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1 Introduccién

La educacién en el campo de microondas, basada en los fundamentos del electromag-
netismo, ha sido reconocida como un nicleo esencial en la ensenanza de las ingenierias
eléctricas y electrénicas durante los ltimos anos.

Dado que las t¢enicas de microondas se desarrollaron rapidamente durante y después
de la Segunda Guerra Mundial, se introdujeron los cursos de microondas en los planes
de estudios de las ingenierias eléctricas y electrénicas en todo el mundo. Con el fin
de la Guerra Fria. la globalizacién de la industria y la emergente necesidad de las
comunicaciones inaldmbricas en todas las facetas de la sociedad. la tecenologia de mi-
croondas ha migrado de los sistemas militares a los sistemas industriales, comerciales
y civiles. Donde los sistemas de comunicaciones han sido ampliamente beneficiados

por esta tecnologia.

El espectro de microondas se define como la parte del espectro donde las ondas
clectromagnéticas ticnen longitudes de onda entre 1 m y 1 mm. que corresponden
a las frecuencias e 300 Nz a 300 GHe.

Las microondas tienen atributos que las hacen particularmente aitiles para ciertas
aplicaciones.  La ganancia de la antena es proporcional a su dimension eléctrica:
con lo cual i altas frecuencias es posible obtener una mayor ganancia. Ademas, las
microondas se propagan a traves de la wonosfera con pérdidas minimas. aunque ciertas
frecuencias en particular puceden ser atenmadas por la atmdsfera o la lluvia. A altas
frecuencias se presentan varias resonancias moleculares. atdrmicas v nucleares que son
base para la aplicacion de Las microondas en el cocimiento de alimentos v en los

campos medico e mdustrial,

Las microondas son de especial importancia en el drea de las comunicaciones, donde
la posibilidad de ubicar un mayor numero de canales de transmision en altas frecuen-
cias estd presente, dando como resultado el aumento de la cantidad de informacién
transmitida.

Un sistema de comunicacion inalambrica, generalinente estd compuesto de un trans-
misor que alimenta a la antena encargada de transmitir las senales que finalmente
Hegan a la antena del receptor.

El sisteina receptor se encargara de amplificar, filtrar. demodular v procesar la infor-
macion de la senal recibida.

Un factor hmportante en la calidad de recepeion de la senal es la relacidn senal a ruido
a la entrada del demodulador. St el nivel de la senal no es lo suficientemente alto la
calidad resulta ser pobre e incluso se corre el riesgo de que el sistema no opere.

Esto se debe principahmente a que el nivel de la senal de entrada es generalmente muy
pequerio v ademads estda contaminado por ruido de otras fuentes.
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El Amplificador de Bajo Ruido (ABR) es un bloque importante en un sistema de
recepcién. Su funcién es la de proporcionar ¢l primer nivel de amplificacién de la
senal recibida en su entrada sin incrementar significativamente el nivel de ruido.

La aplicacién de un AB R a la entrada del receptor permitird el incremento de su
sensibilidad, teniendo como una caracteristica principal una figura de ruido baja, la
cual determinara predominantemente la figura de ruido de todo el sistema.

El ABR determinara la figura de ruido (NF) y la relacién de onda estacionaria
(ROE) en la entrada del sistema. va que el ABR es ¢l primer bloque al cual alimenta
la senal de la antena.

Este trabajo presenta el discno de un ABR con acoplamiento simultdneo de ruido y
ganancia. con buena estabilidad en un intervalo de frecuencias, utilizando una confi-
guracion cascodo en donde se aprovechan las ventajas inherentes de la realimentacién.

El amplificador de bajo ruido para la banda L en el intervalo de 1.4 a 1.545 GHz se
disena para una figura de ruido menor a 0.5 dB y una ganancia de potencia mayor
a 25 dB3. Mientras que las relaciones de onda estacionaria a la entrada y a la salida
deberdn estar por debajo de 2.

La presentacion del trabajo estd dividido en 3 partes, la primmera cubre la teorfa
general de los AB AR que incluye la teoria de bipuertos. lineas de transmisién, teorfa
de ruido. acoplamiento de impedancias ¥ las generalidades del amplificador cascodo.

La segunda parte se enfoca en la teorfa del acoplamiento simultdneo mientras que en
la tercera parte se desarrolla el diseno del amplificador de bajo ruido.

Finalmente se presentan los resultados y conclusiones asf comno las referencias y anexos
citados en ¢l trabajo.




2 Antecedentes

En el analisis de circuitos de microondas generalmente la teorfa de circuitos clésica
no puede ser usada directamente para resolver los problemas de las redes eléctricas,
debido a que las aproximaciones de considerar modelos de pardmetros concentrados
no son vilidas en redes donde las dimensiones ffsicas de los elementos que la con-
forman son del orden de las longitudes de onda de la serial, teniendo as{ cambios
significativamente grandes de voltaje y de fase a través de los componentes.

Los sistemas de electrénica de alta frecuencia son generalmente sistemas de parame-
tros distribuidos y su andlisis parte de la teorfa electromagnética descrita por las
ecuaciones de Maxwell v sus soluciones.

Sin embargo, desde ¢l punto de vista de facilitar una simulacién numeérica, la teorfa
de bipuertos provee una descripeion completa de cantidades terminales como son el
voltaje v la corriente para determinar el desemperno de la red eléctrica en un amplio
intervalo de frecuencias.

Asimismo, la teorfa de lincas de transmisién y la de acoplamiento de impedancias
ofrecen la base para el diseno de las redes de entrada y de salida en cada etapa de

amplificacidn.
2.1 Redes de Bipuertos

Las redes eléctricas pueden ser definidas por el nuamero de terminales externas que se
encuentran disponibles para su medicién y andlisis. Un par de terminales sencillas es
una red de un puerto, dos pares de terminales o dos terminales con respecto a tierra

representan un bipuerto. etc.

e ' ; 13
:»———-—-—1‘ e )
+ +
" Bipuerto e
p-SR 3

Figura 2.1 Bipuerto.



La red mds comin encontrada en el andlisis y disefio de circuitos es el bipuerto. Esta
red puede ser descrita por un conjunto de 4 pardmetros independientes que estdn
relacionados con los voltajes y corrientes en las terminales.

Las representaciones de bipuertos mas comunes son por medio de pardmetros de
impedancia (Z), de admitancia (YY), de transmisién (ABCD) y parametros hibridos
(H) {1].

2.1.1 Pardmetros Z

El bipuerto de la figura 2.2 puede ser descrito mediante las siguientes ecuaciones

Vi = Zul, + Zyolo (1)
Vo = Zalhh + Zls
]l 12
.S -
o— o
+ +
A
12
v, zll , v,
21 22
P o

Figura 2.2 Representacién de un bipuerto por pardmetros Z.

1) 1% )(4]
V2 Zn Zax Iz

donde los coeficientes Z,, son determinados al hacer circular la corriente /, en el puerto
4, manteniendo en circuito abierto ¢l puerto opuesto (Ix = 0, k # j) y midiendo el
voltaje de circuito abierto en el puerto i; los pardmetros Z,; son las impedancias de
entrada vistas desde el puerto i {2}

o de forma matricial

(3)

Iyl =0 katj



resolviendo se tiene

| |
Zu = -]—1 212 = 1.—1
1 172=0 2 11=0
(4)
V |%
Zay = 1—2 Zyy == '1—2'
11/3=0 2ih=0

2.1.2 Pardmetros Y

Para el bipuerto de la figura 2.3 los pardmetros se definen por

I, = Yuwi + Y Ve (5)
I, = YV + Yl
Il 12
— -——
+ +
Y Y
-
v, i 11 12 v,
i Yo Yo
O ——— &

Figura 2.3 Representacién de un bipuerto por pardmetros Y.

o de forma matricial

l’ ]l — )'ll }’12 !’ "’l 1 (6)
| £ Yo Yo |l V%]
similarmente. los coeficientes Y, son encontrados al aplicar el voltaje V), en el puerto
7, manteniendo en corto circuito el puerto opuesto (Vi = 0, & # 7) ¥ midiendo la

corriente de corto circuito en el puerto 1 {2}

Y, = I (™
h



resolviendo

I,
Y= —
‘/1 Vo=0
Ia
Yo =—
‘/1 Vo =0

Y12

V2

V;=0

V, =0

(8)



2.2 Lineas de Transmisién

Las lineas de transmisién son los elementos pasivos bdsicos en el diseno de circuitos
para microondas. Pueden ser usadas para transmitir senales de microondas de un
punto a otro o para construir acopladores direccionales, filtros, divisores de potencia,

cte.

Las lineas de transmision son también usadas extensivamente para acoplar redes en
cl diseno de amplificadores para microondas. osciladores y mezceladores.

A bajas frecuencias. donde la longitud de la linca de transmision es mucho mas
pequena que la longitud de onda de la senal. el voltaje v la corriente a traves de
la linea pueden ser considerados como constantes. A altas frecnencias la longitud
de onda de la senal es comparable con la dimension fisica de la Hnea, Por o que
la corriente no pueden ser considerados constantes, ademsis, o] voltaje y

el voltaje v
variaran a lo largo de la lnea debido a los efectos de la ecapacitancia e

la corriente
inductancia distribuidas en la hinea {14,

2.2.1 Mlodelo Eléctrico para una Linea de Transmision

cave

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

Il L
— > —
.- . 3 - . \-ﬂ‘ "‘{\:"C‘/\\ o
* o Ras s & 5 g
vl <GA: e CAz MEeAn
_ . f -
e I e
L] R P s

Figura 24 Voltaje v corriente en una linea de transmision.,

Como s mostrado en la figura 2.1, una linea de transmision os generalmente es-
quematizada como una linea bifilar. va que las lineas de transmision para el modo
de propagacion transversal electromagncético (T E M) requicren al menos dos conduc-

tores.



Un diferencial de longitud Az es modelado como una red eléctrica de pardmetros
concentrados tal y como se muestra en la figura 2.5, donde R, L, G y C son cantidades
en unidades por longitud definidas como

e R, Resistencia en serie para ambos conductores, ) /m.

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

e G, Conductancia en derivacién, S /m.

e C, Capacitancia en derivacién, F /m.
donde las unidades . H, S, y F tienen por nombre Ohm, Henry, Siemens y Farad
respectivamente.

La inductancia en serie L representa la inductancia mutua total de los dos conduc-
tores, mientras que la capacitancia en derivacion C es debida a la proximidad de
los dos conductores. La resistencia en serie R es debida a la conductividad finita de
los conductores, mientras que la conductancia en derivacién G es debida a las pér-
didas dieléctricas del material entre los conductores: por lo tanto R y G representan
pérdidas {2].

iz, 1)
v
4
vz, ti
/
-« Az >

Figura 2.5 Circuito equivalente.
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2.2.2 Propagacién de Ondas en Lineas de Transmisién

El voltaje y la corriente a traveés de la linea de transmisién cumplen con las siguientes
ecuaciones (2]

_d_‘%:fz_) = —(R+jwL)I(2) (9)
d’d(zz) = —(G+jwC)V (2) (10)

al resolver simultdneamente dichas ecuaciones se obtienen las ecuaciones de onda para
I(z)y V()

d*V (z)

2 =V () = 0 (11)
TIE 1@ = o0 (12)

donde v es la constante compleja de propagacién y estd en funcién de la frecuencia

~=a+j8=V(R+ jwlL) (G + jwC) (13)

La constante de atenuacién a esta dada en Nepers por unidad de longitud mientras
que la constante de fase 3 estd dada en radianes por unidad de longitud.

Las soluciones generales a las ecuaciones (11) y (12) son

Viiz) = Ve e (14)
I(z) = ;e + 177 (15)

donde los términos €% representan la propagacion de la ondas en la direccién +z, y
los términos €77 representan la propagacion de la ondas en la direccién —z. Aplicando
(9) a (14) se obtiene la corriente a traves de la linca

—_—
R+ juoL !

ST = Ve (16)

I(z) =

Comparando esta ecuacion con (15), la immpedancia caracteristica de la linea de trans-

mision Zp se define como
R+ ol R+ i
Zo = = 17
° ~ V& +jaC 17
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la longitud de onda es '
A= — (18)

y la velocidad de fase

I
>
<

(19)

2.2.3 Linea sin Pérdidas

Las soluciones anteriores son para el caso general de lineas de transmisidn, incluyendo
los efectos de pérdidas y observando que los valores de la impedancia caracterfstica y
de la constante de propagacién son complejos.

Sin embargo, en muchos de los casos prdcticos, las pérdidas en la lfnea son muy
pequenas v pueden despreciarse, resultando en una simplificacién de las soluciones
antes vistas [2].

Haciendo R = G = 0, la constante de propagacion es

y=a+ 33 =juoVv.LC (20)

mientras que la constante de fase y la constante de atenuacion resultan

3 = «VILC (21)

a = 0 (22
La impedancia caracterfstica se reduce a
L
Zy = \[ = 23
v=\Z (23)

que corresponde a un nimero real.

Las soluciones generales para el voltaje v la corriente de una linea sin pérdidas pueden
escribirse como

Vv (z) = Ve 232 "":,'-CJJ: (24)
1(z) = Vo mpse L Yo yas (25)
) = 5 -

12



siendo la longitud de onda

A= 2 (26)
T B WwVLC
y la velocidad de fase
w 1
v =B~ Tie (27)

2.2.4 Linea de Transmisién sin Pérdidas y con Carga

La figura 2.6 muestra una lfnea de transmisién sin pérdidas con impedancia carac-
terfstica Zp terminada en una carga Z¢, se asume que la onda incidente de la forma
V. Fe™19% es generada desde la fuente a z < 0.

Vizy, 1z

ZO, J5] I~ zZ

Figura 2.6 Linea de transmision con carga.

Se observa que la relacién de voltaje con la corriente para dicha onda es Zp. Pero
cuando la lfnea es terminada en una carga arbitaria Zo # Zp esta relacién debe ser
Ze.

El voltaje v la corriente totales en la carga para = = 0 son

V() V4V

= = 2
Ze=Twy " veous X (28)
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resolviendo para V,~ se tiene

- _Zc—Zo,. :
° T Ze+2Zp ° (29)

La amplitud de la onda de voltaje reflejada normalizada a la amplitud de la onda de
voltaje incidente se conoce como el coeficiente de reflexion (I')

Vo Ze—Z

TVr T Zo+ 2o (30)
El voltaje y la corriente totales para una lfnea pueden ser escritas rnediante
V(z) = V7 [c'l"‘ + I“(:JB’] (31)
| S 3:
I(z) = Z [e77P* — I'e???] (32)

De estas ecuaciones se aprecia que el voltaje y la corriente en una lfnea consisten de la
superposicion de una onda incidente v una onda reflejada, dichas ondas son llamadas
ondas estacionarias.

Cuando I es igual a O no existe la onda reflejada. Para obtener I' = 0, la impedancia
de carga Z¢e debe ser igual a la impedancia caracteristica Zg de la lfneca de transmision.
Cuando no existe reflexion de una onda incidente, se cumple con la condicién de
acoplamiento.

Si la carga es acoplada a la linea, I' = 0 v la magnitud del voltaje en la linea
N = |1t
V(=) = |V (33)
es un valor constante.

Cuando la carga no cumple con la condicion de acoplamiento, la presencia de la onda
reflejada provoca ondas estacionarias v la magnitud del voltaje en la linea deja de ser
constante

WA = [V e = V7] ]1 + Pem7%]
SRR ) WAl (34)
donde £ = —z es la distancia positiva medida desde la carga a z = 0 v ¢ es la fase del

coeficiente de refleccion (I" = I'f ¢?).

