 dB

Tenemos que K=1.09 y |A| =0.6543 <1 por lo que el amplificador serd incondicionalmente

estable. En la siguiente figura se pueden observar las circunferencias de estabilidad de fuente y
de carga y los circulos de ruido, es decir, los coeficientes de reflexion de fuente y de carga que
se pueden elegir para mantener el amplificador dentro de la regidon estable y para obtener un
factor de ruido determinado respectivamente. Como se puede apreciar, la red es
incondicionalmente estable para cualquier coeficiente de reflexion de fuente o de carga elegido.

Estabilidad de Carga

—— SCIR1 * SN\
ATF35143 ro N P

-3- NFCIR[2,0.3]
ATF35143 ro

—— GMN *
ATF35143 ro

-&- SCIR2 *
ATF35143 ro

Swp Min
1.4GHz

Figura 3.2-11 Circulo de estabilidad de fuente y circulos Figura 3.2-12 Circulo de estabilidad de carga
de ruido

3.2.4 Disefio de la red de adaptacion entre transistores

Una vez que tenemos disefiadas y optimizadas las dos etapas activas del amplificador, se hace
necesario el disefio de una red de adaptacion intermedia entre ambas con la que se consiga
transmitir la maxima cantidad de sefial de una a otra sin que se produzcan pérdidas por
reflexiones. En la siguiente figura se puede ver un esquema de la unidn de las 3 etapas:
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Figura 3.2-13 Esquema Amplificador de dos etapas

El coeficiente de reflexion de fuente de la etapa intermedia o de adaptacion p; y el coeficiente
de reflexion de carga p, son iguales respectivamente al coeficiente de salida de la primera

etapa o, y al coeficiente de entrada de la segunda etapa. Como se busca la méaxima

transferencia de potencia los coeficientes deberan ser los siguientes:
pS = poutl = le (3.2-13)

Pr =Py = psz* (3.2-14)

Dado que conocemos los coeficientes de reflexion de carga y de fuente de la primera y la
segunda etapa respectivamente obtenemos:

P =0.7358£—21.74

p, =0.8834£—-63.58

El problema que se nos plantea ahora es conseguir adaptar un coeficiente de reflexion de carga
complejo a un coeficiente de reflexion de fuente también complejo. Se pueden emplear
diferentes metodologias para obtener una red intermedia de adaptacion que adapte dos
impedancias complejas entre si y con algunas de ellas incluso se puede conseguir un filtrado.

Otra posible solucion al problema, y de hecho la que se ha empleado en este proyecto consiste
en adaptar cada uno de los transistores por separado a impedancias de fuente y de carga de 50
Ohm como si se tratara de redes separadas. Esta forma de plantear el problema presenta las
ventajas de que se pueden emplear las redes de adaptacion utilizadas en el disefio de una etapa y
ademas facilitaria la inclusion de un punto de test a la salida de la primera etapa amplificadora.
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Figura 3.2-14 Adaptacion entre etapas del amplificador de dos etapas.

Como se observara posteriormente, esta solucidn tiene el inconveniente de que las impedancias
de las lineas de la etapa de entrada de la segunda etapa no son realizables fisicamente. Esto es
debido a que no es posible adaptar el coeficiente de reflexion de fuente de la segunda etapa a
una carga de 50 Ohm empleando solamente un stub en A/8 y una linea de A/4. Esto se soluciona
uniendo las dos redes de adaptacion independientes entre si como muestra la Figura 3.2-15 y
optimizando las impedancias de las lineas empleando Microwave Office.

50 Q T —
A4

A8 I-D

PL

M4

A8

Ps

A

Figura 3.2-15 Adaptacion entre etapas usando Stubs

Para la red de salida de la primera etapa tendriamos la siguiente red para adaptar el coeficiente
de reflexion de carga de la primera etapa p,, = 0.73£21.74 = p:m a una impedancia de 50 Q.
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Figura 3.2-16 Adaptacion de la salida de la primera etapa a 50 Ohm.

Ahora vamos a calcular las impedancias de la linea inversora de A/4 y del stub en paralelo de

A/8. Como se puede apreciar en la Figura 3.2-16 la admitancia Z = 70 + Yo srum
Y después de la linea inversora la impedancia es igual a

202an
(3.2-15)

E:utl = (Eoutl +j}0ut1)* -
ZX

si sustituimos nos queda:

Zou = (R"”” +JX0W1) Zoim Y = ZOmV(YO + Yosrun) = Zow 1+ [Yosrup) (3.2-16)

donde Y, =1 admitancia normalizada

y separando la parte real y la imaginaria,

Eoutl = Z2

Oinv

(3.2-17)

—jX ot = jZ s Yosrun (3.2-18)

despejando
ZOinv = E”“tl = Zinv = ZO 'ZOinv = SO'ZOinv (32_19)
—_ }0'4[1 —_ ZOZinv _ _
Yosrup == ;= Zosrp === = Zgup =ZoZosrus = SO'ZOSTUB (3.2-20)
Oinv outl

En este caso se sabe que p, , =0.73£—21.74 porlo tanto Z, =81.0635
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Y Z s =42.0676. Y si lo implementamos en Microwave Office nos quedara la red de la

figura:

TLIN

PORTG ID=TL1
P=1 70=81.05 Ohm

GM=0.7358 EL=90 Deg
GA=338.3 Deg F0=1.42 GHz
PORT

> I P=2
Z=50 Ohm
TLOC

ID=TL2
Z0=42.07 Ohm
EL=45 Deg
F0=1.42 GHz

Figura 3.2-17 Red de adaptacion de salida de la primera etapa a 50 Ohm con lineas ideales.

El siguiente paso consiste en adaptar la entrada de la segunda etapa a la misma impedancia de
50 Ohm

Y para adaptar la entrada de la segunda etapa se debera adaptar el coeficiente de reflexion de
fuente de la segunda etapa pg, = 0.8834£63.58 = p, , a una impedancia de 50 Q. Siguiendo
el mismo planteamiento de antes pero para adaptar la impedancia de 50 Ohm a la entrada de la
segunda etapa, tendremos que Z, = 23.4985 y Z;,, =6.9395.

TLIN
ID=TL2

PORT Z0=23.5 Ohm
=1 EL=90 Deg
Z=50 Ohm  FO0=1.42 GHz

TLOG POR2TG

ID=TL1 P
Z0=6.94 Ohm GM=0.8834
EL=45 Deg GA=-63.58 Deg
F0=1.42 GHz

Figura 3.2-18 Red de adaptacion de la entrada de la segunda etapa a 50 Ohm con lineas ideales.

Estos valores de impedancia son demasiado pequefios y para implementarlos con lineas reales
necesitariamos lineas demasiado anchas en comparacion con la longitud de las mismas y no
funcionarian adecuadamente. De todas maneras todavia no nos vamos a preocupar por esto ya
que aun debemos unir ambas redes de adaptacion y sumarle las redes de polarizacion de los

transistores.
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AP
ID=C4
C=1e4pF  RES RES
=R2 ID=R1
R=12 Ohm R=50 Ohm AP
ID=CH1
- C=1e4 pF
CAP ‘ ‘ ‘ ‘ f}
ID=C3 -
C=1e4 pF TLIN TLIN
TLIN ID=TL6 ID=TL3
PORTG ID=TLA1 70=100 Ohm Z0=100 Ohm
P=1 Z0=81.05 Ohm EL=90 Deg EL=90 Deg
GM=0.73 EL=90 Deg F0=1.42 GHz F0=1.42 GHz
GA=-21.74 Deg F0=1.42 GHz }:l—g_g
CA TLIN
B3T2 ID=C2 ID=TL4
Z0=42.07 Ohm C=100 pF Z0=23.5 Ohm
EL=45 Deg EL=90 Deg
FO0=1.42 GHz L L F0=1.42 GHz
TLOC
ID=TL5
Z0=6.94 Ohm
EL=45 Deg
F0=1.42 GHz

PORTG

P=2
GM=0.8834
GA=-63.58 Deg

Figura 3.2-19 Etapa de adaptacion intermedia entre etapas del amplificador de dos etapas
implementado con lineas ideales.

Como se puede apreciar en la figura se han unido las dos etapas de adaptacion mediante un
condensador de desacoplo y se han afiadido las redes de polarizacion. Los resultados obtenidos
se muestran a continuacion:

f (GHz) 1S4/ (dB) S12| (dB) S24| (dB) S22/ (dB)
1.4 -9.3639 -0.53437 -0.53437 -9.3639
1.401 -9.7479 -0.48651 -0.48651 -9.7479
1.402 -10.16 -0.4402 -0.4402 -10.16
1.403 -10.602 -0.39553 -0.39553 -10.602
1.404 -11.08 -0.35264 -0.35264 -11.08
1.405 -11.596 -0.31162 -0.31162 -11.596
1.406 -12.158 -0.27261 -0.27261 -12.158
1.407 -12.771 -0.23571 -0.23571 -12.771
1.408 -13.445 -0.20104 -0.20104 -13.445
1.409 -14.19 -0.16872 -0.16872 -14.19
1.41 -15.021 -0.13888 -0.13888 -15.021
1.411 -15.956 -0.11162 -0.11162 -15.956
1.412 -17.023 -0.087071 -0.087071 -17.023
1.413 -18.259 -0.06534 -0.06534 -18.259
1.414 -19.723 -0.046539 -0.046539 -19.723
1.415 -21.511 -0.030776 -0.030776 -21.511
1.416 -23.797 -0.018156 -0.018156 -23.797
1.417 -26.949 -0.008777 -0.008777 -26.949
1.418 -32.013 -0.002733 -0.002733 -32.013
1.419 -45.914 -0.000111 -0.000111 -45.914
1.42 -36.411 -0.000993 -0.000993 -36.411
1.4204 -32.683 -0.002343 -0.002343 -32.683
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f (GHz) 1S11| (dB) S12| (dB) S21| (dB) S22| (dB)
1.421 -29.017 -0.00544 -0.00544 -29.017
1.422 -25.067 -0.01354 -0.01354 -25.067
1.423 -22.353 -0.02534 -0.02534 -22.353
1.424 -20.284 -0.04087 -0.04087 -20.284
1.425 -18.613 -0.06019 -0.06019 -18.613
1.426 -17.212 -0.08331 -0.08331 -17.212
1.427 -16.008 -0.11027 -0.11027 -16.008
1.428 -14.954 -0.14105 -0.14105 -14.954
1.429 -14.019 -0.17566 -0.17566 -14.019

1.43 -13.178 -0.21409 -0.21409 -13.178
1.431 -12.418 -0.25631 -0.25631 -12.418
1.432 -11.724 -0.30229 -0.30229 -11.724
1.433 -11.087 -0.35199 -0.35199 -11.087
1.434 -10.501 -0.40535 -0.40535 -10.501
1.435 -9.9576 -0.46231 -0.46231 -9.9576
1.436 -9.4532 -0.5228 -0.5228 -9.4532
1.437 -8.9834 -0.58675 -0.58675 -8.9834
1.438 -8.5446 -0.65407 -0.65407 -8.5446
1.439 -8.1338 -0.72466 -0.72466 -8.1338

1.44 -7.7485 -0.79844 -0.79844 -7.7485
1.441 -7.3866 -0.87529 -0.87529 -7.3866

Tabla 3.2-7 Simulacion red de adaptacion intermedia entre etapas

Después de simular con Microwave Office se observa que en la frecuencia de interés se obtiene
una buena adaptacion de al menos 30 dB en los puertos de entrada y salida de la red intermedia.

Pasamos los parametros eléctricos de las lineas a parametros fisicos usando para ello el
programa TXLINE de Microwave Office. En un principio y como predeciamos los anchos de
algunas lineas son demasiado grandes y no cumplen una relacion de tamafio coherente con la
altura del sustrato. El principal problema es que al optimizar el modelo ideal anterior,
mantenemos invariable la longitud eléctrica, lo que se traduce al pasar a dimensiones fisicas en
que la longitud no varia por lo que se reducen las posibles soluciones.

Por eso debemos que tener en cuenta que se pueden obtener otras soluciones variando la
anchura y la longitud de las lineas simultaneamente. Asi, si usamos un proceso de optimizacion
numérica, podemos utilizar como variables optimizables tanto la anchura como la longitud de
las lineas para llegar a un disefio fabricable.

Los anchos y longitudes de las lineas seran los parametros a ajustar mientras que el objetivo de
la optimizacion sera que la adaptacion en los puertos de entrada y de salida sea mayor de 30 dB
a la frecuencia de 1420.4 MHz. Después de este proceso nos queda la siguiente red de
adaptacion entre etapas amplificadoras.
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CAP
ID=C1
C=1e4 pF

CAP
ID=Cs
€=1000 pF

C=1e4 pF

“M

PORTG
P=1

GM=0.7358
GA=3383 Deg

ID=C3
C=100 pF

GM=0.8625

SUB
Er=6.15 GA=325.3 Deg

H=1.27 mm

Tand=0.0027
ErNom=3.38
Name=RT6006

Figura 3.2-20 Etapa de adaptacion intermedia entre etapas del amplificador de dos etapas
implementado con lineas reales.

donde
Linea 1 2 3 4 5 6
W 1.669 0.3442 2.728 0.3 5.112 0.6946
L 23.38 26.8 13.42 26.79 16.61 19.46

Tabla 3.2-8 Dimensiones fisicas de las lineas de la etapa de adaptacion intermedia

Advertir que a pesar de que en Microwave Office hay elementos de union entre lineas MCROSS
“inteligentes” a los que no hay que especificarle el ancho de las lineas a las que estan
conectando pero si alguno de los puertos de estos elementos, como es nuestro caso, no esta
conectado a una linea no se puede usar el MCROSS “inteligente” y si se deben de especificar
cada uno de los anchos de las lineas.

