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RESUMEN de la tesis de José Eleazar Zufiga Juarez presentado como requisito parcial
para la obtencion del grado de DOCTOR EN CIENCIAS EN ELECTRONICA Y
TELECOMUNICACIONES CON ORIENTACION A ALTAS
FRECUENCUENCIAS. Ensenada, Baja California, México. Marzo del 2011.

“Técnicas de calibracion LRL, LRM y LRRM para corregir los errores
sistematicos del analizador de redes vectorial y su impacto en la
caracterizacion de transistores de altas frecuencias”

Resumen aprobado por:

Dr. J. Apolinar Reynoso Hernandez
Director de Tesis

Utilizando los métodos de-embedding clasico y el de-embedding directo, en esta
tesis se presenta una nueva filosofia de la técnica Thru-Reflect-Line (TRL) multilineas
donde sus principales contribuciones son: el procedimiento para localizar el plano de
referencia; el procedimiento para referir los parametros S del dispositivo bajo prueba (DBP)
a la impedancia de referencia. Como una aplicacion de ésta se implement6 la técnica TRL
multilineas desarrollada en este trabajo, pero ahora utilizando un desfasador como estandar
de calibraciéon. La utilizacion de un desfasador como estandar de calibracion permite
sintetizar numerosas lineas coaxiales para poder cubrir un ancho de banda amplio.

Utilizando dos lineas de impedancia caracteristica arbitraria se propuso la técnica de
calibracion L-L en dos niveles para obtener los parametros S de cualquier DBP insertado en
bases de pruebas simétricas y reciprocas. Ademas se desarrollé un método novedoso para
determinar la impedancia caracteristica Z, de una linea de transmision uniforme.

Una aplicacion mas de este trabajo trata sobre la investigacion de la influencia de las
técnicas de calibracion TRL multilineas, TRM y TRRM, en la extraccién de los elementos
del circuito eléctrico equivalente de un transistor a base de nitruro de galio (GaN). Como
resultado de esta investigacion, se observo que algunos elementos parasitos se sobre estiman
cuando se utiliza la hipotesis de que el Thru no tiene perdidas. Ademas, los elementos
intrinsecos dispersan a altas frecuencias cuando se desprecian las pérdidas del Thru,
demostrando asi que la longitud del Thru juega un papel importante en la extraccion de los
elementos del circuito equivalente de los transistores GaN. Por ultimo se presenta el
software LIMCAL en el cual se implementaron todas las técnicas de calibracion
desarrolladas en esta tesis.

Palabras claves: Técnicas de calibracion, de-embedding, base de pruebas, impedancia
caracteristica, linea de transmision, analizador de redes



ABSTRACT of the thesis presented by José Eleazar Zuafiga Juarez as a partial
requirement to obtain the DOCTOR OF SCIENCE degree in ELECTRONICS AND
TELECOMINCATIONS majoring in HIGH FREQUENCY ELECTRONICS.
Ensenada, Baja California, Mexico, March 2011.

“LRL, LRM y LRRM calibration techniques to correct systematic errors
of the vector network analyzer and their impact in high frequency
transistor characterizations”

By using the classic and direct de-embedding methods, this thesis presents a new
philosophy of the multiline Thru-Reflect-Line (TRL) calibration technique which main
contributions are: the procedure to locate the reference plane; the procedure to refer the S
parameters of the device under test (DBP) to the system impedance. As an application of
this technique, the multiline TRL has been implemented using a coaxial variable phase
shifter as a calibration standard. The use of a phase shifter as a calibration standard allows
synthesizing numerous coaxial lines to cover a wide bandwidth.

Using two lines of arbitrary characteristic impedance, a Two-Tier L-L calibration
technique has been developed to correct the S-parameters for any device under test (DUT)
inserted into symmetrical and reciprocal test fixtures. We also developed a novel method to
determine the characteristic impedance of uniform transmission lines.