Este resultado muestra que la magnitud del voltaje oscila con la posicién de 2 a través
de la linea.

14



El maximo valor ocurre cuando e?(?-260 = 1

Vinax = !‘/a+l (1 -+ lFI) (35)
El mfnimo valor ocurre cuando e/(¢-280 — )
Vinin = |V,5] (1 = IT)) (36)

La relacién del voltaje mdximo con el voltaje mfnimo es llamada Relacién de Onda
Estacionaria (ROFE), la cual indica el nivel de desacoplamiento de la lfnea y se define
por

ROE = Vinax 1+ [T

Vinin 1 =T} (37)

La ROFE es un nimero real que se encuentra entre 1 < ROFE < oo, donde ROE =1
implica la condicién de acoplamiento.

El coeficiente de reflexion se ha definido como la relacion de la onda de voltaje reflejada
y la onda de voltaje incidente en la carga (£ = 0), pero puede ser generalizado para
cualguier punto £ sobre la linca de transmision.

Haciendo z = —£, el coeficiente de reflexion es
VeI
~ . L) o -238¢
I ([) - ‘/0.‘(333[ - l (O)e (38)

donde I' (0) es ¢l coeficiente de reflexion para z = 0.

A una distancia £ = — =z desde la carga. la impedancia de entrada vista hacia la carga
es
s Vo {23 r‘—]Ul] 1< r,—?j.’il
AL et SO | s UL et AN k)l g 2 (39)
I1(=0) Vo [e18€ — Ne—19¢] 1 — Fe—228¢

Una ecuaciéon mas itil resulta

Ze + 32 tan 3¢
Zrnt = ZO ’C J£0 5
Zo -+ _]Z(; tan ,3(

(40)

Esta ultima ecuacién es de suma importancia ya que provee la impedancia de entrada
de una linea de transmisién de longitud £ con una impedancia de carga arbitraria Z¢

(2]
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2.2.5 Pardmetros S

En el intervalo de microondas, los pardmetros Z y Y son muy complicados de medir.
La razén es que los circuitos abiertos y los corto circuitos para las sefales de micro-
ondas son muy dificiles de llevar a cabo debido a la inductancia y a la capacitancia

de la Ifnea.

Estas mediciones requieren de stubs sintonizados para cada una de las frecuencias, de
tal manera que se puedan reflejar circuitos abiertos o corto circuitos en las terminales
del dispositivo. Para dispositivos activos, como transistores o diodos de resistencia
negativa, las condiciones de corto circuito v de circuito abierto a menudo resultan en

oscilacion.

Para resolver estos problemas. los parametros de dispersion S son usados en frecuen-
cias de microondas.

Al igual que las matrices de impedancia y de admitancia para una red de n-puertos,
la matriz de dispersién proporciona una completa descripeién del red vista en sus

n-puertos.

Las matrices de impedancia y admitancia relacionan los voltajes y corrientes totales
en los puertos. mientras que la matriz S relaciona los voltajes de las ondas incidentes
y reflejadas.

Considerando el bipuerto de la figura 2.7, donde V' es la amplitud del voltaje de la
onda incidente en el puerto n y V7 es la amplitud de la onda de voltaje reflejado del

"

puerto 7.

La matriz S es definida en relacién de estas ondas de voltaje incidentes y reflejadas

como
\. Sn Sie w
[ V;— } - [ Sa Sz \/3:“' (41)
o de forma matricial

V=] =1s1[v7]

Un elemento especifico de la matriz § puede ser determinado mediante

-
S, = LA (42)

+

RUAS ket j
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donde el elemento S;; es encontrado al aplicar al puerto j una onda de voltaje incidente
VJ-+ y midiendo la amplitud de la onda reflejada V™ que sale del puerto i. Todos
puertos con excepcién del puerto j deberdn estar acoplados en la carga para evitar
reflexiones.

Por lo tanto S;, es el coeficiente de reflexién visto a través del puerto i cuando los
demds puertos estdn acoplados y S;; es el coeficiente de transmisién del puerto j al
puerto ¢ cuando los demds puertos estdn acoplados [2].

o——] ——o0
- . —
w vy
Bipuerto
" 23
-— et
o— T ®)
Puerto 1 Puerto 2

Figura 2.7 Ondas incidente y reflejada en un bipuerto.

resolviendo

Vi© Vi®
S = == Sz = =5

1 Vé‘ =0 2 l’l' =0

(43)

Vi, vy
Soy = = Son = =

W V" =0 Vi wr=0

La ventaja de usar los pardmetros S es que en lugar de estar referidos a voltajes
y a corrientes. estan relacionados con la potencias incidente y reflejada y no varfan
en magnitud a lo largo de la linea de transmisién sin pérdidas. Esto significa que
los pardmetros de dispersion pueden medirse en un dispositivo localizado a cierta
distancia del punto de interés.

Ademds los pardmetros S son medidos bajo la condicién de acoplamiento, evitando
las oscilaciones indeseables debidas a los circuitos activos {1].




2.2.6 Pardmetros ABCD

Las representaciones por parametros Z, Y y S pueden ser usadas para caracterizar una
red de microondas con un nimero arbitrario de puertos, pero en la préactica rmuchas
redes de microondas consisten en una conexiéon en cascada de dos o mds bipuertos.

En este caso es conveniente definir una matriz de transmisién, o matriz ABCD, para
cada bipuerto. La matriz ABCD de la conexién en cascada de dos o més bipuertos
puede ser encontrada multiplicando las matrices ABC D individuales de los bipuertos

[2].

La matriz ABCD para un bipuerto es definida en términos de los voltajes y corrientes
totales, tal y como se muestra en la figura 2.8.

Il ]2
P —
o S — —
+ +
A B
4 ¥y
Cc D
P 3
Pucrto ] Puerto 2

Figura 2.8 Representacién por pardmetros ABCD.

Definiendo como variables dependientes el voltaje y la corriente del puerto de entrada
y la corriente en el puerto 2 fluyendo hacia afuera de la terminal positiva, se puede
describir la red con las siguientes ecuaciones

Vi = AV, + Bl (44)
1) = C""_) -+ D12
o en forma matricial
wl (A B v
[n]-12 3] %] ()
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donde

A= Yl B = %
Va I3=0 I Va=0
(46)
ool p_ b
‘/2 I2=0 12 Vo=0
Para la conexién en cascada de dos bipuertos se tiene
N ? 1A Iy
o — — ——
+ , + +
: Al Bl v "z BZ
d o ‘I
' i Cl 1 . Cz bl ’
G 3 0
Figura 2.9 Conexién en cascada.
il_| A B Va
[ I ] = [ a D | L (47)
Val _ | A2 B V3
{ I, ] = [ C: D2l Iy (48)
de las ecuaciones anteriores
Vi A B As By Vi
N ENIES SN &

lo que muestra que la matriz ABCD de la conexién en cascada de las dos redes es
igual al producto de las matrices que representan a cada bipuerto.

2.2.7 Transformador A/4

El transformador de longitud A/4 es un atil y practico circuito auxiliar en el acoplamien-
to de impedancias. Este transformador dnicamente puede acoplar una resistencia.

19



Una impedancia de carga compleja puede ser transformada a una cantidad real, emn-
pleando una lfnea de longitud apropiada entre la carga y el transformador, o por
medio de reactancias en serie o en derivacion.

La figura 2.10 muestra un circuito que emnplea un transformador de A/4. La resistencia
de carga R¢ y la lfnca de alimentacién con impedancia caracterfstica Zg son reales y
estdn conectados entre si por una linea de transmision sin perdidas, de impedancia
caracteristica Z) y longitud A/4.

r Al
— - >
@ @—
Zo Zl RC
. 4 L

Figura 2.10 Transformador de longitud /4.

De (40) la impedancia de entrada puede ser encontrada por

., Re +3Zytan 3¢

Zente = £y Zi + jReotan 3¢ 0
para £ = \/4
27 A T 5
80 = To=Z (51)

dividiendo tanto el numerador como el denominador entre (tan 8¢) y obteniendo el
l{mite cuando € — = /2

z3
Zent - ]?C (52)
para cumplir con Ja condicién de acoplamicento, I' = 0, lo que significa Z,, = Z.
Resolviendo para Z,
Zy = \VZyRc (53)



por lo tanto no habrd ondas estacionarias en la linea de alimentacién (ROE = 1), sin
embargo éstas se rnantendrén en el transformador.

Dicha condicién sélo se cumplird cuando la longitud del transformador sea A/4 o
factores de (2n + 1) A/4 implicando que el acoplamiento se obtendrd a una séla fre-
cuencia. mientras que en las frecuencias restantes no se cumplird [2].

2.2.8 Microcinta

La microcinta es una de las lfneas de transmisién planas mds populares, ya que
puede ser fabricada por un proceso de fotolitograffa y es facilmente integrable a otros
dispositivos pasivos y activos de microondas. La geometrfa de una linea de microcinta
se muestra cn la figura 2.11

Figura 2.11 Lfnea de Microcinta.

la cual consiste en un conductor de ancho W impreso en un sustrato dieléctrico de
grosor d vy permitividad relativa =,.

Si ¢l dieleéctrico no estuviera presente (s, = 1). se puede pensar en una linea bifilar
con conductores de cinta planos de ancho W, separados por una distancia 2d. En
este caso se tiene una simple linea de transinision transversal electromagnética TEM |
con vy = c v .3 = ks donde ¢ = 3 x 105ms™! es la velocidad de la luz en el vacio y

ko = .p V’“OCU‘

La presencia del dieléctrico v particularmente el hecho de que no cubre la region de
aire por encima de la cinta (¥ > d) complica ¢l comportamiento v el andlisis de la

Iinea de microcinta.

A diferencia de la linea de cinta, donde todos los campos estan contenidos dentro de
una region de dieléctrico homogeéneo. la microcinta posee algunas lineas de campo en
la region del diclectrico. concentradas entre el conductor y el plano de tierra, mientras
que otras lineas se encuentran en la regién de aire por encima del sustrato.
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Por esta razén la microcinta no puede soportar una onda TEM pura, ya que la
velocidad de fase del campo TEM en la regién del dieléctrico es ¢//E;, pero en la
regién de aire serd c. Por lo que un acoplamiento de fases en la interfaz dieléctrico-
aire serda imposible para el tipo de ondas TEA. En la actualidad los campos de la
Ifnea de microcinta constituyen una onda hibrida TAM-TFE (transversal magnética -
transversal eléctrica).

En muchas aplicaciones préacticas, el sustrato dieléctrico es eléctricamente muy del-
gado (d <« A) por lo que los campos seran cuasi TEAM. A partir de las soluciones
estdtica y cuasi estdtica pueden ser obtenidas buenas aproximaciones para la veloci-
dad de fase. constante de propagacion e impedancia caracteristica.

La velocidad de fase v la constante de propagacién se expresan como

vy = \//E"—,? ('54 )

;'3 = l\'() Eef (55)

donde €.; es la constante dielectrica efectiva de la linea de microcinta. Debido a que
algunas de las lfneas del campo estdn en la region del dieléctrico y otras estdn en el
aire, la constante dieléctrica efectiva satisface la relaciéon

1 < Cef < &f (56)
y es dependiente del grosor del sustrato d y del ancho del conductor W.
La constante dicléctrica efectiva de una linea de microcinta estd dada aproximada-
mente por
+1 =g.-1 1
5"/ - ) + ) T
2 2 J/1+12d/W
La constante dieléctrica efectiva puede ser interpretada como la constante dieléctrica
de un medio homogéneo que reemplaza las regiones de aire y de dieléctrico de la
microcinta. La velocidad de fase v la constante de propagacion estdn dadas por las
ecuaciones (51) v (55).

(57)

Con base en las dimensiones de la microcinta, la ilmpedancia caracter{stica puede ser
calculada mediante[2]

60 84 W
—_ RAUS ara W/d <
e In T 4(1) para W/d <1
Zo = (58)
120~
para W/d > 1

/e [W/d + 1.393 = 0.667 In(W/d + 1.444)]
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2.3 Teoria del Ruido

El ruido es el resultado de un proceso aleatorio, como por ejemplo, el movimiento
térmico que presentan los clectrones de algiin componente a una temperatura por
encima del cero absoluto. El ruido puede introducirse a un sistema de microondas por
diversas fuentes externas y también es generado internamente por el mismo sistema.
En ambos casos. el nivel de ruido establece el limite inferior de la magnitud de la
sefial que puede ser detectada en presencia del ruido. Por lo tanto, es importante el
diseno a bajo ruido para evitar asf el deterioro de la senal de interés.

El término ruido que se estard considerando representa las senales de tipo aleatorio
o las fluctuaciones espontaneas que son el resultado de la fisica de los dispositivos y
los materiales usados en el sistema electrénico.

Los tres tipos de mecanismos de ruido mds comunes son referidos como ruido térmico,
ruido de baja frecuencia y ruido de disparo.

2.3.1 Ruido Térmico

El ruido térmico es el producto de las vibraciones térmicas aleatorias que presentan los
portadores de carga en un conductor. A temperaturas por encima del cero absoluto,
los clectrones se mueven de una forma aleatoria dependiente de la temperatura.

Al tener cada electrén una cantidad de carga de 1.60 = 107! Coulomb, se crean
diminutas corrientes debidas al movimiento aleatorio de los electrones en el material.
Aunque la corriente promedio en el conductor es cero, instantdneamente se presen-
ta una variaciéon de corriente que provoca cambios de voltaje en las terminales del
conductor. La potencia de ruido disponible en un conductor es proporcional a la
temperatura absoluta v al ancho de banda del sistemal[14].

2.3.2 Ruido de Baja Frecuencia

El ruido de baja frecuencia o ruido 1/f se observé en primera instancia sobre los
tubos de vacio al presentarse el efecto de parpadeo. Pero este ruido no sélo es propio
de tubos de vacio, transistores, resistores o diodos, también se asocia a fuentes de
luz, tenmistores, peliculas delgadas. etc. A medida que la frecuencia disminuye la
densidad espectral del ruido se ve incrementada. La principal causa del ruido de
baja frecuencia en los semiconductores se debe a las propiedades de la superficie del
material[1.1].




2.3.3 Ruido de Disparo

El ruido de disparo se presenta en tubos, transistores y diodos.

La corriente que fluye en estos dispositivos no es continua ni tenue, sino que es la suma
de pulsos de corriente causados por el flujo de portadores, cada uno con una carga
electrénica g, que llega a la unién p-n de un semiconductor; dando como resultado
un impulso de corriente. Dichas variaciones de flujo pulsante son relacionadas con el

ruido de disparo|14].

2.4 Transistores para Microondas de Bajo Ruido

En los ultimos afios un progreso significativo ha venido a revolucionar las aplicaciones
de los transistores de bajo ruido. Un gran desaffo fue reemplazar los voluminosos
tubos de vacfo que presentaban una vida limitada, por dispositivos activos de estado
s6lido los cuales muestran un gran desemperno en altas frecuencias, requieren de poco
mantenimiento, son de facil uso v poseen una mejora en la relacién costo-efectividad.

Desde la invencion del transistor, tres componentes individuales v por lo menos diez
materiales semiconductores binarios, asi como varios materiales terciarios se han ex-
plotado para el desarrolle de una variedad de dispositivos clectrénicos.