Finalmente, si simulamos obtenemos los resultados recogidos en la siguiente tabla donde vemos
que con esta red intermedia se ha conseguido una adaptacion de al menos 30 dB en los puertos
de entrada y de salida.

f (GHz) S11] (dB) S+2| (dB) Sz (dB) S22 (dB) F.(dB)

1.4 -23.856 -0.30139 -0.30139 -24.422 0.28567
1.401 -24.31 -0.29943 -0.29943 -24.916 0.2854
1.402 -24.779 -0.2976 -0.2976 -25.432 0.28515
1.403 -25.267 -0.2959 -0.2959 -25.97 0.2849
1.404 -25.773 -0.29433 -0.29433 -26.532 0.28467
1.405 -26.299 -0.29289 -0.29289 -27.122 0.28445
1.406 -26.848 -0.29156 -0.29156 -27.743 0.28425
1.407 -27.421 -0.29034 -0.29034 -28.396 0.28405
1.408 -28.019 -0.28924 -0.28924 -29.087 0.28387
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f (GHz) 1S11| (dB) S12| (dB) |Sz1| (dB) S22| (dB) F. (dB)
1.409 -28.646 -0.28823 -0.28823 -29.819 0.28371

1.41 -29.304 -0.28734 -0.28734 -30.599 0.28355
1.411 -29.995 -0.28654 -0.28654 -31.431 0.28341
1.412 -30.724 -0.28583 -0.28583 -32.322 0.28328
1.413 -31.492 -0.28521 -0.28521 -33.279 0.28317
1.414 -32.302 -0.28468 -0.28468 -34.311 0.28307
1.415 -33.157 -0.28423 -0.28423 -35.421 0.28298
1.416 -34.058 -0.28386 -0.28386 -36.611 0.28291
1.417 -35.001 -0.28357 -0.28357 -37.867 0.28286
1.418 -35.979 -0.28334 -0.28334 -39.144 0.28281
1.419 -36.972 -0.28319 -0.28319 -40.341 0.28279

1.42 -37.944 -0.2831 -0.2831 -41.271 0.28278
1.4204 -38.314 -0.28308 -0.28308 -41.516 0.28278
1.421 -38.833 -0.28307 -0.28307 -41.706 0.28278
1.422 -39.552 -0.2831 -0.2831 -41.528 0.2828
1.423 -40.004 -0.28319 -0.28319 -40.843 0.28283
1.424 -40.122 -0.28333 -0.28333 -39.878 0.28288
1.425 -39.908 -0.28352 -0.28352 -38.825 0.28295
1.426 -39.435 -0.28375 -0.28375 -37.79 0.28303
1.427 -38.799 -0.28403 -0.28403 -36.82 0.28313
1.428 -38.087 -0.28435 -0.28435 -35.928 0.28324
1.429 -37.358 -0.28471 -0.28471 -35.117 0.28337

1.43 -36.646 -0.28511 -0.28511 -34.379 0.28352
1.431 -35.971 -0.28553 -0.28553 -33.709 0.28369
1.432 -35.339 -0.286 -0.286 -33.098 0.28387
1.433 -34.753 -0.28649 -0.28649 -32.541 0.28407
1.434 -34.213 -0.28701 -0.28701 -32.031 0.28429
1.435 -33.716 -0.28755 -0.28755 -31.563 0.28452
1.436 -33.259 -0.28812 -0.28812 -31.133 0.28477
1.437 -32.839 -0.28871 -0.28871 -30.737 0.28505
1.438 -32.454 -0.28932 -0.28932 -30.371 0.28534
1.439 -32.101 -0.28996 -0.28996 -30.033 0.28564

1.44 -31.776 -0.29061 -0.29061 -29.72 0.28597
1.441 -31.479 -0.29127 -0.29127 -29.43 0.28632

Tabla 3.2-9 Simulacion de la etapa de adaptacion intermedia del amplificador de dos etapas.

Para concluir cabe decir que, si bien hay diferentes metodologias para conseguir la adaptacion
entre dos impedancias complejas, hemos empleado la mas sencilla desde nuestro punto de vista,
ya que nos ha permitido reutilizar las redes de adaptacion empleadas a lo largo del proyecto y
no hemos necesitado hacer complejos calculos. Recordemos que la metodologia ha consistido
en adaptar por separado la salida y la entrada de la primera y de la segunda etapa
respectivamente a una impedancia de 50 Ohm y posteriormente unirlas en una sola red de
adaptacion.

3.2.5 Diseiio de la etapa de adaptacion de entrada

Se pretende ahora conseguir adaptar la entrada del amplificador, cuya pg, =0.6559£51.69, a

una impedancia de 50 Ohm para permitir la union del amplificador con otros dispositivos sin
que se produzcan des-adaptaciones. Para conseguir esta adaptacion basta con adaptar la primera
etapa, la de minimo ruido, a 50 Ohm como se muestra en el siguiente esquema.
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H=S00 RED
@ ENTRADA Etapal

- T

Figura 3.2-21 Etapa de adaptacion de entrada el amplificador de dos etapas

Ps1

Como se vio en el apartado 3.1.4 se pueden emplear varios tipos de redes para adaptar la
impedancia Zg de la primera etapa a la impedancia de 50 Ohm de los conectores del circuito
final. Nosotros en nuestro disefio utilizaremos un stub de A/8 en circuito abierto en paralelo con
una linea de A/4 de modo que nos quede:

/N

Etapa 1
ATF-35143

Figura 3.2-22 etapa de adaptacion de entrada con stubs.

Ahora vamos a calcular las impedancias de la linea inversora de A/4 y del stub en paralelo de

M8. Como se puede apreciar en la Figura 3.2-22 la admitancia K = ?0 + Yo rum
y después de la linea inversora la impedancia es igual a
2

_ _ _ 72
Zsi=(Rs1+jXs1) =% (3.2-21)

X

si sustituimos nos queda

Zsi=(Rg +jXs)=2Z2 Yy =22 Yo+ jYosrup) =220 (14 [Yosrs)  (32-22)

0inv ’ 0inv 0inv
donde Y, =1 admitancia normalizada

y separando la parte real y la imaginaria,
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2

Ry =2, (3.2-23)

X = JZe Yo (32-24)

Oinv

despejando
ZOinv = R_Sl = Zinv = ZO 'ZOinv = SO.ZOinv (32_25)
XSI Z()zinv
Yosrus = 2~ Zosrus = = Zsp =Ly Zosrug =50Z g (3.2-26)
Oinv S1

Para el calculo de las impedancias de las lineas Zy; y Zg, tenemos que el coeficiente de reflexion
de fuente de la primera etapa es 0, = 0.6559£51.69 asi la impedancia de fuente normalizada

1+
Psi _0.9235+ j1.6683

respecto a Zo=50 Q es Z_Sl =
S1

Z. =50+/0.9235 = 48.0493Q

0.9235
Zo o =50 =27.678Q
STUB 1.6683

Si implementamos esa red de adaptacion en Microwave Office usando lineas ideales nos

quedara lo siguiente:

TLIN
ID=TL2

PORT Z0=48.05 Ohm
P=1 EL=90 Deg
Z=50 Ohm F0=1.42 GHz

WTLOC 4D—<]

ID=TL 1 PORTG

Z0-27.680hm  GM0.6559
EL=45 Deg GA=308.3 Deg
FO=1.42 GHz

Figura 3.2-23 Etapa de adaptacion de entrada con lineas de transmision ideales del amplificador de
dos etapas

La siguiente tabla muestra los parametros S para el rango de frecuencias de interés:

f (GH2) S11/ (dB) _ [S[ (dB)  [Sa1] (dB)  [Ss| (dB)
1.4 -23.423 | -0.019792 | -0.019792 | -23.423
1.401 -23.852 | -0.017926 | -0.017926 | -23.852
1.402 -24.305 | -0.016149 | -0.016149 | -24.305
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f (GHz) S11] (dB)  [S12 (dB)  [Sze| (dB)  [Spo| (dB)
1.403 -24.783 -0.014461 -0.014461 -24.783
1.404 -25.29 -0.012864 | -0.012864 -25.29
1.405 -25.831 -0.011358 | -0.011358 -25.831
1.406 -26.408 -0.0099426 | -0.0099426 -26.408
1.407 -27.027 -0.0086192 | -0.0086192 -27.027
1.408 -27.696 -0.0073882 | -0.0073882 -27.696
1.409 -28.422 -0.00625 -0.00625 -28.422

1.41 -29.216 -0.0052053 | -0.0052053 -29.216
1.411 -30.092 -0.0042544 | -0.0042544 -30.092
1.412 -31.067 -0.003398 | -0.003398 -31.067
1.413 -32.169 -0.0026365 | -0.0026365 -32.169
1.414 -33.433 -0.0019704 | -0.0019704 -33.433
1.415 -34.916 -0.0014003 | -0.0014003 -34.916
1.416 -36.71 -0.0009265 | -0.0009265 -36.71
1.417 -38.976 -0.0005497 | -0.0005497 -38.976
1.418 -42.058 -0.000270 | -0.0002704 -42.058
1.419 -46.888 0 0 -46.888

1.42 -58.757 0 0 -568.757

1.4204 -73.933 0 0 -73.933
1.421 -53.058 0 0 -53.058
1.422 -45.028 -0.0001364 | -0.0001364 -45.028
1.423 -40.922 -0.0003512 | -0.0003512 -40.922
1.424 -38.143 -0.0006661 | -0.0006661 -38.143
1.425 -36.037 -0.0010817 | -0.0010817 -36.037
1.426 -34.342 -0.0015984 | -0.0015984 -34.342
1.427 -32.922 -0.0022165 | -0.0022165 -32.922
1.428 -31.701 -0.0029367 | -0.0029367 -31.701
1.429 -30.629 -0.0037591 | -0.0037591 -30.629

1.43 -29.674 -0.0046844 | -0.0046844 -29.674
1.431 -28.812 -0.0057128 | -0.0057128 -28.812
1.432 -28.028 -0.0068449 | -0.0068449 -28.028
1.433 -27.307 -0.0080809 | -0.0080809 -27.307
1.434 -26.641 -0.0094213 | -0.0094213 -26.641
1.435 -26.022 -0.010866 | -0.010866 -26.022
1.436 -25.444 -0.012417 | -0.012417 -25.444
1.437 -24.901 -0.014072 | -0.014072 -24.901
1.438 -24.39 -0.015834 | -0.015834 -24.39
1.439 -23.907 -0.017702 | -0.017702 -23.907

1.44 -23.448 -0.019676 | -0.019676 -23.448
1.441 -23.013 -0.021757 | -0.021757 -23.013

Tabla 3.2-10 Simulacion etapa de adaptacion de entrada con lineas de transmision ideales del
amplificador de dos etapas

En ella se puede apreciar la buena adaptacion obtenida en la simulacion con lineas ideales. En el
siguiente paso se introducird la red de polarizacion y el condensador de desacoplo y se
optimizara el disefio para que su inclusion afecte lo menos posible a la adaptacion a la entrada
del amplificador. En el siguiente esquematico se puede apreciar como quedaria el disefio:
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PORT
P=1
Z=50 Ohm

RES
ID=R1
R=50 Ohm

TLIN
ID=TL3

Z0=99.82 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz

CAP
ID=C1
C=100 pF

TLIN

ID=TL2
Z0=48.05 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz

TLOC
ID=TL1 PERTG

Z0=28.04 Ohm
EL=45 Deg
F0=1.42 GHz

GM=0.6559
GA=308.3 Deg

Figura 3.2-24 Etapa de adaptacion mas red de polarizacion. Lineas de transmision ideales.

f (GHz) S11| (dB) S 12| (dB) |Sz1| (dB) S22| (dB)
1.4 -22.859 -0.022545 -0.022545 -22.859
1.401 -23.284 -0.020437 -0.020437 -23.284
1.402 -23.732 -0.018429 -0.018429 -23.732
1.403 -24.206 -0.01652 -0.01652 -24.206
1.404 -24.708 -0.014712 -0.014712 -24.708
1.405 -25.243 -0.013006 -0.013006 -25.243
1.406 -25.814 -0.011401 -0.011401 -25.814
1.407 -26.427 -0.0098986 -0.00989 -26.427
1.408 -27.088 -0.0084997 -0.00849 -27.088
1.409 -27.805 -0.007204 -0.00720 -27.805
1.41 -28.589 -0.0060144 -0.00601 -28.589
1.411 -29.453 -0.0049294 -0.00492 -29.453
1.412 -30.414 -0.0039505 -0.003950 -30.414
1.413 -31.497 -0.003078 -0.00307 -31.497
1.414 -32.738 -0.002313 -0.00231 -32.738
1.415 -34.189 -0.0016561 -0.00165 -34.189
1.416 -35.936 -0.001107 -0.0011 -35.936
1.417 -38.13 -0.000668 -0.00066 -38.13
1.418 -41.079 -0.000339 -0.00033 -41.079
1.419 -45.59 -0.000120 -0.00012 -45.59
1.42 -55.548 0 0 -55.548
1.4204 -72.582 0 0 -72.583
1.421 -54.326 0 0 -54.326
1.422 -45.163 -0.000132 -0.000132 -45.163
1.423 -40.798 -0.000361 -0.000361 -40.798
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f (GHz) S11| (dB) S 12| (dB) |Sz1| (dB) S22| (dB)

1.424 -37.902 -0.000704 -0.000704 -37.902
1.425 -35.731 -0.001161 -0.001161 -35.731
1.426 -33.993 -0.001732 -0.001732 -33.993
1.427 -32.543 -0.002419 -0.002419 -32.543
1.428 -31.3 -0.003221 -0.003221 -31.3

1.429 -30.21 -0.004139 -0.004139 -30.21

1.43 -29.241 -0.005175 -0.005175 -29.241
1.431 -28.368 -0.006328 -0.006328 -28.368
1.432 -27.574 -0.007599 -0.007599 -27.574
1.433 -26.846 -0.008988 -0.008988 -26.846
1.434 -26.173 -0.010496 -0.010496 -26.173
1.435 -25.548 -0.012124 -0.012124 -25.548
1.436 -24.964 -0.013871 -0.013871 -24.964
1.437 -24.416 -0.015739 -0.015739 -24.416
1.438 -23.9 -0.017727 -0.017727 -23.9

1.439 -23.413 -0.019837 -0.019837 -23.413
1.44 -22.951 -0.022069 -0.022069 -22.951
1.441 -22.512 -0.024423 -0.024423 -22.512

Tabla 3.2-11 Simulacion de la etapa de adaptacion de entrada con lineas ideales optimizada.