Another application of this work deals with the investigation of the influence of the
multiline TRL calibration technique, TRM and TRRM, in the extraction of the equivalent
circuit elements of gallium nitride (GaN) transistors. As a result of this investigation, it has
been demonstrated that some parasitic elements are overestimated when the losses of the
thru are ignored. Moreover, the intrinsic elements present dispersion at high frequency when
the losses of the thru are ignored, hence showing that the length of the Thru plays an
important role in the extraction of equivalent circuit elements of GaN transistors. Finally, the
LIMCAL software is introduced where all the calibration techniques developed in this thesis
are implemented.

Keywords: Calibration Techniques, de-embedding, test fixtures, characteristic impedance,
transmission line, network analyzer.
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Capitulo |
I. Introduccién

1.1 Motivacion

En la caracterizacion de dispositivos de microondas por medio de pardmetros de dispersion
(parametros S), es necesario que el equipo de medicion (Analizador de Redes Vectorial,
ARYV) sea calibrado para corregir los errores propios del sistema (originados por la no
idealidad de los acopladores direccionales, aisladores, interruptores, etc.) asi como los
errores causados por el soporte mecanico (bases de pruebas y maquinas de puntas) que
soporta al dispositivo bajo prueba (DBP). Existen diferentes técnicas de calibracion para
corregir estos errores, en donde el nombre de las técnicas de calibracion se deriva de
acuerdo al tipo y al numero de estandares que se utilizan. Las técnicas mas comunes son:
Thru-Reflect-Line (TRL), Thru-Reflect-Match (TRM), Thru-Reflect-Reflect-Match (TRRM)
y Short-Open-Load-Thru (SOLT). El estudiar las diferentes técnicas de calibracion
proporcionara el conocimiento necesario para:

- poder elegir la mas apropiada de acuerdo a la tecnologia que se va a utilizar,

- laaplicacion y la frecuencia a la cual se va a trabajar,

- determinar cudles son las ventajas y limitaciones de cada una de ellas.

1.2 Antecedentes

Las técnicas de calibracion se pueden dividir en dos grandes grupos, las que utilizan el
modelo de 12 términos de error y las que utilizan el modelo de 8 términos de error del ARV.
Ejemplo de la técnica que utiliza el modelo de 12 términos de error es la técnica Short-
Open-Load-Thru (SOLT) (Rytting, 1998). Esta técnica es ideal para dispositivos coaxiales,
ya que al hacer el Thru (conexidén entre puertos), la calibracion queda referida a la
impedancia caracteristica del sistema (50 €). La técnica SOLT resulta de la combinacion de

dos técnicas de un puerto Short-Open-Load (SOL), con una medicion adicional del Thru