Son numnerosas las razones por las cuales el uso del silicio es predominante: es de facil
adquisicidon en grandes cantidades, es mecdnicamente fuerte. es un buen conductor
térmico. es muy puro: forma oxidos aislantes estables de excelente calidad. no es

téxico v es facil su manufactura.

Sin embargo. pese o todas sus virtudes, el silicio no es un material semiconductor
perfecto para todas las aplicaciones. Su ancho de banda es bastante pequeno, lo cual
limita su descinpeno en frecuencias elevadas.

Por otra parte. lamovilidad de los portadores de carga v las velocidades de saturacion
del stlicio son bastante reducidas comparadas con algunos otros semiconductores,
como ¢l arseniuro de Galio (Gassy, el fosfuro de Indio (Inf?). el carburo de silicio
(SiC) v el carbono (C-diamante). Hmitando seriamente las velocidades a las que los

dispositivos de stlicio pueden operar.

El papel dominante de la teenologia de silicio en circuitos integrados econdmicos se
extiende aproximadamente a 2.5 GHz. v con una mejorfa en su fabricacién pueden ir
sobre 10 GHz. Los transistores de silicio fueron los utilizados al principio debido al
desarrollo historico de la tecnologia de semiconductores. Sin embargo la tecnologfa
Ga-s ha llegado a ser la dominante debido a sus caracterfsticas superiores como

semiconductor.



Actualmente, los dispositivos de GaAs han extendido la tecnologfa de los circuitos
integrados monolfticos para microondas (MM IC) a frecuencias md4s altas.

En estos udltimos anos, el silicio y el GaAs han sido los materiales semiconductores
en los que la tecnologfa M AfIC se ha consolidado|16),{17],[18],[19].

Los transistores de GaAs presentan distintas ventajas con respecto a la velocidad y
potencia sobre los transistores de silicio debido al comportamiento de la velocidad del
electron de GaAs contra la curva de campo eléctrico.

En cambio los materiales Ga s por todas sus ventajas de desemperio son mucho més
dificiles de wrabajar. La movilidad de los huecos es baja y no existe algin éxido
aislante natural. La constante dieléctrica es casi dos veces mas grande que la del
silicio v le da un mayor valor capacitivo para una misma dimensién de drea.

El transistor de efecto de campo de arseniuro de Galio (GaASFET) es un dispositivo
que ofrece una buena movilidad de electroues. lo que se traduce en caracterfsticas
superiores ¢n ¢l desempeno del semiconductor, entre las que se encuentran la alta
frecuencia de trausicion, una frecuencia neixima mds elevada v anenor figura de ruido,
ademis de poseer buena robustez mecidnica. Por estas razones, la tecnologfa basada
en GaAs se ha consolidado como la de mavor preferencia para la fabricacién de los
dispositivos de estado solido en la region de microondas v ondas milimétricas.

Los circuitos receptores de ondas milimeaétricas aun dependen de la tecnologfa de estado
s6lido. El GaAsFET mejorado por nuevas técenicas de produccién tiene un gran
desempeno en la banda milimétrica mads baja.

Los ltiimos adelantos en tecnologia de ondas milimétricas de banda ancha han sido
en la tecnologia de transistores de alta movilidad de electrones (HEMT) de bajo
ruldo. Los HEMT son dispositivos para aplicaciones de ondas milimétricas que han
mostrado un mejor desempeno que las aplicaciones siinilares con tecnologia GaAs.

Los HEMT dependen del uso de heterojunturas para su operacién.

A diferencia de los transistores bipolares v de efecto de campo convencionales, los
transistores de teenologia HEMT poseen heterojunturas que estan formadas entre
los semiconductores por diferentes compuestos v bandas de huecos, por ejemiplo el
GaAs,; ANGads e InGaAs: InP. Los HEMT ofrecen mejores ventajas en microondas,
ondas milimorricas v oaplicaciones de circuitos integrados de alta velocidad vy bajo

ruido.

La estructura de la capa epitaxial e disenada de tal forma que los electrones libres
en el canal estan fisicamente separados de los donantes jonizados, mejorando asi la
movilidad de electrones al reducir la dispersion por la impureza en la ionizacién,

Entre las principales ventajas de la estructura HEMT se tienen



e Alta movilidad de electrones.
e Baja resistencia de fuente.

e Alta frecuencia de transicién debido a la elevada velocidad de electrones en
campos cléctricos grandes.

e Alta transconductancia por tener una pequena separacién entre compuerta y
drenaje.

e Alta resistencia de salida.

Avances en la litograffa de longitudes menores a un cuarto de micra y en la tecnologfa
de materiales han favorecido las mejoras a la estructura béasica de los HEMT. Una
manera es usando InGaAds como material del drenaje bidimensional de electrones en
lugar de usar Gas.

Los beneficios de usar una delgada capa de InGaAs como un drenaje pseudomérfico
en el HEMT son ¢l mejoramiento de la transportaciéon de electrones. Ademds, la
mayor discontinuidad en la conduccién en la interfaz AlGaAs/InGaAs permite una
mas grande densidad de carga, de corriente y de transconductancia que los HEMT
convencionales.

Por estas caracterfsticas, el HEMT pseudomérfico (PHEMT) es idoneo para apli-
caciones de muy alta frecuencia y de ultra bajo ruido[15].
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2.5 Caracterizacién del Ruido en Transistores

Aun cuando un bipuerto es lineal, la forma de onda a la salida puede ser diferente
de la entrada, esto se debe al fracaso de transmitir todas las componentes espectrales
con la misma ganancia (o atenuacion) y fase.

Disenando cuidadosamente el bipuerto o limitando el ancho de banda de la senal de
entrada, tales distorsiones pueden ser evitadas. Sin embargo, la generacién de ruido
dentro del bipuerto aun puede modificar la forma de onda de la salida.

En un bipuerto lineal pasivo el ruido aparece solamente debido a las pérdidas en el
bipuerto: las consideraciones termodinamicas indican que dichas perdidas dan como
resultado cambios aleatorios, mejor conocidos como ruido.

Cuando el bipuerto contiene componentes activos tales como transistores, se presen-
tan otros mecanismos de ruido. Una consideracién importante en un sistema es la
cantidad de ruido que sera adicionada a la senal transmitida. Esto se cuantifica por
la relacion de la potencia de la senal de salida entre la potencia del ruido a la salida

{(S/N).

En la evaluacién de un bipuerto es importante conocer la cantidad de ruido adicionada
a la seial que pasa a través de él. Un pardmetro importante para expresar esta
caracteristica es el factor de ruido.

Un sistema generaliente incluye varios bipuertos en cascada constituyendo un bipuer-
to total que amplifica la senal de entrada a un nivel de potencia suficientemente grande
para una aplicacion en especifico. El factor de ruido de un sistema es definido como
Ia relacion senal a ruido disponibles entre la entrada v la salida.

S/N

sal

F

El factor de ruido de un receptor es una cantidad ficilimmente medible que describe la
reduccion de la relacion senal a ruido de un receptor.

Cuando esta relacion de potencias es convertida a decibeles, es generalmente conocida
como figura de ruido en lugar de factor de ruido.

Para un amplificador con ganancia de potencia G, el factor de ruido se define como

Scnl / -'\‘r.nt

= GSrnl//G ("\'L‘Vil -+ '\'(L) (60)

F

donde N, es la potencia de ruido sumada por el amplificador referido a la entrada.



Simplificando

Na

Nent

~ El factor de ruido es a menudo reemplazado por la figura de ruido, definida en deci-
beles

F=1+ (61)

NF = 10log,, F (62)

En aplicaciones como receptores de satélite el factor de ruido resulta ser un valor muy
pequeno para su manejo. Se ha adoptado el uso de temperatura de ruido equivalente
del circuito para remediar esta situacion.

Dado que la potencia de ruido térmico disponible de un resistor a temperatura 7, es
N =kT,B (63)

donde k es la constante de Boltzmann (1.38 x 1072 JK™!), T. es la temperatura
efectiva en grados Kelvin y B es el ancho de banda en hertz. Esta ecuacién puede
ser usada para asociar una temperatura de ruido efectiva con circuitos que contengan
mas que solo fuentes de ruido térmico
AT, 13 7. .
4 — =1 + = (64)
k]u 1} 7()
donde T, es la temperatura efectiva de ruido del circuito y Ty representa la tempe-
ratura ambiente en grados Kelvin (290 K). La temperatura de ruido 7, caracteriza la
contribucion de ruido del circuito y puede ser directamente relacionada con el factor
de ruido {1].

F=1

2.5.1 Descripcién del Ruido en un Bipuerto

Basado en la convencién de Rothe y Dahlke [3], cualquier bipuerto lineal puede ser
representado en la forma mostrada

11 "2
O —————0
+ . +

Bipuerto
v ) Vv,
conruido

Figura 2.12 Forma general.
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En el caso general de un bipuerto con ruido puede ser redibujado con fuentes de ruido
a la entrada y a la salida.

La figura 2.13 muestra el modelo utilizando admitancias y la figura 2.14 muestra el
modelo utilizando impedancias.

1 § I
—_— i -——
¥ T , 1 ¥
i+ Bipuerto
v, I (L) 1 . . 1 (~2) 12 v,
~ sin ruido \T}
G ' 3
Figura 2.13 Representacién en forma de admitancia.
Vy Vya
— N /'\ N —
— + + -
e | O
Bipuerto
£ . . V2
. sinruido
5 s 5

Figura 2.14 Representacion en forma de impedancia.

Se asume que las fuentes de ruido internas producen voltajes v corrientes muy pequenos
y se considera también que las ecuaciones para bipuertos lincales son vilidas.

De las ecuaciones (6) v (2), se puede describir el caso general. Las contribuciones de
ruido interno han sido expresadas utilizando fuentes de ruido externo:

Ly = Y\ =Yl + I (65)
In o= Yo by = Yo,V = dpe
‘/‘1 = ZHIX - Zx'_‘ll -+- "'Ll (66)
Vo = Zaly + Zaahh + Via

donde las fuentes externas de ruido son fpy. I Vi v Vie.
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Al describir el circuito con ruido en términos de la figura de ruido, la descripcién
mediante la matriz ABCD serd la més conveniente ya que refiere ambas fuentes de

ruido a la entrada del bipuerto.
Wi AV 4+ By + Vy (67)
I, = CVua+Cly+ 1, (68)

donde V4 e 14 son las fuentes externas de ruido.

Las fuentes de ruido de la representacién por matriz ABC D pueden ser obtenidas
mediante la representacién de la matriz Z

Tica ViaZ
Vi = ...__i."_: =\, — =220 (69)
21 Zn
I '2)/ Vi 2
Ta=1Ig — 2 = 2t (70)
21 Z

La representacién por matriz ABCD es particularmente util basandose en el hecho
que permite definir la temperatura de ruido del bipuerto referida a su entrada. Se
asume que el bipuerto estd libre de ruido.

1, L*\ I
O _\,\(\\f_;\r‘* T b ).
+ h . i +
; /!\ | Bipuerto |
" 4 () : : 2
ki’ I sinruido |

Figura 2.15 Representacion en forma de parametros ABCD.

Debido a que muchas de las fuentes de ruido estdan representadas inicamente por
dos fuentes en la entrada del dispositivo, éstas son una complicada combinacién de
las fuentes internas de ruido del circuito. A menudo alguna fraccion de Vy e I,
esta relacionada con la misma fuente de ruido. Lo que implica que V4 e 14 no son
independientes entre sf. Por lo que serd necesario, antes de calcular la figura de ruido
del bipuerto, calcular la correlacion entre Vy e [,

La fuente de ruido V) representa todo el ruido del dispositivo referido a la entrada
cuando la impedancia del generador es 0. es decir, la entrada estd en corto circuito.
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La fuente de ruido 7,4 representa todo el ruido del circuito referido a la entrada cuando
la admitancia del generador es 0, esto es, cuando la entrada est4d en circuito abierto.

Debido a que una fraccién de [, estd correlacionada con V,, se puede dividir /4 en
sus partes correlacionada y no correlacionada

Ta=1,+1, (71)
donde I, es la parte de I, no correlacionada con V4.

Al estar I,, correlacionada con V4, I, es proporcional a V4 y la constante de propor-
cionalidad es la admitancia de correlaciéon

I, = Yo Vi (72)

de donde
[A = erVA + Iu (73)

La siguiente derivacién de la figura de ruido utiliza la admitancia de correlacion (Yeor).
“ecor NIO Tepresenta un componente fisico del circuito. Y, es un nimero complejo
obtenido de correlacionar las variables aleatorias 1,4, y V3. Para calcular Y, es nece-

sario multiplicar cada término de (73) por V] v obtener el promedio del resultado

Tils = Yoo V2 (74)

donde el término promedio de [, es cero por no estar correlacionado con V4 [1]. La
admitancia de correlacién estd dada por

(75)

V4 e 14 representan fuentes de ruido internas en forma de una fuente de voltaje
actuando en serie con la entrada de voltaje v en forma de fuente de corriente actuando
en paralelo con la entrada de corriente.  Esta representacién conduce a encontrar
los parametros de ruido necesarios para describir el desempeno de un bipuerto con
ruido. Utilizando la férmula de Nyquist. el voltaje de circuito abierto del resistor a
temperatura 7" esta dado por

Vii=41kTRB (76)
Obteniendo la resistencia equivalente de ruido para el voltaje de ruido

3
Vi

= xTB ()

R,
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La resistencia R, no es una resistencia ffsica pero es usada para simular diferentes
porciones del circuito equivalente de ruido.

De manera similar, la fluctuacién cuadrdtica media de la corriente puede ser repre-
sentada en términos de la conductancia equivalente de ruido, G,,, definida como
T2

Gn = 4k’.;:B (78)

G = — (79)

para el caso de la componente de ruido no correlacionada. El generador a la entrada
del bipuerto tiene una contribucién similar
2

1&
Ge = IATB (80)

donde Y representa la admitancia del gencrador y G¢ es la parte real.

A partir de estas definiciones podemos escribir £ como

Yo Va
F—lf’mj4+ 5 (81)
1
Determinando la corriente total de ruido se tiene
T2 = 9kT (Yoo Bt + Go) B (82)
El factor de ruido puede ser determinado como
R, 2
F=1+ g =2 [(Ge: + Geor)? + (Bg + Boor)?] (83)
G
u Gn - 2 , -
F=148  Cn [(Re + Reor)™ + (Xg + Neor)?] (84)
Res  Re

El factor de ruido es funcion de varios elementos v la impedancia éptima para obtener
la mejor figura de ruido puede ser determinada al minimizar F° con respecto a la
reactancia y la resistencia del generador

/R 2
¥ - Rz

\ C‘n = Meor (85)

Rope =
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Xopt = ""pr

Finin = 1+ 2GnReor + 2/ RuGu + (GnReor)?

(86)

(87)

Es posible notar que para obtener la figura de ruido mfnima, no es acoplando con el

complejo conjugado el puerto de entrada.