El siguiente paso es implementar el disefio anterior mediante el uso de lineas reales. Para esto se
deberan pasar las especificaciones eléctricas de las lineas a parametros fisicos, ancho y largo de
las mismas. Esto se hara valiéndose de una herramienta que proporciona Microwave Office

llamada TXline. En la siguiente figura se muestra una captura de la misma:

£# TXLINE 2001 - Microstrip

Microstiip | Stripline | CPw | CPW Ground | Round Caaxial | Slatine | Coupled MSLine | Coupled Stipine |
b aterial Parameters
i i - Conduct Sil - s
Dielectic |Ga.f-‘-.s J Ofauchor | IIver J |_w|£
Dielectric Constant E.15 Conductivity |4»1 E7 |Sf’m j IL 5 -T—
t
Lozz Tangent 00027 (AWB | .
Electrical Characteriztics Phyzical Characteristic
Impedance |28.04 |Ohms ~ ~| g Phusical Lenath (L] |11.838 lom =]
Frequency |1.42U4 |GH2 j itk [ |4,5543 |mm j
Electrizal Length |45 |deg j Height [H] |'|,2? |mm ﬂ
Propagation Constant |3785.3 |deg/m = Thickness [T) |D,035 |mm j
Eftective Digl Const.  |4.925
Loss |1,2388 |c|Bf"m j

Figura 3.2-25 Ejemplo de calculo de dimensiones fisicas de las lineas usando TXLINE de Microwave
Office.

Se puede observar que es necesario introducirle las especificaciones del material de fabricacion
de las lineas microstrip, en nuestro caso Duroid RT6006. También se le especificara la

impedancia de la linea, la longitud eléctrica y la frecuencia de trabajo. A partir de estos datos el
programa proporcionara las dimensiones fisicas de la linea.
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Usando TXline obtenemos las siguientes dimensiones para las impedancias calculadas:

Impedancia Longitud Eléctrica (°) Anchura (mm) Longitud (mm)
99,82 90 0.31821 26,532
48,05 90 1,9956 24,885
28,04 45 4,6543 11,888

Tabla 3.2-12 Dimensiones fisicas de la etapa de adaptacion de entrada calculadas con TXLINE.

RES
ID=R1
R=50 Ohm
wda=4.654 N ﬁ |
w3a=1.996 ||
2a=0.3182
w2a=0.318 MLIN
CAP ID=TL2
ID=C2 W=w2a mm
- =W,
C=1ed pF L=26.53 mm
MSUB=RT6006
LIN
ID=TL1
PORT I%é& 2 W=w3a mm
P=1 C_1 F L=24.88 mm
Z=50 Ohm =100p MSUB=RT6006
MSUB PORTG
Er=6.15 P=2
H=1.27 mm GM=0.6559
T=0.035 mm GA=308.3 Deg
Rho=1
Tand=0.0027 MLI?SzTM
ErNom=3.38 W=w4a mm
Name=RT6006 L=11.89 mm
“{lgjir?gs MSUB=RT6006
W1=w3a mm
W2=w2a mm
W3=w3a mm
W4=w4a mm

Figura 3.2-26 Etapa de adaptacion de entrada con lineas reales del amplificador de dos etapas.

Si lo implementamos en Microwave Office con lineas reales de las dimensiones arriba
especificadas y lo simulamos, obtenemos los siguientes valores:

f (GH2) S11/ (dB) _ [S12| (dB) [Sa:] (dB)  [S;| (dB)
1.4 -22.465 -0.14391 -0.14391 -25.189
1.401 -22.243 -0.14546 | -0.14546 -24.784
1.402 -22.011 -0.14715 | -0.14715 -24.378
1.403 -21.771 -0.14897 | -0.14897 -23.974
1.404 -21.525 -0.15092 | -0.15092 -23.574
1.405 -21.275 -0.153 -0.153 -23.18
1.406 -21.021 -0.15522 | -0.15522 -22.794
1.407 -20.766 -0.15757 | -0.15757 -22.417
1.408 -20.51 -0.16006 | -0.16006 -22.048
1.409 -20.254 -0.16269 | -0.16269 -21.688
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f (GHz) S11] (dB)  [S12 (dB)  [Sze| (dB)  [Spo| (dB)
1.41 -19.999 -0.16545 -0.16545 -21.338
1.411 -19.746 -0.16835 -0.16835 -20.997
1.412 -19.495 -0.17138 -0.17138 -20.665
1.413 -19.246 -0.17456 -0.17456 -20.342
1.414 -19 -0.17787 -0.17787 -20.028
1.415 -18.757 -0.18132 -0.18132 -19.723
1.416 -18.518 -0.18491 -0.18491 -19.426
1.417 -18.282 -0.18864 -0.18864 -19.136
1.418 -18.049 -0.19251 -0.19251 -18.855
1.419 -17.821 -0.19652 -0.19652 -18.581
1.42 -17.596 -0.20067 -0.20067 -18.314

1.4204 -17.507 -0.20237 -0.20237 -18.209
1.421 -17.374 -0.20496 -0.20496 -18.054
1.422 -17.157 -0.20939 -0.20939 -17.8
1.423 -16.943 -0.21397 -0.21397 -17.553
1.424 -16.733 -0.21869 -0.21869 -17.312
1.425 -16.527 -0.22355 -0.22355 -17.077
1.426 -16.324 -0.22855 -0.22855 -16.847
1.427 -16.125 -0.2337 -0.2337 -16.622
1.428 -15.929 -0.23898 -0.23898 -16.403
1.429 -15.737 -0.24442 -0.24442 -16.189
1.43 -15.548 -0.24999 -0.24999 -15.98
1.431 -15.362 -0.25571 -0.25571 -15.775
1.432 -15.18 -0.26158 -0.26158 -15.574
1.433 -15.001 -0.26759 -0.26759 -15.378
1.434 -14.825 -0.27374 -0.27374 -15.186
1.435 -14.652 -0.28004 -0.28004 -14.998
1.436 -14.482 -0.28648 -0.28648 -14.814
1.437 -14.315 -0.29307 -0.29307 -14.634
1.438 -14.15 -0.2998 -0.2998 -14.457
1.439 -13.989 -0.30667 -0.30667 -14.283
1.44 -13.83 -0.3137 -0.3137 -14.113
1.441 -13.674 -0.32087 -0.32087 -13.946

Tabla 3.2-13 Simulacion de la etapa de adaptacion de entrada con lineas reales del amplificador de
dos etapas.

Como se puede observar, al implementarlo con lineas reales se pierde mucha adaptacion por lo
tanto se procede a optimizar la red mediante software. Los tamafios de las lineas son las
variables a optimizar y el objetivo de la optimizacion sera conseguir una adaptacion de a menos
30 dB en torno a los 1420.4 MHz a la entrada y a la salida de la red de adaptacion. Después de

la optimizacion se obtiene el siguiente esquematico:
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ID=R1
R=50 Ohm
= |
MLIN
CA ID=TL2
ID=C2 W=w2a mm
C=1ed pF L=26.79 mm
MSUB=RT6006
w2a=0.3769
w3a=0.429
_ MLIN
w4a=1.976 ID=TL1
PORT |%'§(P31 2 W=w3a mm
P=1 0‘1 00 oF L=18.23 mm
Z=50 Ohm =100p MSUB=RT6006

D

MSUB
Er=6.15

H=1.27 mm
T=0.035 mm
Rho=1
Tand=0.0027
ErNom=3.38
Name=RT6006

MCR?_SS

ID=
W1i=w3a mm
W2=w2a mm
W3=w3a mm
W4=w4a mm

PORTG
P=2
GM=0.6559
GA=308.3 Deg
MLEF
ID=TL4
W=w4a mm
L=12.08 mm

MSUB=RT6006

Figura 3.2-27 Etapa de adaptacion de entrada con lineas reales del amplificador de dos etapas

después de optimizar.

Como se puede apreciar las nuevas dimensiones después de la optimizacion son:

leizlsfiigieén Anchura (mm) Longitud (mm)
Alta impedancia 0.3769 26,7904
A4 0.429 18.23
A/8 1.976 12.08

Tabla 3.2-14 Dimensiones fisicas de las lineas después de optimizar

Al pasar a lineas de transmision reales hay que tener en cuenta algunas limitaciones fisicas a la
hora de fabricar esas lineas impuestas por los instrumentos y materiales de fabricacion como
pueden ser: mantener una relacion entre el ancho y la altura de las lineas, tener en cuenta a
precision de la maquina de vaciado de placa en el ancho de las lineas o evitar lineas demasiado

lagas que aumenten mucho el tamafio del disefio final.

Después de la optimizacion los parametros S se muestran en la Tabla 3.2-15 en la que se aprecia
que al pasar a lineas reales ha disminuido la adaptacion y se han introducido unas pocas

pérdidas pero a pesar de esto la adaptacion sigue siendo buena (mas de 40 dB):

f (GHz) S11(dB)  [S12 (dB)  [Sai| (dB) S22l (dB) F,(dB)
1.4 -28.673 -0.10084 -0.10084 -28.544 0.094764
1.401 -29.078 -0.10045 -0.10045 -28.945 0.094905
1.402 -29.503 -0.10008 -0.10008 -29.365 0.095047
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f (GHz) S11| (dB) S12| (dB) S21| (dB) |Sz2| (dB) F. (dB)
1.403 -29.949 -0.099734 -0.099734 -29.806 0.09519
1.404 -30.418 -0.099416 -0.099416 -30.269 0.095332
1.405 -30.912 -0.099125 -0.099125 -30.757 0.095475
1.406 -31.434 -0.098859 -0.098859 -31.273 0.095619
1.407 -31.987 -0.09862 -0.09862 -31.819 0.095762
1.408 -32.573 -0.098407 -0.098407 -32.398 0.095906
1.409 -33.196 -0.098221 -0.098221 -33.013 0.09605

1.41 -33.859 -0.098061 -0.098061 -33.669 0.096195
1.411 -34.565 -0.097929 -0.097929 -34.368 0.09634
1.412 -35.318 -0.097823 -0.097823 -35.113 0.096485
1.413 -36.117 -0.097745 -0.097745 -35.908 0.096631
1.414 -36.962 -0.097694 -0.097694 -36.751 0.096776
1.415 -37.844 -0.097671 -0.097671 -37.638 0.096923
1.416 -38.742 -0.097675 -0.097675 -38.552 0.097069
1.417 -39.616 -0.097707 -0.097707 -39.461 0.097216
1.418 -40.398 -0.097768 -0.097768 -40.304 0.097363
1.419 -40.988 -0.097856 -0.097856 -40.987 0.09751

1.42 -41.279 -0.097973 -0.097973 -41.391 0.097658

1.4204 -41.294 -0.098028 -0.098028 -41.453 0.097717
1.421 -41.203 -0.098119 -0.098119 -41.427 0.097806
1.422 -40.776 -0.098293 -0.098293 -41.083 0.097955
1.423 -40.087 -0.098496 -0.098496 -40.436 0.098103
1.424 -39.245 -0.098728 -0.098728 -39.603 0.098252
1.425 -38.339 -0.09899 -0.09899 -38.685 0.098402
1.426 -37.427 -0.09928 -0.09928 -37.752 0.098552
1.427 -36.54 -0.099601 -0.099601 -36.84 0.098702
1.428 -35.695 -0.099951 -0.099951 -35.97 0.098852
1.429 -34.895 -0.10033 -0.10033 -35.147 0.099003

1.43 -34.143 -0.10074 -0.10074 -34.374 0.099154
1.431 -33.436 -0.10118 -0.10118 -33.648 0.099305
1.432 -32.771 -0.10165 -0.10165 -32.967 0.099457
1.433 -32.145 -0.10215 -0.10215 -32.326 0.099609
1.434 -31.555 -0.10268 -0.10268 -31.723 0.099761
1.435 -30.997 -0.10325 -0.10325 -31.153 0.099914
1.436 -30.468 -0.10384 -0.10384 -30.614 0.10007
1.437 -29.967 -0.10446 -0.10446 -30.103 0.10022
1.438 -29.49 -0.10512 -0.10512 -29.618 0.10037
1.439 -29.035 -0.10581 -0.10581 -29.156 0.10053

1.44 -28.601 -0.10653 -0.10653 -28.715 0.10068
1.441 -28.186 -0.10728 -0.10728 -28.293 0.10084

Tabla 3.2-15 Simulacion de la etapa de adaptacion de entrada del amplificador de dos etapas con

lineas reales tras optimizar.

3.2.6 Diseiio de la etapa de adaptacion de salida

El proceso de disefio de esta etapa de salida es muy similar al de la etapa de entrada, en este
caso se busca adaptar la impedancia de carga de la segunda etapa del amplificador a los 50 Q de

impedancia de los conectores. El esquema seria el siguiente:
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|p0ut

RED
SALIDA 7y

ST 7 =

Figura 3.2-28 Etapa de adaptacion a la salida del amplificador de dos etapas.