para completar la calibracion de dos puertos. El inconveniente de esta técnica de calibracion
es la utilizacién de estandares perfectamente conocidos y especificados. Por otra parte, las
técnicas de calibracion que se basan en el modelo de 8 términos de error (Hackborn, 1968),
no requieren el conocimiento total de los elementos de calibracion, ejemplo de ellas es la
técnica Thru-Reflect-Line (TRL) desarrollada por Engen y Hoer (1979) y en el CICESE por
Lopez Gutiérrez (1996). La ventaja de esta técnica es que permite referir los parametros S
del DBP a la impedancia de la linea o a la impedancia del sistema de medicion. Esta
técnica emplea pares de lineas las cuales soélo difieren en longitud, junto con un elemento
reflector el cual debe ser parcialmente conocido. Una de las desventajas de esta técnica, es
la longitud eléctrica del par de lineas Thru/Line ya que debe ser diferente de 180°n
(n=0,1,2...). Estudios del grupo de mediciones en microondas de los Estados Unidos
National Institute of Standard and Technology (NIST) dieron origen a la técnica TRL
multilineas (Marks, 1991) utilizando la redundancia de sus estandares. Mientras que la
técnica TRL clasica selecciona pares de lineas aplicables a rangos de frecuencias, la técnica
TRL multilineas de la NIST utiliza todas las lineas simultineamente a las cuales se le
aplican métodos estadisticos de optimizacion para seleccionar los pares de lineas dptimos
para cada frecuencia. Esta técnica se ha convertido en una de las mas utilizadas para
calibrar el ARV en tecnologia coplanar debido al calculo de la constante de propagacion, la
cual es necesaria para desplazar los planos de referencia al plano de las puntas de prueba
tomando en cuenta las pérdidas de la linea de referencia. Ademads, conociendo la impedancia
de las lineas, la técnica permite referir los pardmetros S corregidos del DBP a la impedancia
del sistema. Inzunza Gonzalez (2000) en su trabajo de maestria, implementa las técnicas
TRL y TRM, basandose en el modelo de 8 términos de error y utilizando el método de de-
embedding directo. En esta metodologia no se requiere calcular todos los términos de las
matrices de error de los puertos del ARV, ni la constante de propagacion para corregir los
parametros S del DBP. Al utilizar el de-embedding directo en tecnologia coplanar no se
requiere desplazar los planos de referencia debido a que los parametros S del DBP se
corrigen directamente en el plano de las puntas de prueba. Una de las metas principales de
este trabajo es comparar la técnica TRL multilineas de la NIST, que utiliza el de-embedding

clasico, con la técnica TRL multilineas que utiliza el de-embedding directo. Esto con el fin



de observar sus ventajas, desventajas y limitaciones de ambas filosofias de de-embeding.
Una alternativa a la técnica TRL multilineas es la técnica Thru-Reflect-Match (TRM) (Eul,
1988). La técnica TRM sustituye las lineas de la técnica TRL multilineas por una carga. La
carga esencialmente actia como una linea de longitud infinita con atenuacion infinita. Una
debilidad de esta técnica es que la inductancia de la carga es parte de la impedancia de
referencia de las mediciones por lo que en muchas ocasiones si no se cuenta con buenas
cargas se pueden obtener mediciones erroneas del DBP. Una variacion de esta técnica es la
Thru-Reflect-Reflect-Match (TRRM) (Davidson, 1990). Donde los estandares utilizados en
esta técnica son iguales a los de la SOLT, pero sin todos los requerimientos de ésta. En la
técnica TRRM, so6lo el Thru y la resistencia de la carga en c.d. deben ser conocidos. Las
desventajas de estas dos técnicas, tanto la TRM como la TRRM, se deben a que la
calibracion estd referida a la impedancia de la carga, ademds de considerar a la linea de
referencia como una linea ideal (utilizando un modelo), es decir que no se toman en cuenta
las pérdidas de la linea y se requiere conocer su longitud para desplazar los planos de
referencia. Por lo que Barr y Pervere (1989) estudiaron la técnica TRM y notaron que se
necesitaba caracterizar la linea de referencia para poder tomar en cuenta sus pérdidas y asi
poder trasladar los planos de referencia, por lo que surge otro estudio de la TRM por
Williams y Marks (1995) de la NIST donde plantean la necesidad de un estudio de las
imperfecciones del “match” para mejorar la precision de la técnica. Ademas proponen el uso
de otra linea de transmision de longitud diferente a la linea de referencia para calcular la
constante de propagacion y asi poder tomar en cuenta las pérdidas de la linea y desplazar el
plano de referencia. En resumen, las técnicas de calibracion mencionadas anteriormente, son
las técnicas clasicas mas utilizadas para calibrar un ARV y para corregir los parametros S de
dispositivos montados en bases de pruebas que existen actualmente en el mercado. Ademas,
cuando se utilizan en tecnologia coplanar, todas estas técnicas de calibracion requieren
calcular la constante de propagacion o tener un modelo de la linea de referencia para poder
desplazar el plano de referencia. Esto es una desventaja para las técnicas clasicas dado que
se trata de longitudes micrométricas, en donde un error minimo en la medicién de ellas
produce un error considerable en la fase de los pardmetros en reflexion S;; y S,

particularmente cuando se trata de mediciones en la banda de frecuencia de las ondas



milimétricas. Por ello uno de los objetivos de esta tesis es comparar las técnicas clasicas de
calibracion y las que utilizan el método de de-embedding directo (Reynoso e Inzunza,

2001). Una comparacion objetiva requiere de mayor trabajo tedrico y experimental.