Reescribiendo para la utilizacién de parametros S

F = Foin + 22 Ve = Yo |?
Gg

G -
F = Fnu’n + = ’ZC - ZOP‘F
Rg

de la definicién del coeficiente de reflexién
Yo — Yo
g = ———u2
T Yo+ Yo

- B
-5

Tn

que es la resistencia equivalente del ruido normalizada

se obtiene

47'11 {I‘C - roptl2

F = Fom+ % G
(= PP 1+ Dol
|1 4+ Dopel?
rn = (Fso — Fonin) ————
" % 4|2
Zo;u' - ZO

r = —
opt Z :
Zopt i Z()

(88)

(89)
(90)

(91)

(92)
(93)

(94)

El desempenio de cualquier bipuerto lineal puede ser determinado si se conocen los

valores de los tres pardametros de ruido Frum mn = Ru/Zo y Tome 1{1).
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2.5.2 Influencia de Elementos Externos

La existencia de elementos externos, que consisten en lineas de transmisién y de
reactancias parasitas, modifican los pardmetros de ruido y ganancia. Algunos inves-
tigadores han publicado los efectos de estos elementos [5].[6],[7],[8]-

La intencion de estas investigaciones cra encontrar una red de realimentacién que
modifique tanto el ruido del dispositivo como los pardmetros S de tal manera que el
acoplamiento del ruido también pudiera proporcionar una baja ROFE a la entrada.

Se puede observar que una red de realimentacién puede mejorar el acoplamiento del
ruido a la entrada para un intervalo de frecuencias limitado.

En articulos recientes se ha publicado una simple transformacién utilizando las medi-
ciones de los pardmetros S y los parametros de ruido de la configuracién fuente-comun
(0 emisor-connin).

Las ecuaciones son independientes del dispositivo; por lo que son validas para cualquier
bipuerto activo.

Una matriz de transformacién [n] puede usarse para combinar las fuentes de ruido de
varias configuraciones de circuitos.

Los parametros de la matriz de transformacion son presentados a continuacién para
la realimentacion serie, la realimentacién en derivacién y la configuracién compuerta-
comun (o basc-comin) que es importante en el andlisis de osciladores [1].

Realimentacion serie

g

o—s Q
55, P - 55,
= = Z
ny=1 ngp °%nd T Shie
_ _ Saich
Zs=Rs+jXs ny =0 e N

Figura 2.16 Realimentacién serie.
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donde

P = (1+81,) (1 — S2,;) + S125n , (95)
Q= (14 511) (1 — S22) + S125n (96)
¢ =(1—5n)(1 = S2)— S125x : (97)
cp = (1 = 811) (1 — S22) — 51252 (98)

_ 1 5 Si2

[S]disposi‘ivo - [ S,‘n 522

’ ' —1
n = Sp= 1 +2Z¢
! — v :-’ZS
12 = Sy T 1%2Ze
Realimentacién en derivacion.
Zp=Rp+j Xp
___ SaC; _
ny = Snds + Shica ni2 =0
F———e
*o——» @ I _i-521.'\’[ - SLN s 2= 1
n- Zo SQ[C{.) + SéICQ 2=
Figura 2.17 Realimentacién en derivacién.
donde

M = (1 + 82,) (1 — Syy) + 51259 (99)
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N = (14 S3) (1 — S11) + S128x
c2 = (1+ Sn) (1 + S22) ~ 51252
¢p = (14 8};) (1 + 82,) — 51,5,
_ | Su Sz
[S]dinpositivo - [ 521 522 ]

Zp

! —_—
S22 —

!
11

1] 14
12 = Sa=
Conversién fuente cormin a compuerta comiin

D F
c (o oO——
O——» Q

11

Figura 2.18 Compuerta comiin

25
{(1 +S11) (1 = S22) + S12Sn] — 25

Ty =

1 cacy — 15128y

Nay = =— 5
T Zol(0+ S1) (1 + Sa2) — S12Snillea — 2Sm]

donde

c3 = (1 — Sn) {1 + Saz) + 51280
ce = (1 + 8n) (1 — S22) + 51250
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O
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(103)
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La matriz de transformacién ofrece los nuevos pardametros de ruido

R}, = Ry |ny + niaYeor|® + Galmial? (106)
G’l 1
Gp = __1%_2,_ [ny1m22 + Miana|? (107)
? Rﬂ . Gﬂ -
Yo = R (n21 + na2Yeor) (n) + nipYe,,) + Frnaeni, (108)

Una transformacién final para un formato mds comin de los pardmetros de ruido es

Em‘n =1+ QRHO (Gcor + Gopl) (109)
!27[ = Rlo (110)

G = \/ Gn + Rm,G ) (111)
Bopt = — Beor (112)

2.5.3 Matrices de Correlacién en Bipuertos Lineales

Las matrices de correlacion de ruido constituyen una técnica general para el cdlculo
del ruido en redes de n-puertos.

Este método es de gran utilidad porque forma una base para calcular rigurosamente
el ruido de bipuertos lineales combinados de manera arbitraria.

Para muchas representaciones, el método de combinar los pardmetros del ruido es tan
simple como el combinar las matrices eléctricas de los elementos del circuito{10].

Los bipuertos lineales con ruido pueden ser modelados como un bipuerto libre de
ruido con dos fuentes de ruido adicionales. Estas fuentes de ruido deben escogerse de
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tal manera que se adicionen directamente al vector resultante de la representacién,
como se muestra en (113) y (114)

[2}:[2; Hﬁ]*[ﬁi;] (114)

donde los vectores ¢ y v son las fuentes de ruido para las representaciones de ad-
mitancia y de impedancia, respectivamente. Esto es aplicable a bipuertos de orden

—
(8

[X]

n.

Dado que el vector del ruido para cualquier representacién es una variable aleatoria,
es conveniente trabajar con la matriz de correlacién de ruido. La matriz de correlacién
se forma al tomar el valor medio del producto externo del vector de ruido. Esto es
equivalente a multiplicar el vector del ruido por su adjunta (transpuesta compleja
conjugada) v obteniendo ¢l promedio del resultado
r - - -
s 3 [ e e ] (fey) fad)
17x: o | = s s = [Cy 115
< / [13] Lot [ (i) {2213) [Cy] (115)
donde () indica una conjugacion Hermitiana y los paréntesis angulares denotan el
alor medio.

Cabe hacer notar que los términos diagonales son el espectro de “potencia” de cada
fuente del ruido v los términos fuera de la diagonal son los complejos conjugados de
cada una y representan el producto cruz de los espectros de “potencia™ en las fuentes
del ruido. El termino “potencia” es usado debido a que las cantidades elevadas al
cuadrado son proporcionales a la potencia.

El andlisis del rido en interconexiones de bipuertos en derivacién, serie o cascada es
de interes particular. Para estas interconexiones la matriz de correlacion resultante
estd relacionada con las matrices de correlacion de los bipuertos originales

{Cy] = [Cyi] + [Cya] (116)

2] = (Cai] + (Caa) (117)

i

[Ca] = [A]ICal {4 (118)

tal ¥ como se muestra por estas ecuaciones. la interconexién en derivacién y en scrie
corresponden a la suma de las matrices de correlacién de las admitancias e impedan-

]

-+ {C'_.“

cias, respectivamente (1.

Para la conexion en cascada, la relacidén que se obtiene es un poco mas complicada,
va que adicionalmente contiene la matriz eléctrica #; del primer bipuerto.



2.5.4 Matriz de Correlacién de Bipuertos Basicos

El andlisis de una red de bipuertos inicia a partir de bipuertos béasicos cuyas ma-
trices de correlacién deben de ser plenamente conocidas. Estas matrices pueden ser
obtenidas de las consideraciones tedricas o de mediciones de ruido. Un ejemplo im-
portante es el caso del ruido térmico en bipuertos que sélo consisten de elementos
pasivos. Las matrices de correlaciéon de una impedancia y de una admitancia son

Cy = 2kT Re|[Z) (119)

Cy = 2kT Re[Y] (120)

las cuales estan completamente determinadas por la temperatura 7' y la parte real de
las matrices eléctricas de impedancia y admitancia.

Si se tienen dos o mds representaciones diversas, éstas pueden transformarse entre sf
por una simple operacion de transformacion

(€] = [Tas} [C) [Tus]™ (121)
donde C y C' son la matriz de correlacién original y la resultante, respectivamente.

Un grupo de matrices que cubren todas las posibles transformaciones entre las repre-
sentaciones de impedancia. admitancia v en cascada se presenta a continuaciéon

Q
[Tas)] [Y] 2] (4]
1% !. I [ Y Yoo | =¥ 1
1 [0 1 [)rf_,, )'52J Yo 0
2y Zya 1 0 1 -7
8| 12 [ Zay Za ] Lo ] [0 ~Zn
0 112 1 '—_411 1 0
Wl vl Lol et

La matriz de correlacién para la matriz ABC D puede relacionarse con la figura de
ruido,

VI(Ca T

¥ 2kTRe (Yg) (122)
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donde

Y = [ );G ] (123)

En casos donde la matriz de correlacion no puede derivarse tedricamente, las medi-
ciones de ruido proporcionardn la informacién requerida. Tales mediciones normal-
mente son hechas determinando la resistencia de ruido equivalente RR,,, la admitancia
6ptima de la fuente Y, ¥ la figura del ruido minima F,;,.

Con estas cantidades la representaciéon en cascada de la matriz de correlacién se
obtiene mediante
Em’n — 1 -
R, e — RYy

[Ca] = 2kT (124)
Enin -1
- a - &lyapt ]211 IYoplI2

2

<

El método de la matriz de correlacién de ruido constituye una facil y rigurosa técnica
para el manejo de ruido en redes. Esta técnica permite calcular el ruido total para
redes complicadas combinando las matrices de ruido de los subcircuitos (1] {10].

De los pardmetros de la matriz C4 es posible obtener los pardmetros de ruido

[P T ( (-"‘uu‘ C'u‘l‘
(Cal = RV (125)

Cur Cu-\1° . Cui-
= - 2
Yont \/Cw. [Im (C'w- } + jIm (Cuu‘) (126)

Cux‘ -+ Cuu' ),.
s L (127)

Fmitx=1+

Rn = Cuu- (128)
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2.6 Acoplamiento de Impedancias

La idea bésica del acoplamiento de impedancias se muestra en la siguiente figura

Red d

ed de

Zo acoplamiento Zc
—

Figura 2.19 Red de acoplamiento de impedancias.

la cual muestra una red de acoplamiento conectada entre una impedancia de carga y
una linea de transmision.

La red de acoplamiento es idealmente sin pérdidas, para evitar la disipacién de po-
tencia innecesaria v generalmente es disenada para que la impedancia vista dentro la
red de acoplamiento sea igual a Zy. De tal forma que las reflexiones son eliminadas
de la linea de transmision v la mdxima potencia sea entregada a la carga, ademnds de
mejorar la relacion senial a ruido del sistema (2.

El acoplamiento de impedancias usa elementos sin pérdidas para moverse desde un
punto determinado de impedancia (o admitancia) hacia el centro de la carta Smith
donde Z/Z, = Y/Yy = 1. Este movimiento se sugiere llevar a cabo con el menor

numero de elementos posible.

Los circuitos de acoplamiento pueden ser una combinacion de elementos concentrados
asi como de elementos distribuidos. Dado que muchas soluciones son posibles, es im-
portante encontrar las mas shnples de tal manera que se apliquen las consideraciones
practicas ¢n cuanto al mejor disefio del circuito {11

La carta Smith provee una avuda grifica muy dtil en el andlisis de estos problemas.

La carta Smith consiste en la representacion grifica, en el plano del coeficiente de
reflexion. de la resistencia v la reactancia normalizadas.  Esta herramienta grafica
permite la obtencion de diversos pardametros de las lineas de transmisién y la resolu-
cién de problemas de acoplamiento de impedancias {2)

L=
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Figura 2.20 Carta Smith.

La construccién de la carta de Smith parte de la expresiéon del coeficiente de reflexion
en la carga, I', que se puede expresar en forma de médulo y fase o como parte real e

imaginaria

Ze — Zg Ny
M=t = e?’ =T, + I, 2¢
Ze = 70 e +Jr (129)

La impedancia de carga Ze. normalizada con respecto a la impedancia caracteristica
de la linea Zy, también puede escribirse en sus partes real e imaginaria

Z(_' 1+ T 4 ir (130

= = Te I

Zo T1-T 7 )
42
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donde r. y z. son la resistencia y la reactancia de la carga normalizadas, respectiva-
mente.

A partir de (129) y (130) se pueden obtener las partes real e imaginaria de T.

re +jre—1 12— 1+2122 + 5 2z,
e + JTe+ 1 (re + 1)° + z2 (re + 1)* + z2

=TI, + = (131)

Tomando las dos ecuaciones contenidas en (131) para las partes real e imaginaria y
por eliminacién de r o z, pueden obtenerse las siguientes ecuaciones:

2 2
T L2 1
(Fr 1 + I‘C> T r, - ( 1 + TC) (132)

(M = 1)% + (r. - %)2 I (133)

12
I(‘

Si se representa la ecuacién (132) sobre el plano (I, [';) para valores de r. constante,
las grdaficas obtenidas son cfrculos de radio 1/ (1 + r.) centrados en el eje real en los
puntos 'y =r. /(1 +r.) y I, = 0.

Los distintos valores de r. dan lugar a circulos de radio diferente con centro en distintas

posiciones del eje real. La ecuacion (133). para valores de x,. constante, también
describe circulos de radio 1/ |z.], centrados en 'y, =1 y [, = 1/z..
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2.6.1 Acoplamiento para Mdxima Ganancia

En un sistema de comunicaciones, los circuitos que se encuentran desacoplados dan
como resultado pérdidas. Estas pérdidas debidas al desacoplamiento disminuyen la
ganancia del sistema total. Un resultado directo de estas pérdidas es la degradacién
de la relacion senal a ruido del sistema.

El acoplamiento de impedancias mejora la ganancia del sistema climinando las ondas
reflejadas no deseadas. ya que la mdxima potencia se obtendra cuando la impedancia
de carga sca ¢l complejo conjugado de la impedancia de fuente.

La figura 2.21 muestra un circuito amplificador que consta del dispositivo activo y de

las redes de acoplamiento a la entrada v a la salida,

Zo
I_/\./.\.,/-h‘_‘;’ ) 7 |' ‘ Red T l
A/“\ [ Red de acoplamiento | l X | Red de acoplamicnto
Vo(m~a) ! activa L
g !l ala entrada [l 's] ] olasulida
—_ ! S !
rnu r;al rC
Figura 2.21 Amplificador con redes de acoplamiento.
cuya ganancia se define por
bl il
: 1 —|Ig|” 2 1-—{I¢l
7 15| (134)

T 1= Snlg 1 = Malcl?

donde los coeficientes de reflexién a la entrada y a la salida del transistor se definen
mediante

S128a e 2=

Pene = Su+ 1= Sl _1_2 S«_)xgl‘(c (135)
_ . S1Sale

Ceat = Sop + 1< 5, T (136)

Para este caso la maxima ganancia se obtiene cuando estas secciones proporcionan
un acoplamiento por medio del complejo conjugado entre la fuente del amplificador
o la impedancia de carga v el transistor.

Se sabe que la maxima transferencia de potencia de la red de entrada al transistor
ocurrird cuando

Cene =T'g (137)
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y la mdxima transferencia de potencia del transistor a la red de salida ocurrird cuando
l-‘.sal = r;,‘ (138)

entonces, asumiendo que las redes de acoplamiento son sin perdidas, estas condiciones
aumentaran al méximo la ganancia total de transducién.