ETAPA 2

Al igual que en el caso del disefio de la red de adaptacion a la entrada, para la red de adaptacion
de salida se utilizard una red compuesta de una linea de transmisiéon de longitud A/4 e
impedancia caracteristica Z;,,, seguida de una linea de transmision en circuito abierto de
longitud A/8 e impedancia Zg,, conectada en paralelo. El esquema es el siguiente:

Red de Adaptacion

/N

I

|

|

I
Etapa 2 '
ATF-35143 I
I

|

|

|

Figura 3.2-29 Red de adaptacion a la salida con stubs
Como en el caso anterior, se tendran que obtener los valores de las impedancias de ambas lineas

ZiwY Zsup para la obtener posteriormente sus dimensiones fisicas. Ya que el desarrollo teorico
es el mismo el resultado se podra obtener usando las ecuaciones siguientes:

ZOinv = RLZ = Zinv = ZO 'ZOinv = 5O'ZOinv (32'27)
XLZ Z()zinv
Yosrus =5~ = Zostus = = Zsup = 2o Losrup =0 Zspup (3.2-28)
Oinv L2

Sabiendo que el coeficiente de reflexién hacia carga de la segunda etapa calculado con

anterioridad es P =P, =0.8628£36.8649 podemos obtener

— 1+ .

Z,,= 1& =0.7024 + j2.8452 y despejando en las ecuaciones 3.2-27 y 3.2-28 obtenemos
“Fr

el valor de las impedancias de las lineas:
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Z, =50+/0.7024 = 41.9051Q

'0'7022 =12.3438Q

ZSTUB -

Si implementamos la red en Microwave Office:

TLIN
PORTG ID=TL1
P=2 Z0=41.91 Ohm
GM=0.8628 EL=90 Deg
GA=323.1 Deg F0=1.42 GHz
PORT
P=1
Z=50 Ohm
TLOC
ID=TL2
Z0=12.34 Ohm
EL=45 Deg
F0=1.42 GHz

Figura 3.2-30 Etapa de adaptacion a la salida

Al simular se obtiene una muy buena adaptacion empleando esta red como se ve en la siguiente
tabla:

f (GHz) S11 (dB) S| (dB)  [Sz4| (dB) S22| (dB)
1.4 -13.551 -0.19607 -0.19607 -13.551
1.401 -13.961 -0.17804 -0.17804 -13.961
1.402 -14.395 -0.1608 -0.1608 -14.395
1.403 -14.855 -0.14436 -0.14436 -14.855
1.404 -15.345 -0.12873 -0.12873 -15.345
1.405 -15.868 -0.11394 -0.11394 -15.868
1.406 -16.428 -0.099991 -0.099991 -16.428
1.407 -17.031 -0.0869 -0.0869 -17.031
1.408 -17.683 -0.074679 | -0.074679 -17.683
1.409 -18.393 -0.063342 | -0.063342 -18.393
1.41 -19.17 -0.052901 -0.052901 -19.17
1.411 -20.028 -0.043367 | -0.043367 -20.028
1.412 -20.985 -0.034752 | -0.034752 -20.985
1.413 -22.067 -0.027066 | -0.027066 -22.067
1.414 -23.309 -0.020321 -0.020321 -23.309
1.415 -24.764 -0.014525 | -0.014525 -24.764
1.416 -26.52 -0.0096881 | -0.0096881 -26.52
1.417 -28.733 -0.0058185 | -0.0058185 -28.733
1.418 -31.719 -0.0029243 | -0.0029243 -31.719
1.419 -36.323 -0.0010128 | -0.0010128 -36.323
1.42 -46.8 0 0 -46.8
1.4204 -70.869 0 0 -70.869
1.421 -44.223 0 0 -44.223
1.422 -35.449 -0.0012386 | -0.0012386 -35.449
1.423 -31.17 -0.0033187 | -0.0033187 -31.17
1.424 -28.314 -0.0064085 | -0.0064085 -28.314
1.425 -26.167 -0.010511 -0.010511 -26.167
1.426 -24.446 -0.01563 -0.01563 -24.446
1.427 -23.011 -0.021766 | -0.021766 -23.011
1.428 -21.78 -0.02892 -0.02892 -21.78
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f (GHz) S11 (dB) S| (dB)  [Sz4| (dB) S22| (dB)
1.429 -20.703 -0.037094 | -0.037094 -20.703
1.43 -19.746 -0.046287 | -0.046287 -19.746
1.431 -18.886 -0.056499 | -0.056499 -18.886
1.432 -18.104 -0.067726 | -0.067726 -18.104
1.433 -17.389 -0.079967 | -0.079967 -17.389
1.434 -16.729 -0.09322 -0.09322 -16.729
1.435 -16.118 -0.10748 -0.10748 -16.118
1.436 -15.549 -0.12274 -0.12274 -15.549
1.437 -15.017 -0.139 -0.139 -15.017
1.438 -14.518 -0.15625 -0.15625 -14.518
1.439 -14.047 -0.17449 -0.17449 -14.047
1.44 -13.603 -0.1937 -0.1937 -13.603
1.441 -13.183 -0.21388 -0.21388 -13.183

Tabla 3.2-16 Simulacion de la etapa de adaptacion de entrada con lineas ideales del amplificador de
dos etapas.

Los siguientes pasos son los mismos que en el caso anterior, introducir la red de polarizacion y
el condensador de desacoplo y optimizar el disefio para que su inclusion afecte lo menos posible
a la adaptacion a la entrada del amplificador. Luego se implementara el disefio con lineas reales
y se optimizaran esta vez los anchos y las longitudes de las mismas. Al final nos quedara la red
de la Figura 3.2-31.

U=1e4 pr

PORTG
P=1
GM-=0.8625
GA=323.1 Deg C=100 pF
PORT
P=2
Z-50 Ohm

Figura 3.2-31 Etapa de adaptacion de salida con lineas reales del amplificador de dos etapas.

Las nuevas dimensiones después de la optimizacion son:

Linea de ‘

Transmision Anchura (mm) Longitud (mm)
Alta impedancia (1) 0.3 28 13
A4 (2) 0.9529 22.55
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Linea de

Anchura (mm)

Longitud (mm)

Transmision

/8 (3)

5.512

13.14

Al pasar a lineas de transmision reales hay que tener en cuenta algunas limitaciones fisicas a la
hora de fabricar esas lineas impuestas por los instrumentos y materiales de fabricacion como
pueden ser: mantener una relacion entre el ancho y la altura de las lineas, tener en cuenta a
precision de la maquina de vaciado de placa en el ancho de las lineas o evitar lineas demasiado

Tabla 3.2-17 Dimensiones de las lineas después de optimizar

lagas que aumenten mucho el tamafio del disefio final.

Después de la optimizacion los parametros S se muestran en la Tabla 3.2-18 en la que se aprecia
que al pasar a lineas reales a disminuido la adaptacion y se han introducido unas pocas pérdidas
pero a pesar de esto la adaptacion sigue siendo buena, aproximadamente 30 dB a la frecuencia

de interés.
f (GHz) 1S14] (dB) 1S+12| (dB) IS21| (dB) IS22| (dB) Fn(dB)
1.4 -17.547 -0.29522 -0.29522 -17.559 0.21836
1.401 -17.951 -0.28885 -0.28885 -17.963 0.21887
1.402 -18.375 -0.2828 -0.2828 -18.387 0.21938
1.403 -18.822 -0.27707 -0.27707 -18.834 0.21989
1.404 -19.294 -0.27166 -0.27166 -19.306 0.2204
1.405 -19.794 -0.26658 -0.26658 -19.805 0.22092
1.406 -20.324 -0.26182 -0.26182 -20.336 0.22144
1.407 -20.889 -0.2574 -0.2574 -20.901 0.22196
1.408 -21.492 -0.25331 -0.25331 -21.504 0.22248
1.409 -22.138 -0.24956 -0.24956 -22.15 0.22301
1.41 -22.832 -0.24616 -0.24616 -22.844 0.22354
1.411 -23.58 -0.2431 -0.2431 -23.593 0.22408
1.412 -24.389 -0.2404 -0.2404 -24.403 0.22461
1.413 -25.266 -0.23804 -0.23804 -25.281 0.22515
1.414 -26.216 -0.23604 -0.23604 -26.233 0.22569
1.415 -27.242 -0.2344 -0.2344 -27.261 0.22624
1.416 -28.335 -0.23313 -0.23313 -28.359 0.22679
1.417 -29.467 -0.23221 -0.23221 -29.497 0.22734
1.418 -30.566 -0.23167 -0.23167 -30.605 0.22789
1.419 -31.488 -0.23149 -0.23149 -31.538 0.22845
1.42 -32.024 -0.23169 -0.23169 -32.086 0.22901
1.4204 -32.086 -0.23188 -0.23188 -32.151 0.22923
1.421 -31.999 -0.23227 -0.23227 -32.067 0.22957
1.422 -31.419 -0.23322 -0.23322 -31.486 0.23013
1.423 -30.464 -0.23455 -0.23455 -30.526 0.2307
1.424 -29.342 -0.23627 -0.23627 -29.396 0.23127
1.425 -28.191 -0.23837 -0.23837 -28.239 0.23185
1.426 -27.082 -0.24085 -0.24085 -27.124 0.23242
1.427 -26.041 -0.24373 -0.24373 -26.079 0.233
1.428 -25.076 -0.247 -0.247 -25.111 0.23359
1.429 -24.184 -0.25066 -0.25066 -24.216 0.23417
1.43 -23.359 -0.25471 -0.25471 -23.389 0.23476
1.431 -22.595 -0.25916 -0.25916 -22.623 0.23536
1.432 -21.884 -0.26401 -0.26401 -21.911 0.23595
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f (GH2) S11/ (dB) _ [S+2| (dB)  [Sa1] (dB)  [Ss| (dB) F,(dB)
1.433 -21.222 -0.26926 | -0.26926 -21.248 0.23655
1.434 -20.603 -0.27491 -0.27491 -20.627 0.23715
1.435 -20.021 -0.28096 | -0.28096 -20.045 0.23776
1.436 -19.474 -0.28741 -0.28741 -19.497 0.23837
1.437 -18.957 -0.29426 | -0.29426 -18.979 0.23898
1.438 -18.468 -0.30152 | -0.30152 -18.49 0.23959
1.439 -18.004 -0.30919 | -0.30919 -18.025 0.24021

1.44 -17.563 -0.31726 | -0.31726 -17.583 0.24083
1.441 -17.142 -0.32574 | -0.32574 -17.162 0.24145

Tabla 3.2-18 Simulacion de la etapa de adaptacion a la salida optimizada.

3.2.7 Amplificador final

Ya solamente queda unir cada una de las etapas disefiadas por separado entre si y simular con
Microwave Office. Ademas, se anaden dos lineas adicionales de 50 Ohm en los puertos de
entrada y de salida para unir el circuito con otros circuitos o con los conectores. Tras la union se
optimiza para mejorar un poco la respuesta y los resultados obtenidos se muestran en la Tabla
3.2-19, donde se puede ver que la respuesta es bastante buena. Buena adaptacion a la entrada y a
la salida y una ganancia de al menos 30 dB. Cabe destacar que en este Gltimo disefio, antes de
optimizarlo, se realizaron unas pequeiias modificaciones en los valores de algunos de los
componentes debido a la disponibilidad de los mismos en el laboratorio. Esas variaciones
fueron:

Componente Antiguo valor Nuevo valor
Resistencia 12 Ohm 15 Ohm
Resistencia 50 Ohm 56 Ohm

Condensador 30 pF 33 pF

Tabla 3.2-19 Cambio en los valores normalizados de algunos componentes

Finalmente el disefio del amplificador de dos etapas queda de la siguiente manera:

Figura 3.2-32 Amplificador de dos etapas completo.

En la siguiente tabla se muestran los resultados tras la optimizacion, en los que se puede ver que
se ha conseguido muy buena adaptacion en los puertos de entrada y de salida, la ganancia se
mantiene por encima de los 30 dB y el nivel de ruido no supera los 0.42 dB en la frecuencia de
1420.4 MHz.
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f (GHz) S11] (dB) S12| (dB) |S21| (dB) S22| (dB) F. (dB)
1.4 -15.442 31.832 -15.028 -40.291 0.61004
1.401 -15.924 31.831 -15.503 -40.27 0.60839
1.402 -16.43 31.829 -16.003 -40.25 0.60674

1.403 -16.965 31.825 -16.531 -40.232 0.6051
1.404 -17.529 31.82 -17.088 -40.215 0.60347
1.405 -18.128 31.813 -17.681 -40.199 0.60184
1.406 -18.765 31.805 -18.312 -40.185 0.60022
1.407 -19.446 31.796 -18.986 -40.172 0.59861

1.408 -20.176 31.786 -19.712 -40.161 0.597
1.409 -20.965 31.774 -20.496 -40.15 0.5954
1.41 -21.822 31.762 -21.349 -40.141 0.5938
1.411 -22.761 31.748 -22.286 -40.133 0.59221
1.412 -23.8 31.733 -23.324 -40.126 0.59063
1.413 -24.964 31.717 -24.49 -40.12 0.58905
1.414 -26.288 31.7 -25.821 -40.115 0.58748
1.415 -27.828 31.681 -27.372 -40.112 0.58592
1.416 -29.669 31.662 -29.236 -40.109 0.58436
1.417 -31.967 31.642 -31.577 -40.107 0.58281
1.418 -35.042 31.621 -34.739 -40.106 0.58126
1.419 -39.738 31.599 -39.66 -40.106 0.57972
1.42 -50.282 31.577 -51.455 -40.107 0.57819
1.4204 -65.858 31.567 -59.758 -40.107 0.57758
1.421 -47.634 31.553 -45.591 -40.109 0.57667
1.422 -39.052 31.529 -37.847 -40.111 0.57515
1.423 -34.876 31.504 -33.856 -40.114 0.57364
1.424 -32.112 31.478 -31.167 -40.118 0.57214
1.425 -30.055 31.451 -29.145 -40.123 0.57064
1.426 -28.422 31.424 -27.531 -40.128 0.56915
1.427 -27.075 31.397 -26.192 -40.134 0.56767
1.428 -25.931 31.368 -25.051 -40.141 0.56619
1.429 -24.941 31.339 -24.059 -40.148 0.56473
1.43 -24.07 31.31 -23.184 -40.155 0.56326
1.431 -23.296 31.28 -22.403 -40.163 0.56181
1.432 -22.601 31.25 -21.699 -40.172 0.56036
1.433 -21.972 31.219 -21.06 -40.181 0.55892
1.434 -21.399 31.188 -20.476 -40.19 0.55749
1.435 -20.874 31.157 -19.939 -40.2 0.55607
1.436 -20.391 31.125 -19.443 -40.21 0.55465
1.437 -19.944 31.092 -18.984 -40.221 0.55324
1.438 -19.53 31.06 -18.556 -40.231 0.55184
1.439 -19.145 31.027 -18.156 -40.243 0.55044
1.44 -18.787 30.994 -17.782 -40.254 0.54906
1.441 -18.451 30.961 -17.431 -40.265 0.54768

Tabla 3.2-20 Simulacion del Amplificador de dos Etapas

3.2.8 Implementacion Fisica

Antes de la realizacion del layout final se deben tener en cuenta algunos elementos que podrian
influir en el resultado obtenido una vez fabricado el circuito. Estos elementos van a ser las
conexiones a masa o via holes y los tramos de linea que se necesitan para conectar los
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componentes entre si, que si bien su tamafio es muy pequefio (1 mm longitud), si influyen en la
respuesta final del circuito y por ello es mejor tenerlos en cuenta en el disefio y en las
optimizaciones. El disefio final contando con estos elementos adicionales quedaria de la
siguiente manera:

Figura 3.2-33 Amplificador de dos etapas con Via Holes

El layout seria el siguiente:

S
— r_L
.