1.3 Introduccién

La correccion de errores de un ARV se efectia en dos etapas:

- primero se corrigen los errores de adaptacion de la fuente y de la carga Z,. En donde

a estos errores se les conoce como errores de conmutacion,
- segundo, utilizando los modelos de 8 o 12 términos de error se modelan los errores

propios del ARV y de los elementos de interconexion del DBP (bases de prueba).

La técnica de correccion de errores de los ARV que se basa en el modelo de 12 términos de
error es:

e SOLT “Short-Open-Load-Thru”,

y las que se basan en un modelo de 8 términos de error son:

e TRL “Thru-Reflect-Line”

e TRM  “Thru-Reflect-Match”

e TRRM “Thru- Reflect —Reflect- Match”

e TAR “Thru-Atenuador —Reflect”

e RSOL  “Unknown Thru-Short-Open-Load”

La técnica TRL multilineas desarrollada en la NIST se considera como la mas apropiada

para calibrar el ARV y para determinar los pardmetros S de los DBP debido a su alta

precision. Esta alta precision resulta de la redundancia de sus estandares y de que permite

referir los parametros S del DBP a la impedancia del sistema. Los puntos clave de la técnica
TRL multilineas desarrollada por la NIST son:

- Calcula el vector de onda utilizando la teoria de matrices similares y por medio de

un algoritmo computacional calcula el vector de onda continuo. Sin embargo este

algoritmo no es 6ptimo y puede fallar,



- Requiere del conocimiento preciso de la longitud fisica de las lineas utilizadas en la
calibracion,

- Una vez calculado correctamente el vector de onda y conociendo las dimensiones
precisas de la longitud fisica del par de lineas, se calcula la constante de propagacion
optima utilizando métodos estadisticos de optimizacion (Gauss- Markov),

- Necesita conocer con certeza la constante de propagacion y a partir del valor de su
parte imaginaria se calcula el corrimiento de fase utilizado para escoger los mejores
pares de lineas y asi determinar las constantes de calibracion dptimas,

- Utiliza siempre como linea de referencia la linea mas corta.

Recientemente en el CICESE, se demostrd que ésta técnica es mejorable y que para calcular
el vector de onda y el mejor corrimiento de fase no es necesario conocer las dimensiones
de las lineas ni la constante de propagacion (Zuniga-Juarez y Reynoso-Hernandez, 2006).
Hasta el momento se ha desarrollado la técnica de calibracion TRL multilineas utilizando
una filosofia diferente a la de la NIST y a la cléasica. Esta nueva filosofia fue desarrollada
utilizando el de-embedding directo y se demuestra que para calcular los pardmetros S de
una red de dos puertos no es necesario conocer todos los términos de error. Solamente basta
con el conocimiento parcial de los términos de error de un puerto del ARV, dado que los
otros términos se auto determinan en las ecuaciones que resultan al combinar las mediciones
del DBP con la linea de referencia. En este trabajo de tesis se tiene como meta el investigar a
fondo las diferencias entre la técnica de calibracion TRL multilineas desarrollada por la
NIST y la técnica de calibracion TRL multilineas a desarrollar en esta tesis, utilizando esta
nueva filosofia. Por otra parte se ha demostrado con teoria y con experimentos que con la
combinacion de dos lineas se pueden determinar los parametros de dispersion de cualquier
red de dos puertos simplemente conociendo la impedancia caracteristica y la constante de
propagacion (Zuniga-Juarez et al. 2008). Su impacto en cdmo mejorar la calibracion en
bases de pruebas es también una meta de este proyecto de tesis. Por otra parte, las técnicas
de calibracion TRM y TRRM se implementan en el ARV suponiendo que la linea de
referencia es ideal y de longitud eléctrica conocida. Esta hipdtesis no se satisface

completamente por lo que es necesario considerar las pérdidas de esta linea de referencia.