De (134) la méxima ganancia estd dada mediante

1 Sur P 1 — |l
1 —Tel? 77 1= Sl

(139)

Grndx =

en el caso general de un transistor bilateral, ', es afectada por ',y y viceversa, de
tal manera que las redes de entrada y salida deben de acoplarse simultdneamente.
Usando (137) y (138) en (135) y (136) se obtienen las ecuaciones necesarias

5125’.’1 F(_Z‘

g = S+ I~ Soala (140)

r = e SuSale an
rescribiendo estas ecuaciones

g = S;1+]—/—‘r—9-};—2‘i——5‘$; (142)

re = SniAls 40

donde A = S1152 — 51252

: o . o . Qs 2 :
sustituyendo esta expresion en I'L | utilizando A (51,53, — S12551) = |A|” y resolvien-
do para I'

(S — AS3)TL + (1A = 1Su? + [Sxl® = 1) Tg + (S; — AS3,) =0 (144)

la solucidn de la ecuacién cuadratica es

B, = \/Bl‘ "4‘01!
= 145
Fe 2C, (145)
para ¢ la solucién es
rC=Bg:i:\/Bi—4ng§ (146)
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donde las variables B;, Ba, C) y C» estdn definidas por [2]

By =1+15ul® - Sxl® - A (147)
Bz =1+ [Snl* - |Sul® - A (148)
Cy = 51, — AS;, (149)
Cz = Sa — AS], (150)

2.6.2 Estabilidad

Si el transistor en la red de microondas es unilateral, el coeficiente de transmisién
en inversa es igual a 0 y es inherentemente estable, sin emnbargo. la mayoria de los
dispositivos no presentan la propiedad de ser unilaterales y esto es especialmente
notorio a frecuencias altas.

Esta caracteristica hace que el transistor pueda volverse inestable a frecuencias donde
su realimentacidn interna es suficientemente grande. En tales condiciones su ganancia
se hace infinita v el transistor entra en un estado de oscilacion.

El diseno de amplificadores para microondas se ve restringido por el ndamero de tran-
sistores que pueden ser utilizados al seleccionar solamente dispositivos unilaterales, va
que en ocasiones precisamente los no unilaterales son los que presentan caracteristicas
deseables como alta frecuencia de transicion, alta ganancia v baja figura de ruido [8],
[12].

Al considerar la estabilidad del circuito. la oscilacién es posible si la impedancia del
puerto de entrada o de salida presenta una parte real negativa, lo que implica que la
magnitud del cocficiente de reflexién a la entrada o a la salida sea mayor a la unidad,
estoes, N > 1 o il g > 1.

Como M.y v oar dependen de las redes de acoplamiento en la fuente y la carga, la
estabilidad del circuito depende de I'; v I presentados por las redes de acoplamiento.

Por lo tanto. se definen dos tipos de estabilidad

e [Estabilidad incondicional

el circuito es incondicionalimente estable si
Cendl <1 v Nl <1 (151)

para todas las impedancias de carga y fuentes pasivas.
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o Estabilidad condicional
el circuito es condicionalmente estable si
Tenel <1y |Dea] <1 (152)
para un cierto intervalo de immpedancias de carga y fuentes pasivas.
Dados los paramectros S del dispositivo se pueden dibujar las graficas de los circulos
de estabilidad en la entrada y en la salida sobre la carta Smith, obteniendo de esta

forma los puntos en los que e,y ¥ [sar son iguales a uno, para determinar las dreas
dentro de la carta Smith que representan las regiones de estabilidad [2].

Si el circuito es incondicionalmente estable, los circulos de estabilidad se ubicardn
fuera o encerraran totalmente la carta Smith. Matemdticamente

[Sul <1 vy [Se|<1 (153)

Si
IS > 1 (154)

(o]
[S22| > 1 (155)

el dispositivo es condicionalmente estable, ya que siempre se tendrd una impedancia
de fuente o de carga que conducirfan a || = 0 o [I'¢| = 0 produciendo que {T'.,,;} > 1
(o] ]I",u,| > 1.

Alternativamente, es posible mostrar que el dispositivo serd incondicionalmente es-
table si las siguientes condiciones necesarias y suficientes son cumplidas

1A} = 511522 — S1282] < 1 (156)

L+1AF — Syl ~ ISl
2 151‘252!'

K= 1 (157)
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2.6.3 Redes de Entrada para Disernios a Bajo Ruido

El amplificador de bajo ruido es un bloque importante en un sistema de recepcién.
Determina la figura de ruido y la relacién de onda estacionaria en la entrada del
sistema, ya que el amplificador de bajo ruido es el primer bloque al cual alimenta la
senal de la antena.

Generalmente no es posible obtener minimo ruido y méxima ganancia simultdnea-
mente, por lo cual es necesario realizar algunas compensaciones.

De la ecuacién (88), la figura de ruido de un bipuerto puede ser expresada mediante
F = Foin + 22 v — Yopt|* (158)
Ge

donde

Yo = G + jBe es la admitancia de la red de entrada presentada al transistor.
Y,pe es la admitancia éptima que resulta en la figura de ruido mfnima.

Fin es la figura de ruido mifnima.

R, es la resistencia equivalente de ruido.

En lugar de las admitancias Yo v Yo, . se pueden utilizar los coeficientes de reflexién
e v Tope

; 11-Tg

Yo = Zol + g (159)
11-1,

= 2 (160)

ZU I+ l“u})!
donde I'¢; es el coeficiente de reflexion del generador {2).

Frin representa la figura de ruido minima del dispositivo cuando el dispositivo es
presentado a la red de entrada que transforma la impedancia de la fuente. tipicamente
50 Q. a una impedancia representada por el coeficiente de reflexion Iy,

Serd entonces necesario disenar una red de entrada que presentard Uy al dispositivo
con las minhnas perdidas asociadas del circuito,

La figura de ruido del amplificador completo es la suma de la figura de ruido del
dispositivo mas las pérdidas de la red de entrada que precede al dispositivo. La
figura de ruido del dispositivo es igual a la £, tnicamente cuando el dispositivo es
presentado con 'y, Si el coeficiente de reflexion de la red de entrada es diferente a
Cope. entonces la figura de ruido del dispositivo serd mayor que Flp,.
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2.7 Amplificador Cascodo

En el andlisis de un amplificador de una sola etapa, puede mostrarse que el lfmite de
la frecuencia superior del amplificador es generalmente determinada por el polo a la
entrada del circuito. El ancho de banda puede aumentarse al disminuir la resistencia
del generador o la ganancia de voltaje (lo cual reduce la capacitancia de Miller)[9].

Si ninguno de estos métodos es factible, existe la posibilidad de obtener las especifi-
caciones de ganancia y ancho de banda utilizando un amplificador de dos etapas con-
sistiendo de un transistor en configuracion emisor comun (o drenaje comin) seguido
de un base comun (o compuerta commin).

| L

E R
R, % <
%___{ / °
14
R, ¢

124

Figura 2.22 Amplificador cascodo.

Esta configuracion es conocida como amplificador cascodo. La configuracién base
comuin presenta una resistencia de entrada muy pequena de aproximadamente 7. /3 y
una ganancia de corriente unitaria.

Debido a que la resistencia de entrada de esta configuracién se comporta como la
resistencia de carga para la primera etapa, la ganancia de volraje de la primera etapa
serda de magnitud pequena. Esto significa que el valor de la capacitancia de Miller
para la primera etapa serd muy pequena pero el ancho de banda se verd incrementado.

La impedancia de emtrada de la primera etapa es v, de tal manera que la ganancia
de voltaje de la primera etapa serd

. —~ T, Vg
"11'1 ~ Gm, 73—

e, + Ra
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Corno la corriente del colector en directa es la misma para ambas etapas y asumiendo
que las ganancias de corriente de los transistores son iguales, se ticne que

—r
r= + Rg

La ganancia de voltaje de la primera etapa es menor que la unidad. La corriente de
base del primer transistor es

A, =

L= —2—
r. + Rg

Dado que la ganancia de corriente de la primera etapa es 8 y de la segunda es
aproximadamente 1, la corriente a la salida es

-3V,
I~ -3l = ———
By re + Re
y el voltaje a la salida es
-8RV,
V, = I,Rc = —Zich
r= + Rg
donde la ganancia de voltaje del circuito cascodo
- Vo _ =3Rc
Sy == "‘ - T A+ RG

es muy similar a la obtenida con un amplificador de una sola etapa, pero como la
primera ctapa presenta una ganancia no mayor a la unidad, el ancho de banda es
incrementado aun ¥ cuando se utilice una resistencia de fuente de un gran valor.

La segunda etapa, cuya ganancia es mayor a la unidad, tiene una impedancia de
entrada pequena. El ancho de banda para esta etapa puede ser determinado mediante
el modelo de senal pequena mostrado en la figura 2.23.

H - 4
Co |
i |
.
o - b .
{ \ / |
4 QR !
‘:\~\ K"x‘ 1 |
v —i e e
\ Cr < e Cu Re
| ' |
C [ U SRR §

Figura 2.23 Modelo de seftal pequena para la etapa de salida.
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La ganancia de voltaje a frecuencia media es

Vo
Auz=_1‘/‘=ngC

Si la ganancia de voltaje es grande, el circuito equivalente de serial pequena puede
ser reemplazado por el de la figura 2.23

Em Vl

N

<& { >
i Y 1 }
; ~ i
R i =
. i
Jrn-S— B > —— —
14 Cn < r Cu o  Re
< o<
4 : i f |

Figura 2.24 Circuito de seiial pequefia equivalente.

Como esta etapa no es inversora, la capacitancia de Miller equivalente es negativa,
reduciendo la capacitancia de entrada y como la impedancia equivalente de entrada
es r. /3, el ancho de banda de esta etapa serd determinada por la capacitancia a la

salida.

La magnitud del polo a la salida es

1
“?P T Re(Ce+C,)

con lo que se obtiene una mejor respucsta en frecuencia.
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3 Teoria sobre el Acoplamiento Simultdaneo

Al disentar un amplificador a bajo ruido generalmente es dificil obtener la figura de
ruido minima y una buena ROE a la entrada simultdneamente, ya que los valores de
Cope ¥ I son diferentes. Ademas el acoplamiento a la entrada y a la salida del FET
a menudo resulta en inestabilidad del amplificador.

Estos dos problemas pueden resolverse aprovechando las ventajas que nos brinda
la realimentacion. Una aplicacion particularmente importante es ¢l uso de la reali-
mentacion negativa para controlar la ganancia asf como las iimmpedancias de entrada
y salida de un amplificador.

El efecto de la realimentacion negativa en los amplificadores permite obtener un
mayor ancho de banda con pequenas variaciones de ganancia. Asimismo, al reducir
la ganancia maxima del transistor se tiene una mejor estabilidad del circuito.

Sin embargo, para nuestro caso. la mavor ventaja se tiene al modificar los valores de

Lope v [ debido a gque al seleccionar adecuadamente la realitnentacion se puede hacer
opt ) (& i

coincidir dichos valores para obtener un acoplamiento simultaneco de ganancia y ruido.

Cabe senalar que se busca que la figura de ruido no sea modificada sustantivamente,

sacrificando en mavor medida la ganancia, sin emibargo. dado que se tienen dos etapas,

la ganancia es bastante aceptable.

De esta forma puede obtenerse un amplificador con baja figura de ruido. alta ganancia
y dado que se acopla simultdneamente para ganancia v ruido. se tiene también una
baja ROFE en la entrada.

s motodos muis comunes de aplicar la realimentacion negativa por medio de las
Los meétodos le apl 1 1 tacio gat I dio de 1
configuraciones en realimentacion serie v derivacion son mostradas en la figura 3.1

n Zp=Rp+Xp
bl

o  Q ~ !

Zs=Re+j X5

g

Figura 3.1 Realimentacién en serie y en derivacién.



Uno de los problemas béisicos que existen en el disenio amplificadores a bajo ruido es
la significativa diferencia entre la impedancia de fuente presentada al transistor para
6ptimo ruido y mdxima ganancia.

Las redes de realimentacion pueden transformar la impedancia de entrada y la impedan-
cia 6ptima de la fuente a fin de lograr el acoplamiento simultdneo. Sin embargo, la
realimentacién reactiva cambiard la mfnima figura de ruido asf como la impedancia
optima de la fuente: ademds de la ganancia y del factor de estabilidad del circuito.

La presencia de una resistencia en la realimentacion en derivaciéon aumentard la con-
ductancia equivalente de ruido G),. En contraste, la resistencia equivalente de ruido
R}, puede hacerse menor o igual a resistencia de ruido R, a través de la eleccién
correcta de la red de realimentacion en derivacion.

El valor de la resistencia de realimentacién representa un compromiso practico entre
la ROFE, la ganancia v el desempeno de la figura de ruido para la etapa de la entrada

del amplificador.

El acoplamiento simultanco para minimo ruido y maxima ganancia puede obtenerse
utilizando una apropiada realimentacion en el dispositivo activo [4],{7],[13].
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4 Diseno del Amplificador

El disefio de un amplificador de bajo ruido (ABR) implica un desaffo considerable
debido a sus requerimientos simultdneos de alta ganancia, figura de ruido minima,
buena relacién de onda estacionaria a la entrada y a la salida, asf como una estabilidad

incondicional.

4.1 Especificaciones de Diseno

Las especificaciones de disenio del amplificador son:

e Intervalo de frecuencia de 1.4 a 1.545 GHz

Figura de ruido menor a 0.5 dB

Ganancia de potencia mayor a 25 dB

Relaciones de onda estacionaria menores a 2.0

Las especificaciones anteriores son posibles de obtener en parte mediante una selec-
cion cuidadosa del transistor v teniendo en mente las posibles compensaciones de los
pardmetros. La figura de ruido minima y el acoplamiento a la entrada pueden ser
obtenidos simultdneamente al usar circuitos de realimentacion.

4.2 Seleccién del Transistor

La seleccidn del transistor es el primer v mads importante paso en el disenio de un
ABR. El transistor debe exhibir una alta ganancia v una baja figura de ruido.

Examinar la hoja de datos es un buen punto de partida para la evaluacion del tran-
sistor en ol diseno del A8 /2. La hoja de datos deberd contener los pardmetros de

ruido que son esenciales para el diseno a bajo ruido.

Para ¢l diseno del actual amplificador =e utilizé un transistor GaAsF ET de tecnologia
de alta movilidad de electrones pseudomdrfico PHEMT AT F-34143 de Hewlett
Packard. ¢l cual ofrece una figura de ruido baja. haciéndolo idoneo para su utilizacion
en la pritnera etapa de los amplificadores para microondas de bajo ruido. El anexo A
presenta los datos téenicos del AT F-34143. que opera en un intervalo de frecuencias
de 0.5 a 18 Glz.

El diseno emplea un circuito en configuraciéon cascodo, el cual consiste en un transistor
fuente comnin seguido por un transistor compuerta comin, el cual es mostrado en

figura 3.2.
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Este circuito tiene muchas ventajas por encima de un circuito de un solo transistor. La
configuracién cascodo ofrece una mejor respuesta en frecuencia debido a la reduccién
de la capacitancia de Miller. Tiene un coeficiente de transmisién en inversa muy
bajo, con lo cual se consigue que la ganancia en la trayectoria de realimentacién no
sea lo suficientemente grande para provocar oscilacién y generalmente proporciona
una ganancia superior.

D F D
c - — 5
o—» QO] Q2
e, O

Figura 3.2 Configuracién cascodo.