Figura 3.2-34 Layout del Amplificador de dos etapas. Sélo cobre.

Si incluimos el transistor las resistencias y los condensadores en la vista del layout:
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Figura 3.2-35 Layout del Amplificador de dos etapas con componentes.

Figura 3.2-36 Vista 3D del amplificador de dos etapas.

Un detalle de los via holes y de como estan colocados los componentes y el transistor:
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Figura 3.2-37 Detalle 3D de los Via Holes y colocacion de los componentes

Figura 3.2-38 Fotografia de amplificador de dos etapas

3.2.8.1 Exportacion a ficheros Gerber y fabricacion

Una vez que tenemos el layout dibujado, es necesario exportarlo a ficheros del tipo Gerber para
poder importarlo posteriormente con el software de fabricacion, en nuestro caso CircuitCam. El
layout se exporta por capas, en primer lugar exportaremos el layout de la cara superior de cobre
pulsando sobre el menu “Layout->Export Layout” (Figura 3.2-39). Se nos abre un cuadro de
dialogo y seleccionamos Gerber como tipo de archivo, elegimos un nombre para ese tipo de
archivo y guardamos (Figura 3.2-40). En segundo lugar exportaremos otro archivo de texto con
la ubicacioén y el tamafio de los via holes. El proceso es el mismo pero en lugar de guardar como
archivo Gerber seleccionamos “NC Drill File” en el cuadro de didlogo de la Figura 3.2-40.
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5] File  Edit [IEIE

Simulate Options ‘Window Help

Polygon Chrl+P #
Rectangle Ctrl+B 2
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Figura 3.2-39 Exportar layout

El siguiente paso sera importarlo en CircuitCam que es el software que maneja la maquina que
realiza el vaciado del cobre y los agujeros a la placa. Pinchamos en “File->Import” y nos
aparecera un cuadro de dialogo que dejamos como el de la Figura 3.2-41 y pinchamos en
“Import”.

Import C:\Documents and Settings\Richifelert. .. \top.ger

File-Type : |GE'be L]
Layer |Tu:||:|Layer j
Aperture List l."-‘-.peTutnl :J -

Values Unit Size wy Set as Default
" Absolute * mm

i+ Relative i inch 79.03 mm

Decimal Pozsition

49.79 mm

" Leading Zeros present

" Trailing Zeros present

* Trailing and Leading Zeros present Impart
Diigits Cancel

2 | |B -

Apertures Uzed Mode | Type a b C =
[# DummyPaolygon W 7 Omm =) =l
i D10 [ ) 0.2mm —
[# D11 [Ej ) 1mm
[# D12 [Ej 3 0.3mm
[# D13 [Ej 1 1.3 mm
# D14 [ 1 1.5mm %
< |

Figura 3.2-41 Cuadro de didlogo de CircuitCam para la importacion de archivos Gerber

Importaremos de la misma manera el archivo de con los via holes pero ahora dejaremos
el cuadro de didlogo como aparece en la Figura 3.2-42.
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Import C:\Documents and Settings’Richifelert.. . xdrill. txt

File-Type : |NE'D”” j
Laver |DrillPiated -]
Toal List [NcDrllDefaul -]
Yalues Lnit Size wy Set as Default
v Ahzolute *
" Relative " inch 64.38 mm

Decimal Position

45.29
" Leading Zeros present mm

* Tralling Zeros present

" Traling and Leading Zeros present Impart

" Decimal Paint

Digitz m.n: Eancel
Z - a -

Tools Used Mode Diameter
IEA v &3 0.7 mm
T2 v &3 0 i

Figura 3.2-42 Cuadro de didlogo de CircuitCam para la importacion de archivos Drill

Al final nos tiene que quedar lo siguiente:

2 CircuitCAM - Lite - [Untitled1, Layout\Main] |
' File Edit View Insert Select Config Window Help == ﬂ

D|=(@| &x| =|=] | 5| Lz

VEEE
it a|la]al%| &l
ﬂl’l’ll’l’l =

£

|

4 >

For Help, press F1 Selected=0 -26.364 [ 13.392 mm 0 {0 mm

Figura 3.2-43 Layout en CircuitCam

Aunque hemos indicado los pasos necesarios para que la propia maquina realice los agujeros en
la placa, es recomendable, si no son muchos, realizar los agujeros manualmente ya que, debido
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a imperfecciones en las placas, la maquina puede llevarse por delante algo de cobre al
desplazarse por el circuito para realizar los agujeros (la broca de perforacion es mas larga de lo
normal) como nos ocurrié en alguna ocasion teniendo que repetir el vaciado. Otra opcion es
hacer los agujeros lo primero de todo para que en el caso de que se cometa alglin error se pueda
rectificar.

Cabe decir que el proceso de fabricacion fue algo complicado debido a las caracteristicas del
sustrato (Duroid RT6006) que estropeaba muchas brocas y era complicado realizar el vaciado
de la placa. Se proponen para futuros proyectos probar con otros sustratos que sean mas
manejables y no sean tan caros, manteniendo bajas pérdidas. También se pueden rellenar los
espacios vacios de la placa con cobre, dejando por supuesto un espacio suficiente entre las
lineas para evitar acoplos, y de este modo que el vaciado sea mucho mas rapido y sencillo.

Para realizar la toma a tierra se introdujo un filamento de cobre en cada Via Hole y se soldaron
los extremos.

Los conectores usados fueron los SMA de montura lateral que se acoplaban muy bien a la placa.

En las siguientes figuras (Figura 3.1-36 y Figura 3.1-37) se muestra el amplificador de una etapa
fabricado.

3.2.9 Resultados de las simulaciones y graficas

A continuacion se muestran las graficas de los parametros S y de la figura de ruido simuladas
con Microwave Office:

Amplificador 2 Etapas S11

0
-20
-40
60 1.4204 GHz

-65.86 dB
-80
1.4 1.41 1.42 1.43 114441
Frequency (GHz)

Figura 3.2-44 Parametro S;; del amplificador de dos etapas (Adaptacion) Frecuencia de 1.4 a
1.441GHz. Simulacion.
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Amplificador 2 Etapas
20
0
-20
-40

-4 DB(IS[1,1])) *

Amplificador Final Opt Layout Opt V2
-60
0.3 1.3 2.3 3
Frequency (GHz)

Figura 3.2-45 3.2-46 Parametro S;; del amplificador de dos etapas (Adaptacion) Frecuencia de 0.3 a
3 GHz. Simulacion.

Amplificador 2 Etapas S22

-10

1.4204 GHz
-59.76 dB

1.4 1.41 1.42 1.43 114441
Frequency (GHz)

Figura 3.2-47 Parametro S,, del amplificador de dos etapas (Adaptacion) Frecuencia de 1.4 a
1.441GHz. Simulacion.
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Amplificador 2 Etapas
0 Y
-10
-20
-30
-40
-50
-2 DB(|S[2,2])) *
Amplificador Final Opt Layout Opt V2
-60
0.3 1.3 23 3
Frequency (GHz)

Figura 3.2-48 Parametro S,, del amplificador de dos etapas (Adaptacion) Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.

Simulacion.
Amplificador 2 Etapas S12
-39.8
-40
-40.2
-40.4
-40.6
14 1.41 1.42 1.43 114441
Frequency (GHz)

Figura 3.2-49 Parametro Sy, del amplificador de dos etapas. Frecuencia de 1.4 a 1.441GHz.
Simulacion.
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Amplificador 2 Etapas
0
-50
-100
-150
-2~ DB(S[1,2])) *
Amplificador Final Opt Layout Opt V2
-200
0.3 1.3 23 3
Frequency (GHz)

Figura 3.2-50 Parametro S, del amplificador de dos etapas. Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.
Simulacion.

Amplificador 2 Etapas S21

32

318 |1.4204 GHz

31.567 dB

31.6

31.4

31.2

31

30.8
1.4 1.41 1.42 1.43 14441
Frequency (GHz)

Figura 3.2-51 Parametro S,; del amplificador de dos etapas (Ganancia) Frecuencia de 1.4 a
1.441GHz. Simulacidn.
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Amplificador 2 Etapas S21

50

1.4204 GHz

50 31.567 dB
-100
-150
0.3 1.3 2.3 3

Frequency (GHz)

Figura 3.2-52 Parametro S,; del amplificador de dos etapas (Ganancia) Frecuencia de 0.3 a 3 GHz.
Simulacion.

Aumenta algo el factor de ruido porque se ha mejorado un poco la ganancia (factor de
ruido menor de 0.6 dB).

Amplificador 2 Etapas Factor de Ruido

0.62
0.6

11.4204 GHz |

0.57758 dB

0.58 ¢
0.56
0.54
1.4 1.41 1.42 1.43 114441
Frequency (GHz)

Figura 3.2-53 Figura de ruido para amplificador de dos etapas. Frecuencia de 1.4 a 1.441GHz.
Simulacion
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Amplificador 2 Etapas Factor de Ruido
100
80
60
40
20
0 = Aete—h
0.3 1.3 2.3 3
Frequency (GHz)

Figura 3.2-54 Figura de ruido para amplificador de dos etapas. Frecuencia de 0.3 a 3GHz. Simulacion

3.2.10 Medidas Reales

Una vez que hemos disefiado, optimizado, simulado y fabricado nuestro amplificador se
procedera a testearlo para ver si se han alcanzado los objetivos del disefio. Lo primero que se
debe hacer es comprobar visualmente que todos los componentes estan bien soldados y los via
holes bien conectados a masa para lo que podemos usar un microscopio como ayuda (para ver si
los via holes estan conectados a masa se puede ver la continuidad usando un voltimetro).
También se debe comprobar que no haya ningun cortocircuito indeseado usando por ejemplo un
voltimetro.

Para ver si se han cumplido los objetivos del disefio y se obtienen los valores de las
simulaciones se realizaron las siguientes medidas:

o Medidas de tensiones y corrientes de polarizacion del transistor.
o Medidas de los parametros S del circuito

o Medidas del factor de ruido

3.2.10.1 Medidas de Polarizacion y consumo del transistor

Esta prueba determina si los transistores estdn correctamente polarizados y funcionando. Si se
recuerda con la red de polarizacion del transistor disefiada se pretendia conseguir el punto de
polarizacion Vps=2 V e Ipg = 10 mA con el que se conseguia que el transistor trabajara en el
régimen deseado. La red disefiada era la siguiente:
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Figura 3.2-55 Red de alimentacion autopolarizada

El voltaje aplicado a la puerta (G) requerido para proporcionar la corriente de drenador (D)
deseada 14,=10 mA, depende de la tension de pinchoff del dispositivo, y de la corriente de
saturacion lg,. Para el calculo de la tension existente ente la puerta y el surtidor se recurre a la
siguiente expresion:

fld
Vgs :Vp(l— Z)

Para el ATF-35143 donde la corriente I; requerida sea de 10 mA con una [3,,=60 mA y una
tension de pincoff V,=-0.5, el voltaje V requerido sera de -0.296 V.

Alimentando los transistores con una fuente de tension a V4=2.61 V y empleando un voltimetro
para medir, se obtienen los siguientes resultados:

I (fuente de

Transistor Vbp VDS VGS VRDRAIN VRre VRS tension comin
(LY
1 2.61 1.43 -0.39 0.25 0.36 0.39 40
2 2.61 1.3 -0.44 0.3 0.43 0.38 40

Tabla 3.2-21 Tensiones y corrientes del amplificador

Siendo Vg la tension que cae en la resistencia de 22 Ohm y Vrprain 12 tension que cae
en la resistencia de 15 Ohm.

3.2.10.2 Medidas de los parametros S del amplificador

El siguiente grupo de medidas pretende comprobar los parametros S de nuestro amplificador.
Para llevar a cabo estas medidas se emple6 un analizador de redes HP8714ES (0,3 MHz — 3
GHz) y una fuente de tension continua para polarizar el transistor como se aprecia en la
siguiente fotografia (Figura 3.2-56).
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Figura 3.2-56 Fotografia de medidas de parametros S en el laboratorio.
Se llevaron a cabo las siguientes medidas:
o Parametros S para la banda de frecuencias de 1400 a 1441 MHz.
o Parametros S para la banda de frecuencias de 0.3 a 3 GHz.
o Parametros S para diferentes polarizaciones en la banda de frecuencias de 0.3 a 3 GHz.