Es importante sefnalar que el considerar la linea de referencia como ideal, o no desplazar el
plano de referencia hacia el plano del DBP de manera correcta, podria tener un impacto
negativo en la extraccion de los elementos del circuito eléctrico equivalente de los
transistores en oblea. Por tal razon, una meta més de esta tesis es el investigar el impacto de
las técnicas de calibracion en la extraccion del circuito eléctrico equivalente de transistores

de alta frecuencia y en especial los de nitruro de galio (GaN).

1.4 Objetivos

Estudiar a profundidad las técnicas de calibracion Thru-Reflect—Line (TRL) multilineas,
Thru-Reflect-Match (TRL), Thru-Reflect-Reflect-Match (TRRM) para determinar cual es la
mas eficaz para corregir los errores sistematicos de los ARV y su impacto en la exactitud de
los parametros de dispersion de transistores de alta frecuencia montados en distintos medios.
Para ello se plantean los siguientes objetivos de este trabajo de tesis:

e Investigar las técnicas de calibraciéon TRL multilineas, TRM, TRRM en la correccion
de errores del ARV utilizando la teoria clasica y la metodologia propuesta en esta
tesis.

e Comparar los pardmetros de dispersion corregidos con las técnicas de calibracion
TRL multilineas, TRM, TRRM utilizando el de-embedding directo y el de-
embedding clésico.

e Investigar el impacto de estas técnicas de calibracion en la extraccion de los
elementos del circuito eléctrico equivalente.

e Investigar la técnica de calibracion L-L en dos niveles, en la correccion de errores
del ARV utilizando la impedancia caracteristica de la linea y su constante de
propagacion.

e Desarrollar el software, en MATLAB, para implementar las técnicas de calibracion
TRL multilineas, TRM, TRRM. Este objetivo tiene alto valor tecnoldgico y su

cumplimiento puede generar un producto tecnoldgico comercial de alta tecnologia.



1.5 Organizacion de la tesis

En el capitulo II se introducen a los fundamentos del ARV. En el capitulo III se presenta el
de-embedding clasico y se explica detalladamente el de-embedding directo, explicando las
ventajas que se tiene al utilizar éste en diferentes tecnologias. En el capitulo IV se presenta
una nueva filosofia de la técnica TRL multilineas la cual se puede aplicar utilizando el de-
embedding directo o el clasico. La ventaja principal de esta técnica es que no requiere
conocer la constante de propagacion ni las longitudes de las lineas para corregir los
parametros S de DBP insertados en bases de pruebas (en este caso los parametros S quedan
referidos a la impedancia de la linea). Debido a que las técnicas que utilizan el modelo de 8
términos de error no corrigen los errores de conmutacion del ARV, en este capitulo también
se presenta la teoria detallada de como corregir estos errores. En este mismo capitulo se
presenta un nuevo método para calcular el overlap (traslape) de las puntas de pruebas
coplanares, en donde la motivacion principal es conocer con exactitud la longitud del Thru
para poder desplazar los planos de referencia exactamente al final de las puntas y no sobre
estimar este desplazamiento. Este método es muy util cuando se utiliza software de
calibracion como el de la NIST (NISTCAL, 1999) o Cascade (WINCAL, 2007) que
necesitan conocer la longitud del Thru de manera exacta para poder desplazar los planos de
referencia. En este capitulo también se presenta por primera vez la técnica de calibracion