Son necesarios los pardmetros de transmisién de Q1 y Q2 en sus respectivas configu-
raciones para analizar ¢l circuito como un solo bipuerto. Los parametros de dispersién
para este dispositivo en la configuracién de fuente comun, provistas por el fabricante
para Ippr =060mA y Vpe =4V ala frecuencia de 1.5 GHz son

Sino= 078 —111°
S12 = 0.06 ;o 38°

Sy = 8.646 £ 103°
San = 021 ¢/ — 114°

Interpolando a la frecuencia de 1.4885 GHz se tienen los siguientes pardmetros S

Sy = 0779 £/ —110.3°
Siz = 0.059 - 38.19°
Sy = 8.675 . 103.5°
S22 = 0209 &+ - 113.3°

La informacién contenida en estos parametros es suficiente para determinar la repre-
sentacién por parametros ABCD de la red. El anexo B muestra las relaciones para
la conversion de parametros entre bipuertos.

59



Es posible derivar los pardmetros ABCD para Q1 directamente de estas relaciones,
mientras que los pardmetros de Q2 deben encontrarse convirtiendo los pardmetros

del transistor a la configuracién compuerta comiin.

La conversién de fuente comin a compuerta comuin estd dada por los pardmetros
eléctricos mediante la siguiente relacion

Yii+ Y2 +Ya + Y —Y2+Y
el = [ e e ] L
Usando estas relaciones y aplicando la conversién a pardmetros ABCD se tiene
Ay = 0.035 ¢ —135.8°
B, = 4.228 £ —153.9°
C; = 0.002 £ - 79.99°
D, = 0.067 £ —63.88°
A2 = 0.035 £ 42.83°
By = 4.122 £ 24.62°
C: = 0.002 . 98.61°
Dy, = 0976 £ 3.14°

A partir la multiplicacién de matrices (49) se obtienc la matriz de transmisién equi-
valente del bipuerto

A = 0009 : — 59.93°
B = 4244 & — 149.6°
C = 0.0001 2 11.34°
D = 0074 : - 60.13°
El resultado después de convertir a pardmetros de dispersion es
S;p = 0981 . — 84.34°
S = 0.004 o 67.92°
Soy = 17.21 L 101.4°
Sa = 0.966 ¢+ — 14.69°

Se observa que la magnitud del coeficiente de transmisién en inversa, S;s, ha sido
significativamente reducida comparado al de un solo transistor.

Los pardmetros de ruido originales para el transistor en configuracién fuente comin

s0On
Fomusy = 0.198
Fope = 0.691 £ 52.58°
R.;s0 = 0.100
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De (88)
R,
F = Frin + &= Yo - Yope|?

una forma alternativa de representar la figura de ruido es mediante la siguiente
ecuacién

Gn Rn 2
F—-1+G—G'+'G—G|YG+YCD,-[ (162)

la cual involucra los parametros de correlacién.

Las relaciones que hacen a estas ecuaciones equivalentes son

G, =R, (G:*:,,, — G?m) (163)
Fm:‘u — 1

Geor = ——2——12—,_ - Gopt (164)
Bcar = —Bopg (165)

donde
},opt = Gopz +J Bopt (166)

)}

Yeor = Geor + J Beor (167)

Para la configuracién compuerta comiin es necesario derivar de estas expresiones los
pardmetros cquivalentes de ruido, a partir de los pardmetros S y de ruido de la
configuracién fuente comnin.

Con los clementos de la matriz de transformacion [n} para la conversién a compuerta
comiun (103) v de las relaciones de conversiéon (106), (107) v (108) los pardmetros de
ruido del transistor compuerta comuin son:

an’nidli} = 0.199
FCope = 0.666 ¢ 43.91°
Rus0 = 0.095

Utilizando el método de las matrices de correlacién se obtienen los pardmetros de
ruido para la configuracién cascodo.
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De la ecuacién (118) para la conexién en cascada se tiene
[Cal = [A1] [Ca] [A1]T + [Cai]

la cual involucra las matrices de correlacion del primer bipuerto C,4; y del segundo
bipuerto C a2, asf como la matriz ABC D del primer bipuerto.

Los elementos de la matriz C, determinan los parametros de ruido del bipuerto
equivalente.

Utilizando (124) para encontrar Ca; ¥ Caa, resolviendo (118) y transformando por
medio de (126 - 128) se obtienen los siguientes pardmetros de ruido para la configu-
racion cascodo

Fringps; = 0.215
Fope = 0.675 £ 53.03°
Rn/s,() - ()101

es posible apreciar que los pardmetros de ruido iniciales permanecen casi inalterados,
lo cual demuestra que la caracteristica de ruido de un sistema en cascada depende
principalmente de las contribuciones de la primera ctapa.

4.3 Acoplamiento Simultaneo

El disenio para el acoplamiento simulténco presenta varios métodos [7],110],[11], pero
la gran mayoria implican el trazado de I'¢; ¥ ', en funcién de la realimentacién serie
v/o en derivacion.

Es nccesario entonces, seleccionar una combinacion de elementos pasivos en reali-
mentacion que transformen U v Ty hacia la misma region sin causar un aumento
significativo de la figura de ruido minima.

En este caso se utiliza una realimentacion en derivacion formada por una resistencia,
ya que este tipo de realimentacion ofrece una mejor estabilidad.

£l diagrama basico del ABR cascodo con realimentaciéon, el cual consiste en el am-
plificador cascodo v la realimentacion en derivacion, se muestra en la figura 3.3.

A partir de este circuito es posible el acoplamiento simultaneo de 'y ¥ P eligiendo
mesuradamente ol valor de la red de realimentacion.

La figura 3.4 muestra el trazado de I, v U en funcién de la red de realimentacion
g PEE
a la frecuencia de 1.4885 GHz.
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Q1

con realimentaciéon

Figura 3.3 Amplificador cascodo

115 k2

It kG

Figura 3.4 [,ny I'c en funcién de la red de realimentacion.
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Es interesante hacer notar que incluso en el caso de un valor muy grande de la resisten-
cia de realimentacién, I'c cambia significativarnente, mientras que I'y,, permanece casi
inalterado cuando el valor de la resistencia varfa. Cuando la resistencia disminuye,
e se acerca a I,,,. Esto significa que el acoplamiento simultdneo de ruido y ganancia
es posible sin adicionar el ruido de la resistencia de realimentacién.

Aunque I'¢ y Iy, estdn lo suficientemente cerca, al disenar la red de entrada para
maéxima ganancia. no resultarfa una figura de ruido minima.

Debido a que esta téenica es mds apropiada para la tecnologfa monolitica que para
la hibrida; ya que el nivel de impedancia del dispositivo puede seleccionarse al variar
la dimensién de la compuerta, de tal manera que la red de realimentacién adecuada
para ¢l acoplamiento simultaneo es facil de encontrar; serd necesario hacer uso de
otras técnicas que ayvuden en el diseno del amplificador.

La técnica de carga resistiva en ocasiones se usa para mejorar la estabilidad y junto
con la realimentacion negativa es posible modificar los pardmetros del bipuerto de
tal mancra que se obtenga una ganancia constante. baja ROE y por supuesto el
acoplamicnto simmltdanceo [}

Los tipos de carga resistiva son

: o

R o—» Q R
o— o o °

5 \/R\ -
o—» Q
Q
R
o o o <

Figura 3.5 Diferentes tipos de carga resistiva.
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que para el diseno del ABR, solo se utilizardn las resistencias a la salida, a manera
de que los pardmetros de ruido del bipuerto no se modifiquen drasticamente, debido
a que la resistencia representa una fuente de ruido y tiene mayor influencia en la
primera ctapa.

Realizando el analisis de estabilidad y obteniendo los valores de I'¢; y Tope en la
implementacion de los dos tipos diferentes de carga resistiva se observo que el de-
sempeno de este circuito puede ser mejorado agregando ambas resistencias en serie y
en derivacion a la salida del bipuerto. asi como la adicién de una capacitancia en la
red de realimentacion tal y como se muestra en la siguiente figura.

9.45 kQ 0.062 pF

R C 3 kO

[S]

‘ Q1 Q2 122 kQ
R

Figura 3.6 Amplificador con realimentacion y carga resistiva.

A partir de los valores de los elementos de realimentacion y de carga resistiva mostra-
dos en la figura 3.6, se procede a obtener los parametros eléctricos vy de ruido del
bipuerto equivalente,

Para la conexién en derivacion conformada por la configuracion cascodo y la red de
realimentacion mostrada en la figura 3.7, es necesario trabajar con los pardmetros de
admitancia de ambaos bipuertos.
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Figura 3.7 Conexién en derivaciéon usando pardmetros Y.

Convirtiendo los parametros ABCD o S de la configuracion cascodo a paradmetros
Y? y obteniendo la matriz Y'* de la red de realimentacion donde

It

b b
Y o= 22

1/(1?+——l—-
=

.&C



la matriz Y equivalente cs
[ Yii Y } - [ Yi+ Y Y;§+Yf2] (168)

Y21 Yoo YA+YH Ya+Yh
convirtiendo a pardmetros ABC D se tiene
A = 0.009 £ - 62.51°
B = 4.246 £ — 149.6°
C = 7e—05/,6.77°
D = 0.074 £ — 60.45°

Para obtener la matriz ABCD equivalente de la red activa, es necesario obtener la
matriz ABCD de cada uno de los clementos que integran el circuito y aplicar el
producto de las matrices individuales.

La matrices ABCD de las resistencia de carga son

— Z

A B |1 Zz
Cc Dy . 101
impedancia
Figura 3.9 Circuito en serie.
A B] _ [ 1 0 ]
Y [C D admitancia Y 1

Figura 3.10 Circuito en derivacion.

multiplicando las matrices de transmisién se tiene

ABCD!O! = -‘1BCDrrans y realimn -4BC‘DR serie ‘4BCDR derivacién
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Finalmente los pardmetros de dispersién quedan de la siguiente forma

S = 0.985 /¢ — 84.34°
S12 = 0.004 £ 67.92°
Sy = 17.21 £ 101.4°
S22 = 0.966 { — 14.69°

Resolviendo la ecuaciones (145) y (146) para obtener las redes a mndxima ganancia

I'c = 0.585 ¢ 54.79°
I'c = 08757 1.79°

El andlisis de ruido se presenta a continuacion.

Los pardmetros de ruido para el circuito cascodo con realimentacién involucran las
matrices de correlacién de ambos bipuertos, tal y como se indicé en (116)

[Cy] = [Cya] + [Cy]

La matriz de correlacion para la red de realimentacién Cyo es obtenida a partir de
(120). mientras que la matriz Cy; del amplificador cascodo puede ser encontrada por
medio de su matriz C4 y de la matriz de transformacion 7,3, mediante la siguiente
operacion

[Cyy] = [Tay ] [Cal [Tay]™

Al evaluar la matriz de correlacion para la conexion en derivacidn es necesario aplicar
de nueva cuenta la operacién de transformacion para dejar la matriz de correlacién
en su representacidn por matriz ABCD mediante

: P S O B

Caj = [Tya} [Cy] Ty 4]
Para la conexion en cascada del circuito cascodo v la realimentacién en derivacion con
las resistencias de carga. serd necesario emplear las matrices ABCD de los bipuertos
equivalentes en contribucién con las matrices de correlacion.

La matriz de correlacidon equivalente para el circuito de la figura 3.11 utiliza la matriz
de correlacion de los bipuertos 1 v 20 asi como la matriz ABCD del bipuerto 1.




b e e e o e e . -

Bipuerto 1 Bipuerto 2
Figura 3.11 Circuito para la primera conexién en cascada.

[Ca] = [AL} [Ca2) 1] + [Cay]

Mientras que la matriz de correlacién de la red activa estd en funcién de las matrices
Ca, Cas v de la matriz ABC D del bipuerto 3.

’tﬂ ,”M
|
N
.F’(
’\/___

I
i

TS | C2 = R,
; | | L ? 2

o i | ; ! o
1 t 1
e o e e e e e e e e . e e - v oL
Bipuerto 3 Bipuerto 4

Figura 3.12 Circuito para la segunda conexién en cascada.

[Cator] = [A3] [Cas] [As]™ + [Ca]
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De los pardmetros de la matriz C 4., Se obtienen los parametros de ruido finales por
medio de (126) (127) y (128)

Frinjas; = 0.296
Fope = 0.585 £ 54.81°
Rn/;s0 = 0.102
Comparando los valores de ' y Tope
I'c = 0.585 7 54.79°
FCope = 0.585 £ 54.81°

es posible observar que el ajuste apropiado de los elementos de realimentacién, con-
lleva a la condicién simultdnea para méaxima ganancia y minimo ruido.

Ademads de que los pardametros de ruido iniciales solo sufrieron de una pequena al-
teracion en sus valores, siendo el caso especifico de Frpin que aumentd poco menos de
0.1dB.

4.4 Estabilizacién

Una vez determinados los pardmetros del amplificador es necesario realizar el andlisis
de estabilidad para todo el intervalo de frecuencias del transistor. con el fin de asegurar
que no se presenten oscilaciones debidas a la presencia de condiciones en la red que
para ciertas frecuencias ubiquen al circuito en una regién de inestabilidad.
Resolviendo (156) v (157) las grdficas de [A] v A se presentan a continuacion

M
4

03 2 4 € -] 0 12 14 18 18

Frecuenca {GHz]

Figura 3.13a Factor de estabilidad.
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18

Figura 3.13b Factores de estabilidad.

De las graficas es posible observar que el factor de estabilidad es menor a uno en el
intervalo de frecuencias de 1.95 a 4.06 GHz. por lo que serd necesario proponer una

red de estabilizacion.

La figura 3.14 muestra el circuito con la red de estabilizacién formado por una re-

sistencia en serie con un stub de longitud A/4 en corto.
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Figura 3.14 Circuito con red de estabilizacion.
El propé¢sito de este arreglo es modificar la parte real de la impedancia de entrada
al transistor por medio de la resistencia sin afectar los pardmetros de ruido en el
intervalo de frecuencias de diseno. La caracteristica del stub en corto es presentar un
valor de impedancia muy grande a la frecuencia de diseno. mientras que a las demas
frecuencias presenta una impedancia muy baja.

Determinando los valores de [A) v A con la red de estabilizacion

2 4 ) 2] 10 12 14 16 18
Frecuenca {GHz]

Figura 3.15a Factores de estabilidad del circuito equivalente.
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Figura 3.15b Factores de estabilidad del circuito equivalente.

4.5 Redes de Acoplamiento
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Se observa que el amplificador cummple con las condiciones de estabilidad para todo el
intervalo de frecuencias del transistor.

Con base en la carta Smith. se proponen las redes de acoplamiento correspondientes
a la entrada y salida del circuito para la frecuencia de 1.48385 GHz.



Las redes de acoplamiento estardn compuestas por stubs abiertos en derivacién y por
lineas de transmisién en serie con una impedancia caracterfstica de 50 2, para lograr
un perfecto acoplamiento a la frecuencia de diseno.

Para la red de entrada. primeramente se convierte Z¢ que es la impedancia represen-
tada por el cocficiente de reflexion I'g, vista a traveés de la red de acoplamiento hacia
la impedancia de la fuente Zy, en la admitancia normalizada Y.

Moviendose del centro de la carta Smith con un stub abierto de longitud 0.154A y una
Iinea de transmisién en serie de 0.249A se llega al valor de Y tal y como se muestra

en la figura 3.16.

Figura 3.16 Determinacion de la red de entrada.

Para el caso de la red de salida. figura 3.17. se dibuja en la carta Smith el valor de la
admitancia normalizada Y- v s¢ encuentran los valores de los elementos de manera

similar a la red de entrada.
Las longitudes del stud abierto en derivacion y de la linea de transmision en serie son
0.2038X » 0.236A. respectivamente.