Para la frecuencia central de 1420,4 MHz y polarizando el circuito con una V4=2.61 V la
matriz de dispersion obtenida con el analizador de redes quedaria:

|S,,|=—6dB |S,,|=-39.5dB
|S,|=12dB  |S,,|=—6dB
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3.2.10.2.1 Adaptacion a la entrada |Sy4|

Parametro S11
5 T

1 1 1 1
500 1000 1500 2000 2500 3000
frecuency (KHz)

-25 !
0

Figura 3.2-57 Mediciones del parametro S;; para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3
GH:.

Parametro S11
'5 T T

dB

-6.51 B!

-7.5 | | | | | | | |
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1445
frecuency (KHz)

Figura 3.2-58 Mediciones del parametro S;; para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4
al.441 GHz.
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3.2.10.2.2 Adaptacion a la salida |S,|

Parametro S22
2 T

12 L L L L L
0 500 1000 1500 2000 2500 300C

frecuency (KHz)

Figura 3.2-59 Mediciones del parametro S,, para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3
GHz.

Parametro S22
-5.8 T T

-5.85 B!

Q 5951 R

_61 L L L L L L L L
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1445
frecuency (KHz)

Figura 3.2-60 Mediciones del parametro S», para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4
al.441 GHz.
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3.2.10.2.3 Parametro |Sy;|

Parametro S12
-30 T

dB

-100 I I I I I
0 500 1000 1500 2000 2500 3000

frecuency (KHz)

Figura 3.2-61 Mediciones del parametro S;, para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3
GH:.

Parametro S12
-38.5 T T

dB

-40.5

42 I I I I I I I
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1448

frecuency (KHz)

Figura 3.2-62 Mediciones del parametro S;, para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4
al.441 GHz.
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3.2.10.2.4 Parametro |S;; | (Ganancia del amplificador)|

Parametro S21
20 T

dB

1 1 1 1
500 1000 1500 2000 2500 3000
frecuency (KHz)

Figura 3.2-63 Mediciones del parametro S,; para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 0.3 a 3

GHz.
Parametro S21
11.75 T T
1.7+ B
11.65 B
m
©
11.6 ’ B
11.55 =
115 1 1 1 1 1 1 1 1
1400 1405 1410 1415 1420 1425 1430 1435 1440 1445

frecuency (KHz)

Figura 3.2-64 Mediciones del parametro S, para el amplificador de una etapa. Frecuencia de 1.4
al.441 GHz.
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3.2.10.3 Comparativa

En la Tabla 3.1-14 se pueden apreciar claramente las diferencias existentes entre los
parametros S del circuito obtenidos tras las simulaciones y los obtenidos tras las

mediciones.

Parametro Simulacion (dB) Real (dB)
S 11 -65.86 -6
IS12] -40.11 -39.5
S21 31.567 12
S22 -59.76 -6

Tabla 3.2-22 Comparativa de parametros S en simulacion frente a medidas reales para la frecuencia

central de 1420.4 MHz.

Graficamente, y para un espectro mas amplio, lo anterior quedaria reflejado en las

siguientes figuras:

Comparativa S11

20+

dB

401

50+

-60 !
0

—— Simulacion
— Real

500

1 1
1000 1500 2000
frecuency (KHz)

1
2500 3000

Figura 3.2-65 Comparativa parametro Sy; simulado y real (banda ancha)
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dB

dB

Comparativa S22

1 0 T T

—— Simulacion
Real

1 1 1 1
500 1000 1500 2000 2500 3000
frecuency (KHz)

Figura 3.2-66 Comparativa pardametro S,, simulado y real (banda ancha)

Comparativa S21
60 T T

mulacion
Real

40 B!

20

-100

L L L L
500 1000 1500 2000 2500 3000
frecuency (KHz)

-120 !
0

Figura 3.2-67 Comparativa parametro S,; simulado y real (banda ancha)
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Comparativa S12

g -100

-120

-140

-160

—— Simulacion
Real

-180 !
0 500 1500 2000

frecuency (KHz)

I
1000

2500 3000

Figura 3.2-68 Comparativa parametro Sy, simulado y real (banda ancha)
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Figura 3.2-69 Comparativa parametro Sy, simulado y real (banda estrecha)
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Figura 3.2-70 Comparativa parametro S,, simulado y real (banda estrecha)
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Figura 3.2-71 Comparativa parametro S,; simulado y real (banda estrecha)
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Figura 3.2-72 Comparativa parametro Sy, simulado y real (banda estrecha)

3.2.11 Medida del factor de ruido del amplificador

Para realizar las medidas de ruido se empleo el medidor de ruido HP8970B y la fuente de ruido
HP346B. Los pasos seguidos para llevar a cabo la medida se resumen a continuacion:

1. Una vez encendido el “Medidor de Figura de Ruido” se pulsa el boton “Preset”. Esto
establece las condiciones iniciales y pone el modo de medida 1.0 que es el modo de
medida mas sencillo, que permite realizar medidas hasta 1600 MHz y no necesita del
uso de elementos adicionales a los comentados.

2. Especificamos la frecuencia de calibracion y medidas. Para esto hay dos posibilidades:
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» Frecuencia Fija. Pulsamos el boton “Frequency” especificamos el valor de la
frecuencia con el teclado numérico y pulsamos “Enter”.

» Rango de Frecuencias: Elegimos la frecuencia inicial y la final pulsando los
botones “Start Frequency” y “Stop Frequency” y la resolucion con el boton “Step
Size”.

» Especificamos la tabla ENR de la fuente de ruido. Para esto pulsamos “Recall” y
“ENR” seguido del niimero de la tabla. El instrumento permite almacenar hasta 4
tablas ENR diferentes. Para cargar una tabla debemos de haberla cargado
previamente. El modo de afiadir una nueva tabla es el siguiente:

» Para ver la tabla cargada actualmente "0" se pulsa “ENR”.

» Nos movemos por las diferentes entradas de la tabla con las flechas. Para borrar
una entrada pulsamos "DECREASE" para afiadir "INCREASE"

» Para editar una entrada de la tabla. Una vez que la tenemos en pantalla veremos
que la frecuencia parpadea (MHz), eso quiere decir que podemos cambiar la
frecuencia de esa entrada. Introducimos la frecuencia, pulsamos “ENTER” y
ahora parpadearan los "dB" los introducimos y pulsamos “ENTER”. Esto
introducira una nueva entrada en la tabla.

» Guardar la tabla. Una vez que acabamos de rellenar la tabla con los valores que
aparecen en la fuente de ruido pulsamos sobre “STORE”+”ENR”+’n° de
memoria en la que vamos a almacenar los datos (1-4)”.

» Para cargar una tabla guardada en memoria pulsamos sobre
“RECALL”+”ENR”+”n° memoria (1-4)”.

» Para asociar un identificador a una tabla guardada (por ejemplo el final del
numero de serie de la fuente de ruido de la que se obtienen los datos) pulsamos:
“RECALL”+”ENR”+"n° de tabla”+”5.5”+”’SPECIAL FUNCTION”+’ntimero de
identificacion que deseamos introducir”+”ENTER”.

3. Para calibrar conectamos la salida para la fuente de ruido del “Medidor de Ruido” a la
fuente de ruido con un cable BNC a BNC. Y la salida de la fuente de ruido a la entrada
del “Medidor de Ruido” mediante un cable SMA a SMA. Es importante hacer la
calibracion con todos los elementos adicionales que se empleen para el conexionado,
para que en las medidas posteriores solo se cuente el efecto del DUT (Device Under
Test). Una vez que esta todo conectado se pulsa dos veces en el boton “CALIBRATE”
(Estara encendido el led “UNCORRECTED”).

4. Para llevar a cabo las medidas se deja todo como estaba pero se conecta ahora el DUT
a la salida de la fuente de ruido y la salida del DUT al “Medidor de Ruido”. Pulsamos
sobre el boton “NOISE FIGURE AND GAIN” (led “CORRECTED”).

Después de realizar las medidas se obtuvo una figura de ruido de 2,4 dB frente a los 0.57 dB

predichos por la simulacion para la frecuencia de 1420.4 MHz. En la siguiente grafica se puede
ver la variacion de la figura de ruido en frecuencia:
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Figura 3.2-73 Figura de ruido para el amplificador de dos etapas.

3.2.12 Conclusiones Amplificador de dos Etapas

Una vez concluido todo el proceso de disefio, simulacion, fabricacion y medida del amplificador
de microondas de bajo ruido a la frecuencia de 1420.4 MHz podemos hacer un pequefio
resumen a modo de recordatorio de todos los pasos realizados y sacar las conclusiones de los
resultados obtenidos.

El proceso de disefio es similar al llevado a cabo para el amplificador de una unica etapa. En
este caso se diseflaron dos etapas, la primera de ellas buscando el minimo factor de ruido
posible y la segunda la maxima ganancia basandonos en la foérmula de Friis. La mayor
diferencia con respecto al amplificador de una sola etapa era que ahora hacia falta una red de
adaptacion entre ambas etapas entre si. Para el disefio de esta red de adaptacion buscamos un
método sencillo que se basaba en adaptar ambos transistores a una impedancia intermedia real
de 50 Ohm. Finalmente con este amplificador de dos etapas se alcanzaba en la simulacion una
ganancia final de mas de 30 dB.

Si comparamos los valores obtenidos en la simulacion para el amplificador de una etapa a la
frecuencia central de 1420,4 MHz:

-65.86 -40.11

S| = dB yF,=0,57 dB
31.567 —59.76

con los valores medidos una vez fabricado el circuito a la misma frecuencia:

S| =—21.827dB |S,,| =-12.4dB

1S,|=8.173dB  |S,,| =-9.54dB yF,=2,4dB
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Se puede observar como en el caso del amplificador de una etapa que el parametro S,; o
adaptacion a la salida es el que difiere en mayor medida de los valores predichos en la
simulacion y posiblemente a causa de esto la ganancia también haya empeorado.

En las comparativas entre las simulaciones y las mediciones reales para la banda de frecuencias
de 0.3 a 3 MHz se aprecia que los resultados son similares aunque un poco desplazados en
frecuencia exceptuando el pardmetro S,;. Se puede apreciar mejor ese desplazamiento en
frecuencia en la comparativa en banda estrecha donde las diferencias se hacen mas notables.

Tras las medidas de ruido con el Medidor de Figura de Ruido HP 8970B se obtuvo una figura
de ruido de 2,4 dB a la frecuencia de 1420.4 MHZ, valor bastante superior al esperado ya que en
la simulacién obteniamos 0,4676 dB de figura de ruido. En las conclusiones del proyecto se
propondran algunas técnicas para minimizar esa figura de ruido de modo que se adapte mas a
las especificaciones del disefio.
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3.3 Diseno de un filtro de microondas

3.3.1 Introduccion:
Procedimiento de disefio del Filtro Paso Banda:

Se pretende disefiar un filtro tipo Chebyshev con un rizado de 0.5 dB en la banda de paso. Las
especificaciones de filtro que se quiere construir son las siguientes:

o Banda de paso:
»  f1=1405 MHz, {2=1436 MHz
»  fa=1400 MHz fb=1441 MHz
o Rizado en la banda de paso: Lp=0.5 dB maximo
o Atenuacion en la banda atenuada: La>20 dB
o Orden del filtro: n<6
o Bandas de transicion: 5 MHz

A

v

El procedimiento general de disefio del filtro paso banda sera:

1. Obtener el filtro paso bajo equivalente a partir de las especificaciones dadas

2. Obtener el orden del filtro y los coeficientes. Obtener las constantes de inversion Jj;

3. Deshacer la transformacion inicial. Desnormalizar en frecuencia.
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4. Obtener las impedancias par e impar de cada linea acoplada y a partir de ellas la
impedancia caracteristica

5. Obtener los parametros fisicos de cada linea: ancho, longitud y separacion entre
lineas

6. Simular el comportamiento del filtro
7. Optimizar el disefio para lograr los objetivos deseados.

8. Layout

3.3.2 Pasol: Obtencion del filtro paso bajo equivalente

A partir de las especificaciones del filtro se puede obtener el filtro paso bajo normalizado
frecuencia f; y en impedancia Z, equivalente mediante las siguientes transformaciones:

fo =+f.f, =1420.4MH:z

A:M:Z,IS%

f. _1 Q—ﬁjz—mzm
A\ fy .

1, _1 Q—&jz—ml%
A\ fy Ty

En la Figura 3.3-1 se puede ver las especificaciones del filtro antes de la transformacion y en la
Figura 3.3-2 se puede observar las especificaciones del filtro prototipo paso bajo obtenido:

L(dB)
Ly~
U —
Lpodeeeee | ----------- u | -
H ' H i ' B , f
fa f; f, fp f'=1 f'a
Figura 3.3-1 Mdscara de atenuacion filtro paso Figura 3.3-2 Mascara de atenuacion filtro
banda prototipo paso bajo

3.3.3 Paso 2: Obtenemos el orden del filtro y los coeficientes

Una vez que tenemos el filtro normalizado en frecuencia f, y en impedancia Z, se tienen las
siguientes restricciones de disefio:
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L,=05dB f =1
L,>25dB f,

Ahora necesitamos obtener el orden del filtro y si recordamos en las especificaciones se ha
decidido que el orden del filtro sea menor de seis. Ya que tenemos un filtro con rizado de 0,5 dB
en la banda de paso del tipo Chebyshev, buscaremos en las graficas de Chebyshev el orden del
filtro que nos permitan satisfacer las restricciones impuestas dados los valores del eje de
abscisas siguientes:

Nota: Cogeremos el menor de los dos valores
obtenidos ya que es el mads restrictivo, es decir, si

YA = f —0,3207 para un valor de 0,3186 conseguimos una

—=1= “ atenuacion de 20 dB si el orden del filtro es 5 para

h f'=f, = 03186 ese mismo orden de filtro la atenuacion conseguida
sera mayor.