L-L en dos niveles. Esta técnica es ideal cuando se utilizan bases de pruebas donde las
lineas que conectan al DBP no tienen una impedancia de 50Q2 en todo el ancho de banda, ya
que se basa en un método novedoso para calcular la impedancia caracteristica de la linea y
la constante de propagacion. Dichos pardmetros son fundamentales en cualquier calibracion
ya que proporcionan las pérdidas y el retardo de la sefial. Con experimentos realizados se ha
observado que esta técnica es bastante util cuando se necesita realizar mediciones a muy
baja frecuencia, ya que sus constantes no se indeterminan a estas frecuencias como en el
caso de la técnica TRL clasica. En el capitulo V se presentan algunas aplicaciones de las
técnicas y métodos desarrollados en los capitulos III, IV, y al comienzo de este capitulo se
presenta un nuevo método para calcular los parametros fundamentales de un cambiador de

fase o desfasador (pérdida por insercion «,, cambio de fase por inserciéon 6., cambio de fase

incremental A@). Posteriormente se presenta la técnica TRL multilineas desarrollada en esta



tesis utilizando un desfasador, el cual sintetiza lineas coaxiales las cuales se utilizan como
estandares. Por ultimo en este capitulo se presenta la extraccion de los elementos parasitos
e intrinsecos de un transistor GaN utilizando el de-embedding directo y el de-embedding
clasico con las diferentes técnicas de calibracion (TRL, TRM, TRRM), con el fin de
demostrar los efectos que se presentan en los elementos del circuito eléctrico equivalente
del transistor al no trasladar de manera correcta los planos de referencia a los planos de las
puntas de prueba (técnicas clasicas) y comprobar la potencialidad del de-embedding directo,
al corregir los parametros S de los transistores en el plano de las puntas de prueba sin
necesidad de trasladar los planos de referencia. Finalmente en el capitulo VI se presentan las

conclusiones de este trabajo, asi como las recomendaciones y trabajos a futuro.



Capitulo 11
I1. Fundamentos del ARV

I11.1 Introduccion

El ARV se ha convertido en el caballo de trabajo en la mayoria de las mediciones a
frecuencias mayores de 1 GHz. Obtener los mejores resultados en las mediciones requiere
un entendimiento solido de los componentes del sistema de medicion y su interaccion. Por
ello, en este capitulo se describen las partes fundamentales y el funcionamiento del ARV.
Antes de presentar los fundamentos basicos del ARV, se presentan los conceptos basicos

necesarios para poder abordar el tema en cuestion.

11.2 Parametros S, impedancia y coeficientes de reflexion

En la figura 1 se presenta en forma esquematica la metodologia de medicion de los
pardmetros S o parametros de dispersion que se definen como la relacion entre una onda
reflejada b; y una onda incidente, a; en el DBP. Los parametros S son so6lo una
representacion de una red de n puertos, los cuales se utilizan para mediciones lineales, de
pequefia sefial y  c. a. En la figura 1 se muestra una red de dos puertos en donde se definen

los parametros S.

Sentido directo

S - onda reflejada _ b, Puerto1  d4—>
e ey VAV S o
onda incidente  "la,=0 [
DBP
s onda transmitida _ b, A —r—
21 — -

Puerto 2 b
. . a 4— 2
onda incidente 1 la,=0 VAVA



10

Sentido inverso

Ay —p —
: Puerto 1 1

g onda reflejada _ b,

22 - a

onda incidente 2 4,=0

g onda transmitida _ b,

2 - Puerto 2

AVAVE sele)!

a;=0

. a
onda incidente 2

Figura 1. Definicion de los parametros S.

La relacion entre la onda reflejada y la onda incidente en uno de los puertos del dispositivo

se le llama coeficiente de reflexion I'. La impedancia de carga Z; esta relacionada con el

coeficiente de reflexion y esta dado como:

1+T
Z, =7, —
p olil_l-l, (1)
o bien en funcion de 7. :
/Z, -7
F=——, @)
Z, +Z,

donde Z, es la impedancia de referencia del sistema.