TESIS CON
FALLA DE ORIGEN




Figura 3.17 Determinacion de la red de salida.

Una vez determinadas las redes de acoplamiento. se obtienen los parametros totales
del amplificador para realizar el analisis de estabilidad, ganancia v figura de ruido del
circuito resultante.

Como primer paso. se determinara la impedancia de salida presentada al transistor
para evaluar la figura de ruido.

Mediante el producto de lus matrices ABCD de cada elemento de la red de entrada
y de la red de estabilizacion es posible encontrar la impedancia de salida.

La matriz equivalente de la red presentada al transistor es
-4BC'th = -4BC'Dstub "‘b.C-'Dlineu A BCDred eatab

donde las matrices ABCD para cada elemento se muestran a continuacién
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R R P 3 1
Zy C D |, ]Z—o tan g8l 1
Figura 3.18 Stub abierto en derivacion.
—
! A B cos 3l 7 Zy sin 8l
= 1
Zo [ C D ]1' J—=sin gl cos Bl
ineg ZO
Figura 3.19 Lifnea de transmisién.
Z
[ A B } 1 0
y — 1
! ¢ D red est JZ“t tan Gl 1
Iz,

Figura 3.20 Red de estabilizacién.

La impedancia de salida Z,,; se define por

7 . DZ; + B
we T CZ6+ A

donde Zg es la impedancia del generador.

De (158) la figura de ruido del amplificador es
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Figura de Rudo [dB]

0.42

0.4

038

036

d8

034

032

a3

146 148 15 152 1.54
Frecuencia {GHz ]

°R

Figura 3.21 Figura de ruido del amplificador.
cuyo valor a la frecuencia de diseno es Fi.in

Para las relaciones de onda estacionaria. es necesario obtener los pardmetros ABCD
del amplificador mediante la multiplicacion de las matrices de la red de entrada, la
red de estabilizacion, la red activa v la red de salida.

Las relacion de onda estacionaria a la salida es

Z(‘ - Zsal
I~s(x = ‘.—_—"_:—'
s (169)
1 < il a0
ROE,, = ——12al (170)
1 - !l aal!
mientras que la relacién de onda estacionaria a la entrada es
Zrnt - Z(:
l‘e., TI e —— 171
o Z«‘ut + Z(..‘ ( )
-~ 1+ !rcn ‘
ROE, ., = —=00 (172)

1 - %rmué

donde la impedancia de entrada se define mediante

z _ AZc + B
T CZe+ D

73




y Z¢ es la impedancia de la carga.

Las figuras 3.22 y 3.23 muestran las relaciones de onda del amplificador

ROE sahda

8 ; : T ; T ' T
7 ST RS SXTTS FIOTI SN0 ST SRR
8N U PN N NS S
b
DG ]
NI i VA
Ao = SV :
114 li2 lil 1;46 1148 1‘5 152 1154

Frecuencia [GHz]
Figura 3.22 Relacién de onda estacionaria a la salida.

ROE enwada

35 T T T T
T AT
S U SO SRS SOUUN SRS SR
) R R U A S
N3 U S heeeeas RO A
e :
: . 5 \\//
1 i H H ; i . .
T2 142 124 5 148 t5 152 154

Frecuenca [GHz )

Figura 3.23 Relacion de onda estacionaria a la entrada.
de estas figuras es posible observar que las relacidnes de onda son mayores a 2.0,
siendo el caso especifico a la salida donde se presentan valores mayores a 6.0 en las
frecuencias que limitan el intervalo de diseno.
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La ROE a la salida puede ser mecjorada al proponer una transformador A/4 para
acoplar el amplificador con la carga. Antes de calcular los pardametros del transfor-
mador es necesario modificar la impedancia de salida del amplificador, ya que esta
Ifnea de transmision solo acopla resistencias.

La impedancia de salida del amplificador es

Pantc real de Z salida
Y

850 T T T T T

B00}------ eeaaans feeeees T oo :- i

P77 N 'r ey LT i
700}t ----- Jemannn . .
S
[=0's ) S N - <
§5Q - -eme g . . . ope

; : ; ; ; i
7 142 ' a4 146 148 15 152 154

Frecuenca [GHz)
Panteymagnany de Z sahda

-100 T T T T Y T T
R e ea S beeioas N e - eeeaas

E f : :\\ E :

L N

Kc s o] SN feeeae- s femeene- R R e
305 142 144 148 148 X3 182

Frecuencia [GHz ]

Figura 3.24 Valor de la impedancia de salida.
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Al colocar una inductancia de 17.6 nH en serie con la salida del amplificador se cancela
la parte imaginaria de Z,, a la frecuencia de diserio y entonces es posible utilizar el

transformador A/4.
Obteniendo el valor de la impedancia caracterfstica de la lfnea a partir de (53)

Z] = vV ZoRC

Las siguientes figuras muestran el diseno del amplificador, asi como sus pardmetros.

{
A \"—“——1 —

0.2494 | [—_.—“ F'[

500 0.1544

17.5 nH 1886 Q2

A4

R 500

3

?

A

Q’:
G
8| N SVAY
>\" 8 [N]
LR
1

! }“'\/\/\f -

!

'} |

i |
AQ': “.:‘

— \e-

Figura 3.25 Circuito con transformador de longitud A/4 .

2 4 6 8 10 2 14 1€ 18
Frecumzon [GHz]

Figura 3.26 Factor de estabilidad.
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Figura 3.31 Coeficiente de Ganancia.

El coeficiente de ganancia se evalia mediante
_ 1| Zc| Re(Zg)
{AZc + B+ CZeZe + DZg|*

donde los pardmetros ABCD corresponden al circuito final del amplificador y las
impedancias Zg v Z¢ son las impedancias del generador y de la carga, respectiva-

mente.

La ROE a la entrada puede ajustarse a la especificacion de diseno al optimizar los
pardametros del stub y de las lineas.

4.6 Optimizacién de Parametros

La optimizacién es el proceso que consiste en ajustar los diferentes pardmetros de
los elementos que conforman el circuito. en este caso la red de acoplamiento, para
obtener la respuesta del circuito que proporcione los mejores valores en los pardmetros

del amplificador.
Este proceso iterativo comprende la minimizacidn o maximizacién de una funcién

dada
XN = floy oy 0y)
donde x,, son los valores de los pardmetros de los elementos que al ser optimizados

proveerdn una respuesta en el circuito que sea lo mds cercana a la especificada.
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La optimizacién de la red de entrada tiene como proposito el minimizar la ROE y la
figura de ruido en el intervalo de frecuencias, principalmente a la frecuencia de diseno.
El comando fmins del programa MatLab minimiza una funcién de varias variables
entregando un vector que es un minimizador local de la funcion local cercana al vector
de parametros iniciales.

Optimnizando el circuito de acoplamiento y recalculando los valores de la inductancia
y el transformador se tienen las siguientes gréficas

[—/ VAN 18840
, R) c 1’?2 17.8 nH o0r
5070 S el VAVAS Sl
320 | | | @2 S
- { R e
;————?—{:—9———: Q1 i R, = 500
~ i
51.80 BN B
ss8° L MR E = = =

500 =~
-
1

G@ ison
;L/

I 90°
i

1

.

Figura 3.32 Amplificador con pardmetros optimizados.

1 H ; i H X :
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Figura 3.33 Factor de estabilidad.
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Figura 3.38 Coeficiente de Ganancia.

De los resultados anteriores puede observarse que el circuito es estable incondicional-
mente para todo el intervalo de frecuencias del transistor. Ademds de tener buenas
caracteristicas en lo referente a los pardametros del amplificador, ya que se ubican
dentro de las especificaciones propuestas.

4.7 Redes de Polarizaciéon

El propésito de las redes de polarizacién es seleccionar el punto de operacién apropiado
v mantenerlo constante sobre las variaciones de los pardmetros del transistor y de la
temperatura.

Para el caso del amplificador cascodo. ambos transistores requicren del mismo punto
de operacion que es I = 60mA v Ve = 4\

El voltaje de polarizacion para la configuracién fuente commin es introducido en la
compuerta del transistor a traves de la red de estabilizacion en el extremo del stub en
corto por un circuito divisor de tensidon. Para la configuracion en compuerta comiin,
el voltaje se introduce mediante un divisor de tensidon v una resistencia de 500 a
traves de la commpuerta del transistor,

El voltaje al drenaje del transistor es alimentado por una resistencia de 66.7Q y un
stub de longitud A4 con una impedancia de 1000.

Los capacitores de 1000 pF tienen como objetivo el desacoplar las fuentes de ali-
mentacion.
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En la figura 3.39 se muestra el amplificador con las redes de polarizacién.

500

Figura 3.39 Amplificador con circuitos de polarizacién.

84



5 Conclusiones

En este trabajo se presenta el disenio y los resultados de un Amplificador de bajo
ruido (ABR) de tecnologia PHEMT, para el intervalo de 1.4 a 1.545 GHz.

El disero se basa en un técnica de acoplarniento simultdneo de ganancia y ruido en una
configuracion cascodo. El fin de esta técnica es encontrar una red de realimentacion
apropiada que modifique los pardmetros S y los pardametros de ruido del dispositivo
de tal manera que ¢l acoplamiento de ruido proporcione una baja relacién de onda
estacionaria (ROFE) a la entrada.

Al disenar un ABR con un FET en configuracion fuente comin a una sola etapa, el
acoplamiento para una figura de ruido minima da lugar a una alta ROE de entrada.
Esto se debe a que el 6ptimo coeficiente de reflexion para la minima figura de ruido
(Cope) es generalmente muy diferente al acoplamiento para méxima ganancia (Fg).

Sisc logra que I, v I'¢; coincidan, es posible obtener tanto una figura de ruido minima
(Fmin) como un bajo nivel de ROE simultaneamente. Para lograr ¢l objetivo, se
propuso un acoplamiento de ruido y ganancia. asf como de entrada v salida sitnultaneo
con buena estabilidad. combinando las ventajas de la configuracion cascodo v de la
realimentacion en derivacion.

La implementacion de la configuracion cascodo permite que ambos transistores uti-
licen la misma corriente v asi chiminar la necesidad de capacitores de acoplamiento
entre etapas. Ksta configuraciéon presenta un coeficiente de transinision en inversa de
un valor muy bajo. con lo que consigue que la ganancia en la trayectoria de reali-
mentacion no sea lo suficientemente grande para provocar oscilaciones, mientras que
los pardmetros de ruido permanecen casi inalterados. confirmando que la caracteris-
tica de ruido de un sistema en cascada depende principahmente de las contribuciones
de la primera etapa.

La introduccion de b red de realimentacion en derivacion. ademads de mejorar la esta-
bilidad, permite que los coeficientes para minimo ruido v maxima ganancia coincidan
al encontrar un valor adecuado en sus elementos. Al utilizar valores de resistencia
grandes (> 10k I cambia significativamente, mientras que ', no presenta cam-
bios. Cuando la resistencia disminuye, I'g se acerca a ype. Aunque para valores de
resistencia menores a 5 k2 también es posible el acoplamiento simultdnco, esto no es
muy practico, va que la ganancia disminuye v el ruido generado por el pequeno valor
de resistencia aumenta.

Para ol caso de este amplificador, la red de realimentacion en derivacién no era sufi-
ciente para lograr el acoplamiento simultdneo. Aunque los coeficientes para mfnimo
ruido ¥ maxima ganancia estaban lo suficientemente cerca, no resultaba una figura
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de ruido mfnima cuando se disefiaba la red de entrada , por lo que se utilizé la téc-
nica de carga resistiva a la salida para hacer coincidir ambos coeficientes y lograr el
acoplamiento simultdneo.

Una vez evaluados los pardmetros de ruido, sc realizé el andlisis de estabilidad, dando
como resultado una estabilidad condicional. Fue necesario disenar una red compuesta
por una resistencia en serie con un stub de longitud A/4 para modificar la parte real
de la impedancia de entrada al transistor por medio de la resistencia sin afectar los
pardmetros de ruido en el intervalo de frecuencias de diseno.

El diseno de las redes de acoplamiento es necesario para alcanzar las especificaciones
deseadas de diseno. Los dispositivos no acoplados pueden causar una gran cantidad
de potencia reflejada, un mal desempeno en el ruido ¥ una ganancia baja. Para un
ABR. la potencia reflejada causada por un mal acoplamiento a la entrada puede
viajar de regreso a la antena y ser radiada. Este acoplamiento también puede reducir
la ganancia del AB R v causar que ¢l sistema tenga un desempeno de ruido no 6ptimo.

En cuanto a la red de salida, conformada por un stub y una linea de transmisién,
fue necesario sustituirla con un transformador de longitud A/4 para mecjorar la ROE
en el intervalo de frecuencias determinado. Este tipo de circuitos es auxiliar en el
acoplamiento de impedancias. Una caracteristica de este transformador es que solo
puede acoplar una resistencia. por lo que la inclusion de la inductancia busca la
cancelacion de la parte imaginaria de L impedancia de salida del amplificador.

La optimizacion de las longitudes ¢ impedancias caracteristicas de las lineas v los
stubs permitio que las especificaciones de diseno del amplificador se alcanzaran.

Las redes de polarizacion se disenaron con el fin de influir lo menos posible en los
parametros del amplificador. Introduciendo los voltajes a la compuerta y al drenaje de
los transistores mediante el uso de stubs en corto de longitud A74 permite desconectar

las fuentes de alimentacion.

A partir de la caracterizacion de redes de microondas por medio de la teoria de
bipuertos es factible el andlisis v diseno de circuitos v sistemas de microondas.

Este diseno fue simulado basandose en la teoria de bipuertos, lineas de transmisién,
teoria de ruido v acoplamiento de impedancias. Para la simulacién numérica del
amplificador, ¢ desarrolls un programa en Matlab, que ofrece ser una herramienta
de programacion de alto desempeno.

El amplificador a bajo rutdo para la banda L en el intervalo de frecuencias de diseno
presentd las siguientes especificacioues, una figura de ruido menor a los 0.3 dB, una
ganancia mayor a 25 dB vy relaciones de onda estacionaria menores a 2.0. Dichos
resultados satisfacen las especificaciones de diseno.
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Anexo A

‘2°*s ... Agilent Technologies
Sec., Inngvaung the HP Way

Low Noise Pseudomorphic HEMT

in a Surface Mount Plastic Package

Technical Data

Features
* Low Noise Figure

* Excellent Uniformity in
Product Specifications

* Low Cost Surface Mount
Small Plastic Package
SOT-343 (4 lead SC-70)

+ Tape-and-Reel Packaging
Option Available

Specifications

1.9 GHz; 4V, 60 mA (Typ.)
« 0.5 dB Noise Figure

* 17.5 dB Associated Gain

* 20 dBm Output Power at
1 dB Gain Compression

*« 31.5 dBm Qutput 3 Order
Intercept

Applications

¢« Low Noise Amplifier for
Cellular/PCS Base Stations

* LNA for WLAN, WLL/RLL,
LEO, and MMDS
Applications

» General Purpose Discrete

PHEMT for Other Ultra Low

Noise Applications

Surface Mount Package
SOT-343

Pin Connections and
Package Marking

oran [Tl 9 |l

SOURCE E | <

Note: Top View. Package marking
provides orientation and identification.
“4P° = Device code

“x" = Date code character. A new

character is assigned for each month, year.
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ATF-34143

Description

Agilent’'s ATF-34143 is a high
dynamic range, low noise,
PHEMT housed in a 4-lead SC-70
(SOT-343) surface mount plastic
package.