Si miramos la grafica, se puede comprobar que para el orden n=6 se tiene una atenuacion de
aproximadamente 25 dB, esto es, L, = 25dB mientras que para n=5 estariamos por debajo de
las especificaciones. Por lo tanto tomamos n=6 como orden del filtro con lo que tenemos un
margen razonable de atenuacién en f, y f, para absorber errores que se puedan producir en la

fabricacion.

g
\'." T TRTTIIFTRrTE—————y
e e aats
Er———— ,‘-,';;
b LS S PR L .f?_—" et
el il
| Fo
EEEL 3 p=l
104335 'F..E.l'.l',.',l:
2 it SR
i Ee
001 002 oos  aa 0.2 0.3 05 1.0 20 3D &0 7.0100
“F
ik
I"I'l

Figura 3.3-3 Tabla de Chebyshev para un rizado de 0.5 dB

Una vez obtenido el orden del filtro buscamos en las tablas de Chebyshev para un rizado de 0,5
dB en la banda de paso y un filtro de orden n=6 los coeficientes de los elementos que componen
el filtro normalizado. Al ser un filtro de orden 6 tendremos 6+1 componentes (6 bobinas y
condensadores y una resistencia) o lo que es lo mismo 6+1 coeficientes:
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g, =1.7254 g,=12479 g,=206064 g,=13137
g, =24758 g.=08696 g, =19841

Con estos coeficientes obtenemos el filtro paso bajo prototipo con componentes. Hay dos
formas de disefio:

o Empezando con condensador en paralelo

o Empezando con bobinas en serie.

,\/\/\I (YY) (YY) (YY)

|
—2> 24 26 § g7

v,

Figura 3.3-4 Filtro prototipo paso bajo

Hay que tener en cuenta que esos coeficientes g; son los valores de los componentes del filtro
paso bajo normalizados en frecuencia f, y en impedancia Z,. Hemos comentado que hay dos
formas de empezar el circuito, nosotros comenzaremos con bobinas en serie como aparece en la
Figura 3.3-4.

Como veiamos en el apartado 2.4.1.3.1 de teoria, en el caso de que deseemos implementar el
filtro paso banda con elementos concentrados (bobinas y condensadores), solamente tendriamos
que desnormalizar ahora el filtro en frecuencia y en impedancia para obtener el filtro final pero
como vamos a implementarlo con lineas de transmision, lo que haremos sera convertir el
prototipo paso bajo formado por bobinas y condensadores en un circuito equivalente formado
por condensadores paralelo con inversores de admitancia (empezamos por bobina serie en el
paso anterior).

W= ” —
~ ™ | 0= | 2
|

Figura 3.3-5 Filtro prototipo paso bajo con inversores de admitancia y condensadores en paralelo.

Al
al

Podemos obtener las constantes de inversion empleando las siguientes formulas:

C C

— |C
Jo = _;Ji,ilz—;JN,le -
& : VEi8in : EnE N+

Sabiendo que C= %
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Joo [Am5—_ an ATI

. E—— i = |—
i,i+l > N,N+1
2g, T 2)gg i 28NN

Jy =0.1909 J, =0,0233 J, =0,0190 J,, =0,0185

J,s =0,0190 J, =0,0233 J, =0,1490

3.3.4 Paso 3: Deshacemos la transformacion.
Desnormalizacion en Frecuencia

El siguiente paso consiste en desnormalizar en frecuencia (no en impedancia) y pasar del filtro

prototipo paso bajo a un filtro paso banda normalizado en impedancia. Para ello se emplean las
siguientes equivalencias:

L L c — I = 1
e |:> _IYY‘§1__| P L= ; Cg =——
Aw, Lsw,

— T — - — C = 1
—d |:> C, =/ L, Co=p i L==—
W, Cp W,

Haciendo esto obtenemos el siguiente circuito equivalente:

AV — N

_ | et

v Jo |

Il
al

Tenemos ahora 3 posibilidades a la hora de construir un filtro de microondas con lineas de
transmision:

o Utilizar lineas de transmision de A/2 como resonadores mas lineas de transmision con
bobinas en paralelo como inversor (Figura 3.3-6).

o Usar lineas de transmision de A/2 como resonadores mas lineas de transmision con
condensadores en serie como circuito inversor (Figura 3.3-7).

o Emplear lineas acopladas de A/4 en circuito abierto como inversor y la suma de ambas
lineas (forman 2/2) como resonador (Figura 3.3-8).
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Figura 3.3-6 Inversor con lineas de transmision mds bobina en
paralelo
| — 1 -7
e
Zﬂ F Zﬂ W'Cinv J
i

nv

Figura 3.3-7 Inversor con lineas de transmision mds
condensador

ZE=\1+J +7

Z0=N1+J -7

- — A4 —-—>

Figura 3.3-8 Inversor con lineas acopladas de 7/4

3.3.5 Paso 4: Obtener las impedancias par e impar de cada
linea acoplada y a partir de ellas la impedancia caracteristica

Se van a emplear lineas acopladas para el disefio ya que se consigue reducir considerablemente
el tamano del disefio final. Por lo tanto se deben calcular los valores de las impedancias par e
impar de las lineas acopladas empleando las formulas:

Ze=\1+J +7

Z, = 1+J -7
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Zo =1.1508
Zn =1.0236
Zo =1.0192
Zu =1.0187
Zos =1.0192
Zos =1.0236
Zo =1.1508

Zoi =0.8690
Z0 =0.977
Zo =0.9812
Zo =0.9817
Zos =0.9812
Zos =0.977
Z0 =0.8690

desnormalizamos en impedancia:

Z¢ =57.5389
Z¢, =51.1786
Z¢, =50.9590
Z¢, =50.9336
Z¢, =50.9590
Z¢ =51.1786
Z¢ =57.5389

70 =43.4489
7¢, =48.8486
72, =49.0590
Z¢, =49.0836
72, =49.0590
72, = 48.8486
70 =43.4489

Una vez obtenidos parametros eléctricos de las lineas podemos implementarlo en Microwave
Office empleando lineas ideales y realizar una simulacion para ver si nos dan los resultados
esperados con el modelo teorico:

CLIN

ID=TL1

ZE=ZE1 Ohm
PORT Z0=Z01 Ohm
P=1 EL=90 Deg
Z=50 Ohm  F0=1.42 GHz

GLIN
) 5 D-TL2
m ZE-ZE2 Ohm
20=202 Ohm ZE1-57.54 701-43.45

EL=90 Deg
ZE2-51.18 702-48.85
F0=1.42 GHz o ZE3-50.96 703-49.06
= ZE4-50.93 704-49.08

2 - 4 3
H W }—D—{ H ZE=ZE3 Ohm
Z0=Z03 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz CLIN
5 PR - 5 ID=TL4
H }—D—{ H ZE=ZE4 Ohm
Z0=Z04 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz CLIN
5 P 5 ID=TL5
H }—D—{ H ZE=ZE3 Ohm
Z0=Z03 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz CLIN
B PR 5 D=TL6
H }—D—{ v H ZE=ZE2 Ohm
Z0=Z02 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz CLIN
5 P 5 ID=TL7
H }—D—{ w H ZE=ZE1 Ohm
Z0=Z01 Ohm
EL=90 Deg
F0=1.42 GHz
2 . 4
H W }—D—<
PORT
P=2
Z=50 Ohm

Figura 3.3-9 Filtro paso banda con lineas acopladas ideales.
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Filtro Ideal

amy =y =y — =

-50
-A- DB(|9[1,1])) *
-100 Filtroldealv0_0
++ DB(IS[2,1])
Filtroldealv0_0

-150
-200
-250
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Frequency (GHz)

Figura 3.3-10 Simulacion filtro paso banda con lineas acopladas ideales
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_— 1.437 GHz
-3dB

Figura 3.3-11 Simulacion filtro paso banda con lineas acopladas ideales

Si recordamos las especificaciones de filtro que se quiere construir eran las siguientes:
o Banda de paso:
»  f1=1405 MHz, f2=1436 MHz
»  fa=1400 MHz, fb=1441 MHz
o Rizado en la banda de paso: Lp=0.5 dB maximo
o Atenuacion en la banda atenuada: La>20 dB
o Orden del filtro: n <6
o Bandas de transicion: 5 MHz
Como se puede ver tras las simulaciones, con el filtro ideal implementado en Microwave Office

se cumplen las especificaciones del disefio iniciales pasaremos ahora a implementarlo con lineas
reales.
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3.3.6 Paso 5: Obtener los parametros fisicos de cada linea
(ancho, longitud y separacion entre lineas)

A partir de los parametros eléctricos de las lineas podemos obtener sus parametros fisicos
mediante el uso de tablas (Figura 3.3-13) como vimos en teoria. También se puede usar alguna
de las herramientas disponibles en los softwares de disefio. Nosotros empleamos la herramienta
LineCalc de ADS que permite calcular las dimensiones fisicas de las lineas a partir de sus
especificaciones eléctricas y viceversa. Para esto habra que introducir primero los parametros
fisicos del sustrato empleado. En la siguiente figura se muestra un ejemplo.

i LineCalcfuntitled

File Simulation Options  Help
mli=lENE
Component
| Tepe [MCLIN | D |MCLIN: MCLIN_DEFAIULT |
Substrate Parameters
Fhyzical
ID IMSUE_RTHO0E -] W [1.800200 [rm  +]
- e ] B f [1178280 [rm ]
M [0 ] =1 [22.637500 fom | ke
H [z [mm =] = _| A|"| k2
o1 330434 fom =] iiteses [l Calculated Resuls
T [0003 fmm =] _ ™ KE = 4.792
Cond  [27e7 I | Electrical KO =334
R o )
Component Parameters 20 [43.4489 |Dhm ﬂ SkinDepth = 0.032 mil
it [1.420 [GHz =] z0 [50.000079 [Obm =]
| [N =] CDB  [q7107158 | =]
I i ] E_Eff  [g7.378900 [deg =]
[alues are consistent

Figura 3.3-12 Detalle del programa linecalc de ADS.

Separacién de lineas normalizada s/h

¥
Zo(S)

0 / s j ot 110 130 150 170
\ o
o gg08  ZD)

Figura 3.3-13 Grdficas para obtener las dimensiones de las lineas acopladas a partir de las
impedancias par e impar.

Asi, para cada una de las impedancias par e impar vamos sacando las dimensiones
fisicas:
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w=1.75132mm
Z;, =57.5389 Z;, =43.4489¢s5 =1.230590mm

[ =25.3874mm
w=1.79887mm
Zy, =51.1786 Z;, = 48.84864 5 = 5.65964mm
[ =25.2074mm
w=1.7976mm
Zy;; =50.9590 Z7, =49.05904 s = 6.84898mm
[ =25.2013mm
w=1.79735mm
Z,, =50.9336 Z;, =49.08364 s =7.02749mm
[ =25.1998mm
w=1.7976mm
Z;s =50.9590 Z;, =49.0590< s = 6.84898mm
[ =25.2013mm
w=1.79887mm
Zys =51.1786 Z;, = 48.84864 s = 5.65964mm
[ =25.2074mm
w=1.75132mm
Zy;, =57.5389 Z;, =43.44897 s =1.230590mm
[ =25.3874mm

3.3.7 Paso 6: Simular el comportamiento del filtro

Una vez que tenemos las dimensiones fisicas del filtro podemos implementarlos con lineas
reales en Microwave Office y simular para comprobar si obtenemos los valores predichos
teoricamente. Trasladamos el filtro a Microwave Office empleando lineas Microstrip acopladas
del tipo MCFIL ya que tienen en cuenta los efectos que se producen al dejar en circuito abierto
dos de los puertos del acoplador direccional y estan especialmente indicadas para emplearlas en
el disefio de filtros de microondas. Afiadimos un par de lineas a la entrada y a la salida de 50
Ohm de impedancia para unir los conectores, colocamos también entre cada una de las lineas
acopladas el elemento MSTEP para simular el efecto del cambio de tamafio de las lineas.

Si simulamos el filtro implementado con lineas reales en Microwave Office obtenemos la
siguiente respuesta en frecuencia de los parametros S:
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Filtro Lineas Reales
0
/ / / / / / / W\/// / / /
1.389 GHz 1.4204 GHz
100 -19.9dB /| — |-97.06dB
7 =
‘Bﬁ,ﬁn\ﬂ
— 5
-200 =
) -2 DB(IS[1,1])) *
A Filtro Lineas Reales
= = DB(S[2.1]) *
i Filtro Lineas Reales
-300
1 1.2 1.4 1.6 1.8
Frequency (GHz)

Figura 3.3-14 Filtro paso banda con lineas reales sin optimizar.

Como se puede apreciar han variado considerablemente los resultados al pasar el filtro del
modelo ideal al modelo real con pérdidas. Por lo tanto, el siguiente paso consistira en la
optimizacion del modelo real para intentar ajustarnos mas a las especificaciones.

3.3.8 Paso 7: Optimizar el disefio para lograr los objetivos
deseados

Para esta optimizacion se tomaran como variables a ajustar los anchos, longitudes y separacion
de las lineas acopladas. Los objetivos de la optimizacion deberan ser tales que acerquen el
resultado final a las especificaciones de disefio del filtro:

o Banda atenuada: [1-1,39]U[1.442-1.8] GHz

o Reflexion méaxima de la sefial incidente: |S11| =1=0dB

o Atenuacion de la banda atenuada: |S21| < -30dB

o Banda de paso: [1.4-1.441] GHz

o Adaptacion en la banda de paso |S1 l| <-20dB

o Atenuacion maxima en la banda de paso de 0.5 dB |S 21| >—0.5dB

El método del gradiente conjugado a la hora de optimizar el disefio para obtener la solucion de
coste minimo. Después de optimizar obtenemos los resultados que aparecen en la siguiente
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tabla para las dimensiones fisicas de las lineas acopladas y las lineas de entrada y salida del
filtro:

Lineas Acopladas Lineas de 50 Q
W;=1.181 S1=0.564 L,=24.842 Win=1.83
W2=1.73 Sz=3023 L2=25.01 Lin=6.14
W5=1.898 S;=4.109 1;=24.45
W,=1.872 S4=4.009 1,=24.92

Tras la simulacion podemos comprobar que los resultados se han podido mejorar
sustancialmente:

Filtro Lineas Reales Optimizado
0
’ 4
50 1.4204 GHz 1.4204 GHz
-5.651 dB ~ 1-33.59dB
I/l
-100 -
N
1 - g
-150 2 -+ DB(IS[2,1])) *
Filtro Lineas Reales Optimizado
B & DB(IS[1,1]) *
h Filtro Lineas Reales Optimizado
-200
1 1.2 1.4 1.6 1.8
Frequency (GHz)

Figura 3.3-15 Filtro con lineas reales optimizado y con pérdidas
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Filtro Lineas reales sin perdidas
O [ T T T T |- T T 0
-50 1.4204 GHz \ 1.4204 GHz
-2.793 dB A 1-20.9 dB
-100 A A
150 P -5 DB(S[1,1]) *
£ Filtro lineas reales sin perdidas opt
A -+ DB(IS[2,1])) *
Filtro lineas reales sin perdidas opt
200 -
1 1.2 1.4 1.6 1.8
Frequency (GHz)

3.3-16 Filtro lineas reales optimizado y sin pérdidas

3.3.9 Paso 8: Creacion del Layout

Una vez disefiado, simulado y optimizado generamos el layout del filtro con Microwave Office:

—

188.1 mm

Figura 3.3-17 Layout Filtro
Como se ve en la figura el tamafio del filtro es demasiado grande por lo que no se fabricara. Se

propone para futuros proyectos reducir las dimensiones del mismo usando Filtros Hairpin u otro
tipo de técnicas.

216



Figura 3.3-18 Layout Filtro 3D
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Capitulo 4
Conclusiones y Lineas Futuras

4.1 Conclusiones

En este proyecto fin de carrera se ha demostrado que podemos disefar y fabricar un
amplificador de microondas en la banda de 1420MHz, haciendo uso de los recursos que
tenemos en nuestra Universidad. Por un lado, usando la teoria de disefio de
amplificadores de microondas desarrollada en asignaturas de la carrera como
Transmision por Soporte Fisico o Disefio de Subsistemas de Radiofrecuencia. Por otro,
empleando un software de simulacion y disefio asistido por ordenador de circuitos de
alta frecuencia (Microwave Office). En particular, es esencial el uso de este tipo de
programas para tener en cuenta los efectos de las lineas de transmision reales. Con este
tipo de programas podemos optimizar los circuitos empleando diversas técnicas para
ajustarnos a restricciones de disefio. Esto es de gran utilidad ya que normalmente al
pasar del modelo ideal de un circuito a su modelo real el comportamiento del mismo
varia considerablemente y es necesario realizar ajustes que se llevan a cabo con mayor
facilidad empleando este tipo de herramientas de optimizacion.

El objetivo principal del proyecto era el disefio, simulacion y fabricacion de un
amplificador de bajo ruido de una tunica etapa. Este ha presentado en las simulaciones
unos valores de S;;=-58.96 dB, S;,=-56.18 dB, una ganancia S,;=13.8 dB, un
aislamiento S;,=-17.94dB y un factor de ruido NF=0.4676 dB dB a la frecuencia de
1420.4 MHz y un ancho de banda a 3dB para el S21 de 977 MHz, y para el S11 de 12
MHz y S22 de 14 MHz.

Una vez que vimos que éramos capaces de fabricar el anterior circuito, y a pesar de
haber cubierto los objetivos iniciales del proyecto, pensamos en la posibilidad de
aumentar la ganancia del dispositivo disefiando un amplificador de dos etapas, de modo
que, basandonos en las formulas de Friiss, la primera etapa fuera de bajo ruido y la
segunda de maxima ganancia. Asi, para el amplificador de dos etapas los resultados de
las simulaciones eran S;;= -65.86dB, S;,=-56.18 dB, una ganancia S,;;=31.567 dB, un
aislamiento S;; =-40.11 dB y un factor de ruido NF=0.57758 dB a la frecuencia de
1420.4 MHz. También se obtuvo a esa frecuencia central un ancho de banda a 3dB para
el S21 de 191 MHz, y para el S11 de 150 KHz y S22 de 310 KHz.

Una vez disefiados, simulados y optimizados, se paso a la fabricacion de los prototipos
usando tecnologia microstrip. Se ha usado un transistor de tipo MESFET de Arseniuro
de Galio (GaAs), en concreto el ATF 35143 de la casa Agilent Technologies, y un
substrato de tipo Duroid RT6006 ( &€ =6.15£0.15 , H=1.27, T=0.035 mm,
Tand=0.0027). Para la fabricacion, se ha usado una maquina fresadora modelo LPKF
Protomat C20/S.

Utilizando los equipos de medida del laboratorio (analizador de redes HP8714ES y
medidor de ruido HP8970B de Agilent) se han podido medir las propiedades eléctricas
de los amplificadores disefiados.

219



El amplificador de una etapa ha presentado en las medidas unos valores de S;;=-21.827
dB, S»=-9,54 dB, una ganancia S;;=8,173 dB, un aislamiento S;; = -12,4 dB y un
factor de ruido NF = 2.45dB a la frecuencia central, con un ancho de banda a 3dB para
el S21 de 1,2 GHz, y parael S11 de 54 MHz y S22 de 370 MHz.

Para el amplificador de dos etapas los resultados han sido: S;;=-6 dB, S;=-6 dB, una
ganancia S;;=12 dB, un aislamiento S;,=-39.5 dB y un factor de ruido NF=2.4dB a la
frecuencia central, con un ancho de banda a 3dB para el S21 de 1,2 GHz, para el S11 de
330 MHz y para el S22 de 200 MHz.

La siguiente tabla resume los resultados teéricos y experimentales obtenidos para los
dos prototipos disefiados (amplificador de una etapa y amplificador de dos etapas).

BWi3sg BWj3gg | BWigs

[S11] [S12] |S21] S22 (S11) (S22) (S21)

Simulacion | -58.96 | -17.94 | 13.8 | -56.18 | 0.46 1\/%1%12 14 MHz | 977MHz
Mediciones | -21.82 | -12.4 | 8.173 | -9.54 24 1\/?14-‘12 370MHz | 1,2GHz

Tabla 4.1-1Resultados finales amplificador de una etapa

BWiasg BWjgs | BWigp
ISua| Stz S24] S22 (S11) (S22) (S21)

Simulacion | -65.86 | -40.11 | 31.567 | -59.76 | 0.57 | 150KHz | 310KHz | 191MHz

Mediciones -6 -39.5 12 -6 2.4 | 330MHz | 200MHz | 1,2GHz

Tabla 4.1-2 Resultados finales amplificador de dos etapas

Hay que hacer notar que este proyecto fin de carrera supone el primer intento por parte
del grupo de investigacion en el que se ha desarrollado (GEAT, Grupo de
Electromagnetismo Aplicado a las Telecomunicaciones) para disefiar circuitos activos
de microondas. Ha sido por tanto un gran logro haber podido disefiar un primer
prototipo con una respuesta tan satisfactoria. De esta manera hemos obtenido unos
resultados muy positivos que nos animan a seguir desarrollando los circuitos de
microondas que forman parte del radiotelescopio. Alin asi, tenemos que mejorar mucho
la respuesta de este amplificador para su aplicacién en un radiotelescopio. En concreto,
es imprescindible disminuir la figura de ruido, que ha salido en las medidas muy por
encima de lo que predecian las simulaciones. Asi mismo, la ganancia y la adaptacion
(sobre todo la de salida, Sy,), deberian ser mejoradas para poder recibir las débiles
senales del espacio exterior.

Ante estas medidas de ruido algo alejadas de los valores augurados por las simulaciones nos
planteamos medir un amplificador comercial con el medidor de ruido empleado en este proyecto
con el fin de determinar si esas diferencias eran normales. El amplificador empleado fue el
ZHL-42 de “Mini-Circuits”. Los resultados obtenidos se muestran en la siguiente tabla:
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Especificaciones Mediciones con el medidor de ruido HP8970B

Frecuencia Fabricante y fuente de ruido HP346B Diferencia
(F, dB) (1:)) (dB)
700 8.63 9.58 0.95
814 8,12 9.3 1.18
1020.8 7.74 9.4 1.66
1280.1 7.54 9.58 2.04

Como se puede ver, ain en amplificadores comerciales existe una variacién entre las
especificaciones del fabricante y los valores medidos con el medidor de ruido disponible en el
laboratorio que pueden ser de hasta dos decibélios. Estas diferencias se pueden deber tanto al
amplificador como al aparato de medida. Con esto pretendemos dejar constancia que a pesar de
que una diferencia de dos decibélios en al medida de ruido entre los valores simulados y los
medidos pueda parecer grande en teoria, en la practica, debido a las peculariedades de los
circuitos de microondas, no lo es.

Finalmente, cabe decir que se han conseguido los objetivos iniciales del proyecto que concluian
con la fabricacion y medida del amplificador de una etapa e incluso se han superado al afadir el
disefio, simulacion, fabricacion y medida de un amplificador de dos etapas a la misma
frecuencia para aumentar la ganancia final. Ademas, aunque no entraba dentro de los objetivos
del proyecto, también se ha realizado el disefio, simulacion y optimizacion de un filtro de
microondas en la misma banda de frecuencias que no se fabrico finalmente por motivos de
tamafo.

Dejamos para un futuro PFC la mejora de las caracteristicas de este prototipo, en especial la
mejora de la adaptacion a la salida (S22) y de la figura de ruido (NF). Para ello se proponen
varias opciones de mejora en el siguiente apartado de lineas futuras.

4.2 Lineas Futuras

Después del proceso de disefio, de los resultados obtenidos y de la experiencia adquirida
se pueden proponer una serie de lineas futuras para disefios posteriores del amplificador
y del filtro.

En primer lugar, dado el gran tamafio final del amplificador de una y dos etapas
fabricados, se propone que en futuros disefios se considere el empleo de elementos
concentrados, bobinas y condensadores, en vez de lineas de transmision como redes de
adaptacion ya que las dimensiones fisicas podrian verse reducidas considerablemente.
El problema principal del uso de este tipo de elementos, como ya se comentd en su
momento, estd en el hecho de que tras la optimizacion del circuito podemos obtener
valores para estos componentes no normalizados y la aproximacion que hagamos al
colocar los componentes normalizados durante la fabricacion puede provocar
variaciones en los resultados simulados. Una solucidn posible vendria de emplear redes
de adaptacion con elementos concentrados y con lineas de transmision de modo que
después de optimizar aproximemos los valores de los componentes a su valor
normalizado mas cercano y volvamos a optimizar pero esta vez variando inicamente los
tamafios de las lineas y dejando invariables los valores normalizados de los
componentes concentrados.
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Otra solucion posible ante el problema de tamafio excesivo podria ser realizar una
optimizacion del espacio ocupado por los componentes variando su posicion
manualmente y sirviéndose de elementos como los BENDS para curvar las lineas.

Otro gran inconveniente que tuvimos fueron las grandes dimensiones del filtro disefiado
lo que nos impidi6 llevarlo a la practica ya que se hubiera tenido que emplear
practicamente una placa entera en su fabricacion con los costes acarreados. Por esto, se
proponen para futuros disefios de filtros de microondas el empleo de técnicas para
reducir el tamafio final del filtro como pueden ser los filtros del tipo Hairpin.

También se comentd que durante el proceso de fabricacion se habian tenido muchos
problemas con el sustrato empleado, Duroid RT6006, que a pesar de tener unas
caracteristicas muy buenas para su uso el uso en el amplificador de microondas de bajo
ruido como era su baja tangente de pérdidas, presentaba varios inconvenientes: un coste
elevado, habia que pedirlos a Estados Unidos con los retrasos que eso supone y sobre
todo resultaba muy problematico a la hora de manejarlo ya que la maquina no hacia el
vaciado del cobre facilmente, teniendo que hacer varias pasadas y desgastando las
brocas rapidamente. Por todos estos problemas comentados, se recomienda que en
proyectos venideros se tengan en cuenta otros sustratos que mantengan las buenas
caracteristicas del empleado en este proyecto pero no presenten tantos inconvenientes.

Al realizar las medidas reales de nuestros amplificadores con el analizador de redes y
después de los resultados obtenidos también nos podemos preguntar si el instrumento
empleado para medir funciona correctamente o si los parametros S proporcionados por
el fabricante coinciden con los del transistor. Pues bien, para evitar posibles errores del
instrumento o del fabricante y saber a ciencia cierta que el comportamiento de nuestro
circuito depende unica y exclusivamente de nuestro proceso de disefo y fabricacion se
propone realizar la caracterizacion de los parametros S del transistor “in situ”, mediante
calibracion TRL, de manera que se pueda tener en cuenta la respuesta real del transistor
y realizar un disefio mas realista. Hay que tener en cuenta que en el presente PFC se ha
usado una tabla de parametros S del transistor ATF35143 proporcionada por el
fabricante, para una tension y corriente de alimentacion dadas (Vds=2V, Id=10mA),
Este modelo puede tener diferencias notables respecto de la respuesta real. Estas
diferencias podrian ser las causantes de la discrepancia en las respuestas del circuito
simulado y del circuito real, en especial del Sy,.

Debido a las particularidades de las sefiales que se pretenden medir con el
radiotelescopio, sefiales de muy poca ganancia, se hace imprescindible que el nivel de
ruido del amplificador sea lo mas pequefio posible por lo que también se podria
considerar el empleo de técnicas para reducir el nivel de ruido como puede ser técnicas
de criogenizacion o refrigeracion del circuito que disminuyan el ruido térmico.
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