Based on its featured perfor-
mance, ATF-34143 is suitable for
applications in cellular and PCS
base stations, LEO systems,
MMDS. and other systems requir-
ing super low noise figure with
good intercept in the 450 MHz to
10 GHz frequency range.



ATF-34143 Absolute Maximum Ratings!!!

Absolute Notes:
Symbol Parameter Units Maximum 1. Operation of this device above any one
of these parameters may cause
Vps Drain - Source Voltage!?! \% 5.5 permanent damage.
Ves Gate - Source Voltage!?! \Y 5 2. Assumes DC quiescent conditions.
3. Vgs =0 volts.
Veo Gate Drain Voltage!?! Vv -5 4. Source lead temperature is 25°C.
In Drain Currenti?l mA ]d“m Derate 6 mW/°C for T > 40°C.
— - - 5 Thennal resistance measured using
| S Total Power Dissipation!4l mwW 725 150°C Liquid Crystal Measurement
Pomas RF Input Power dBm 17 method ) .
- — - 6. Under large signal conditions, Vg may
Ten Channel Temperature C 160 swing pasitive and the drain current
Tore Slomgc Tcmperatun: °C .65 to 160 may exceed l4,,. These conditions are
d -~ - - acceptable as long as the maximum
0, Thermal Resistancei® *CNV 165 Py and Py, . ratings are not
exceeded

Product Consistency Distribution Charts!”

250 120
Con = 137245
f—\\ Y — Std = 0 66
200 100 9 Waters
//\ Sampie Suze = 450
8o
3 10 T o1 3 Sta VL \ 35w
ov . ; .
E //‘/ 60
= 100
/ L 40 ‘B E
50 /
[ SevV 20
o el ° 7]
[ 2 4 [ [] 29 30 1 32 33 34 1S
Vos (V) OIP3 (a8m;
Figure 1. Typical/Pulsed §-V Curveslél, Figure 2. O1P3 @ 2 GHaz. 4V, 60 mA.
(Ngg = -0 2V per step) LSL=290 Nommal=31 8 Usl=350
120 Con = 269167 120 » Con s 299973
- Sk 004 ﬂ S =015
100 9 Waters 100 ' 9 Wafors
r Sampie Sue 450 Samole Sze = 450
1] 80
<3St 1T} «3 St -3 St *3 Sta
60 60
il
© 40 '\
20 20 1‘
[} k o s
[ 0.2 o4 (X} os 16 163 17 175 18 183 1%
NF (aB) GAIN (aB)
Figure 3. NF @ 2 GHz 4V, 60 mA. Figure 4. Galn ® 2 GHz, 4V, 60 mA.
LSL=0.1. Nominaf=0 47. USL=0 8§ LSL=160. Nominal=17 5 USL«190
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ATF-34143 Electrical Specifications

T, = 25°C. RF parameters measured in a test circuit for a typical device

Symbol Parameters and Test Conditions Units | Min. | Typ.l2'{ Max.
I Saturated Drain Current Vps = 1.5V, Vgg=0V mA 0 118 145
Vplil Pinchoff Voltage Vps = 1.5V, Ipg = 10% of 1y, v -0.65 -0.5 -0.35

Ig Quiescent Bias Current Ves =034V, V=4V mA — 60 —
gl Transconductance Vps = 1.5 V. g,y = 14,,/Vp | mmho 180 230 —
lopo Gate to Drain Leakage Current Vop =5V TN 500
| . Gate Leakage Current Vgp = Vs = -4 V MA —_ 30 300
NF Noise Figure f=2GHz | Vg =4V, Ips = 60 mA dB 0.5 0.8

Vps =4 V, Ips = 30 mA 0.5
f=900MHz | Vps =4V, Ips = 60mA dB 0.4
Ga Associated Gain f=2GHz | Vps =4 V. Ips = 60 mA dB 16 17.5 19
Vps =4V, Ips = 30 mA 17
f=900MHz | Vpg =4 V. Ips = 60 mA dB 215
OlIP3 Output 3¢ Order f=2GHz| Vg =4 V. Ipg = 60 mA dBm 29 315
Intercept PointB3 +5dBm P /Tone | Vpg = 4 V. Ipg = 30 mA 30
f=900MHz | Vg =4V, Ips = 60 mA dBm 31
+5dBm P, /Tone
Plye 1 dB Compressed f=2GHz| Vhg =4 V. Ipg = 60 mA dBm 20
Intercept Point 3 Vs = 1 Vo Ipg = 30 mA 19
f=900MHz | Vpy =4 V. Ips = 60 mA dBm 18.5
Notes:
1 Guarantecd at wafer probe levet
2 Tyvpical value determined from a sample size of 450 parts from 9 wafers
3 Using production test board
Input 50 Ohm input 50 Ohm Output
| Transmssion Matching Circunt Transmussion |
Line Including I"_mag =030 bur Line Including
Gate Bias T r_ang = 56° Drain Bias T
(0.5 oB loss) (0.4 0B loss) (0.5 dB loss)

Figure S. Block disgram of 2 GHz producution test board used for Nolse Figure, Associated Galn, P1dB. and OIP3 measure-
ments. This circuit represents a trade-off between an optimal noise match and assoclated impedance matching circuit
losses. Circuit losses have been de-embedded from actual measurcments.
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ATF-34143 Typical Performance Curves

s
[+ i
30 bt =
reinia\'a
T 23 —A
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losa (mA)

Figure 6. OIP3 and Py vs. Iy, and
Vps Tuned for NF @ 4V, 60 mA at
2 GHz.1N.2)
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Figure 9. O1P3 and Py vs. Iy, and
Vps Tuned for NF @ 4V, 60 mA at
900 MHz.11.2)
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Figure 12. Fmin vs. Frequency and
Current at 4V,

Notes:
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Figure 7. Assoclated Gain vs. Current
(14) and Voltage (Vp) at 2 GHz.11.2}
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Figure 10. Assoclated Gain vs. Current
(14) and Voltage (Vy,) at 900 MHz.11.2]
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Figure 13. Assoclated Gain vs.
Frequency and Current at 4V,
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Figure 8. Noise Figure vs. Current
(1) and Voltage (Vpy) at 2 GHz.11.2]
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Figure 11. Noise Figure vs. Current
(14) and Voltage (Vy5) at 900 MHz. 11.2]

1 Measurements made on a fined toned production test board that was tuned for opumal gain match with reasonable noise figure at 4V,
60 A bias This circuit represents a trade-off between optimal notse match. maximurn gain match. and a realizable match based on
production test board requitements Circuit josses have been de embedded from actual measurements
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ATF-34143 Typical Performance Curves, continued

25 1.5 33 A 3 T 5.0
= s S e e e s b
PP R0 Sl i A - ---- Gain 14,
E 29 - Y 25 ,/ 7l oeras T4
° —— o3 T35
_ 10 2 . oP3 2 \/ ——enr |
8 g T ---- a8C s 20— — 30
) Iy s el g N .5
&) z 5 -—_ = sl I
' o5 g2 - S J U AU R RN
. 1¢8 - -
T a 10 1.5
e 2 -
=Tl z 4 +1.0
19 —= \ 3 ~ l 0.5
10 [ 7 0
° 2000 4000 6000  £000 ¢ 2000 4000 6000 8000 e 20 40 €0 80 100 120 140
FREQUENCY {GHI) FREQUENCY (MHz) Ipsq {mA}
Figure 14. Fmin and G, vs. 'Frcqur:ncy Figure 15. Py 4. IP3 vs. Frequency and Figure 16. NF, Gain, OP1dB and OIP3
and Temperature at Vg = 4V, Ig = 60 mA. Temperature at Vi, = 4V, Ipg = 60 mA.13] vs. Ing at 4 Vand 3.9 GHz Tuned for
Noise Figure. 1]
_ 30 50 2s 25
En v Pt as
i 20 20
24 40 [——1
g ~/ J ) s /.(— -l _
o 21 15 3 s . P s
v sese Gatn w €
s vy Uloeae(%0 £ & / < /
o — oy = 2
g 1 p—t- 25 2 e '° / . 10 /
& 12 20 & . N
° IS FETER L DAt D b g ® o T .
g ¢ ‘\ - ‘ez / /
i) = - — 3V — — 3V
z © N 1o 0 1 v [] 4V -
3 s os f
0 ¢ -8 -3
° 20 40 €0 sC 100 120 o 50 100 150 ° 50 100 150
losg (mA)} log (mA} los (mA}
Figure 17. NF. Gain, OP1dB and OIP3 Figure 18. Piqp vs. Ips Active Bias Figure 19. Py4u vs. Ips Active Bias
va. Ie at 4 V and 5.8 GHz Tuned for Tuned for NF @ 4V, 60 mA at 2 CHz. Tuned for min NF @ 4V, 60 mA at
g 900 MH,
z.

Noise Figure 11

Note:

I Piep measurements are performed with passive blasing Quicescent drain current. lpsg. is set with zero RF dnive applied As Pygp ts
approached. the drain current may increase or decrease depending on frequency and de bias point. At lower values of lpsg the device
1s running closer to class B as power output approaches Pigg This results in higher PAE (power added cffictency) when compared to
a device that is dnven by a constant current source as is typically done with active biasing As an example. at a Vpy = 4 Vand
Tpso = 10 mA Ly increases to 62 mA as a Pyan of <19 dBm is approached
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ATF-34143 Typical Scattering Parameters, Vps = 4 V, Ips = 60 mA

Freq. Siu Sz Si2 S22 MSG/MAG
GHz Mag. Ang. dB Mag. Ang. dB Mag. Ang. Mag. Ang. dB
0.5 0.95 -41 21.91 12.454 150 | -31.06 0.028 68 0.29 -41 26.48
0.8 0.89 -65 21.33 | 11.654 134 | -28.18 0.039 57 0.24 -67 24.75
1.0 0.85 -83 20.46 10.549 123 -26.56 0.047 49 0.23 -84 23.51
1.5 0.78 111 18.74 8.646 103 | -24.44 0.060 38 0.21 -114 21.59
1.8 0.75 -122 17.92 7.873 95 | -23.74 0.065 33 0.21 125 20.83
2.0 0.73 -133 17.16 7.207 87 | -23.22 0.069 29 0.20 -136 20.19
25 0.69 -151 15.78 6.149 73 | -22.38 0.076 22 0.19 -155 19.08
3.0 0.67 -168 14.56 5.345 60 -21.62 0.083 15 0.19 -171 18.09
1.0 0.64 161 12.53 14.232 37 -20.54 0.091 3 0.18 162 16.53
50 0.63 134 10.88 3.501 16 -19.58 0.105 -10 0.19 135 15.23
6.0 0.64 111 949 2.983 -5 -18.79 0.115 24 021 109 12.89
7.0 0.66 86 8.15 2.557 -26 | -18.27 0122 -38 024 84 11.22
8.0 0.69 65 692 2217 -46 -17.79 0.129 51 0.28 62 10.21
9.0 073 46 572 1932 -65 -17 46 0.134 -65 0.33 42 9.36
10.0 076 28 4.73 1.723 -84 -16.95 0.142 -79 0.38 25 8.94
11.0 078 9 3.70 1.531 <104 -16.71 0.146 -94 0.42 7 823
120 081 11 257 1.344 -124 -16.71 0.146 -111 0.47 12 7.56
130 0 84 -30 120 1148 143 -17.02 0.141 126 052 -29 694
14.0 0 86 -4 0.12 0.986 -159 -17.46 0134 -139 058 -43 6.37
15.0 087 -56 -1.21 0870 175 -17.59 0132 -150 0.62 -58 5.78
16.0 0 86 72 -2.21 0775 168 -17.59 0132 163 0.65 71 4.60
17.0 0.86 -88 -3 35 0 680 151 -17.65 0131 178 0.68 -86 3.79
180 089 -101 9¢ 4 81 0.575 135 -18.42 0.120 169 0.71 104 3.33

ATF-34143 Typical Noise Parameters
Vs = 4 V. g = 60 mA

Freq' Fllull rupl Ru’SO Ca %

GHz dB Mag. Ang. - dB 23 1y
05 011 0.84 15 014 245 20 i mso
09 0.14 078 30 012 20.7 -y . N
1.0 0.15 077 34 012 202 gE R L]
15 0.20 0 69 53 0.10 185 gvs" T
1.8 0.23 066 62 0.10 17.7 3 s > <17
2.0 0.26 062 72 0.09 17.2 ° g
25 033 055 91 0.07 16.3 s =
3.0 039 0 50 11 005 15.4 o
10 0.53 043 149 0.03 13.7 0 2 4 6 8 10 12 14 1618
50 0.67 039 173 0.04 12.3 FREQUENCY (GHz)
6.0 0.81 0.39 137 0.07 1.1 Figure 26. MSG/MAG und ISz, vs.
70 0.96 0.42 104 0.14 10.0 Frequency at 4 V. 60 mA.
8.0 1.10 047 76 026 92
9.0 125 054 | 53 011 86

10.0 1.39 062 | 37 060 82

Notes:

1 Fminvalues 3t 2 GHz and higher are based on measurements whale the Fmins below 2 GHz have been extrapolated The Fridn values
are based on a set of 16 notse figure medsurements made at 16 different impedances using an ATN NP5 test system. From these
measurements a true Fmin is calculated Refer to the noise parameter application section for more information
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Conversién de pardmetros entre bipuertos [2]

zZ

Y

ABCD

(Z31—2Z0)(Z22+20)— 21222

A+B/ZQ~—CZQ—D

AZ

Yo—-"11)(Yo+Y22)+Y12¥ny
AY

A+B/Zo+CZo+ D

S 22337y =2Y12¥y 2(AD-BC)
Si12 12 AZ AY A+B[Zo+CZo+D
S, 2207y =2V Yy R S
21 AZ AY A~B/Zo~CZo=D

S22

(Zyy+~Zal(Zaa—Zo)—Z12Zm

—A+B/Zo-CZy+D

o ¥ Yo —-Yau )+ Y0¥y
AY

D

Say AZ A+B/Zo+Clor D
o (1S M1=50,3+ 8,782, 7 You A
A ZO(1--Sxx)(1*522)—-‘fx2521 Zu iY! C
7 252 ~¥Yi2 AD-HBC
AT Ao(1—.\‘“)(1—-.\'22)—5,«;5;; 22 Y &
. i
., 280, : Y. 1
. Yo 1
Zo ZO”—Sn)’\1~.$'22}~5wb'2x Zn Y &
o 1S (=82 - 8128 3431 2
Z o 2o TR T Sas) - 51250, “a2 Vi C
},'(1—511)(14-5';»2\*512521 Y, D
Y1 O+ S T+8)- 51280 1 B
i =252 BC-AD
| Yo )0”*‘5:17'(.1*’522%5:252: Yi2 14
) Yo, =1
LYy | B
| . e e
IR PR E R r P S Rt V2o )] A
Yo Yo T N s s i Ya2 b
S M1-Nop b+ Sip 8y | =Yaz K
P 280 I Y2, :
! ~ - - i
: I R I IPEI T -1
. B Zo 754, Vo B
! )» 1N N80 80 Sy Y4 .
i C o 280 Y
| .
; =¥ D
i LET!

izf = Zuzz'z - Zy2Znn
AZ = (Zn + Zo) (Zaa + Zo) — 1221
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Y] =YY — Y12V
AY = (Y1 + Yo) (Yiz + ¥o) — Y12V

Yo = 1/Zo
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