Una manera de observar los coeficientes de reflexion de los dispositivos es la carta de Smith

mostrada en la figura 2, que es una grafica polar de los coeficientes de reflexion a una

impedancia normalizada.

Figura 2. Carta de Smith.
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11.3 Hardware principal del ARV

El diagrama a bloques de la figura 3 muestra las partes fundamentales de un ARV. La
fuente de RF en la parte superior proporciona el estimulo para el DBP. El interruptor
bidireccional envia la energia de RF a ambos puertos del DBP. El "fest set” utiliza
acopladores direccionales para tomar una muestra de las ondas incidentes y reflejadas de
cada puerto y mandar la sefal a cuatro secciones de IF. Cada seccion de IF filtra, amplifica y

digitaliza las sefiales para su procesamiento y despliegue.

Interruptor
Bidireccional

- Test set

Ao

Acoplador
Direccional

Acoplador
> direccional

Fuente del /

I—P < Oscilador Local —! ‘—l
IF

. ]
Puerto1| cable Puerto 2

Figura 3. Bloques principales del ARV.

Un ARV mide relaciones vectoriales de energia reflejada o transmitida en el DBP. Como
una medicion de estimulo-respuesta, las mediciones en un ARV determinan las propiedades
del dispositivo en lugar de las propiedades de las sefiales. Las senales se pueden medir con
instrumentos como el osciloscopio o analizador de espectros. Un reto en las mediciones de
estimulo-respuesta, es definir exactamente en donde termina el sistema de medicion y donde
comienza el DBP. Estas fronteras se denominan planos de referencia y se localizan al final
de los conectores de los cables, cuando se trata de dispositivos coaxiales, o al final de las

puntas de prueba si se trata de dispositivos coplanares. Un banco tipico de prueba se muestra
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en la figura 4. Este banco esta conformado por el ARV, en el cual se miden los pardmetros S
del DBP; La base de pruebas, que se utiliza para insertar el DBP y poderlo medir; los
estandares de calibracion, que son elementos con sus caracteristicas eléctricas conocidas con
exactitud, los cuales se utilizan para corregir los errores sistematicos del ARV y mover el
plano de referencia al plano de las puntas de prueba. Por ultimo estd la computadora
personal, PC, en la cual se ejecuta el software de calibracion que controla el ARV y aplica

las técnicas de calibracion deseada.

Analizador
de Redes

Base de _
Pruebas

, En
Estandares de > E|
B

1]

Calibracion

Software de _|
Calibracion

Lad
U0

Figura 4. Banco de caracterizacion de RF tipico.

1.4 Errores sistematicos del ARV

Idealmente el ARV puede medir cualquier dispositivo que se conecte entre sus planos de

referencia. Si se ignora cualquier no idealidad de los cables, acopladores, mezcladores hasta

el plano de referencia, entonces las relaciones de las amplitudes de las ondas dentro del
. . b

ARV corresponderian directamente a los parametros S del DBP, por ejemplo: — =S, del
a

DBP como se muestra en la figura 6 donde los acopladores direccionales miden las ondas
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incidentes y reflejadas. Sin embargo esto no es posible debido a las imperfecciones de
medicion del sistema. La calibracion del ARV es el proceso de medir dispositivos conocidos
o parcialmente conocidos y utilizar estas mediciones para corregir las imperfecciones de
medicion del sistema y establecer el plano de referencia. Las imperfecciones no soélo
incluyen los cables, puntas de prueba, o elementos externos necesarios para la conexion del
DBP, sino también las caracteristicas internas del ARV; a todo este conjunto de
imperfecciones se les conoce como errores sistematicos del ARV. Estos errores sistematicos

se pueden dividir de la siguiente manera.

- Directividad: Respuestas parasitas debido a la onda de salida.

- Aislamiento: Fuga de la sefial entre puertos.

- Acoplamiento de la fuente: Retlexion debido a que la fuente tiene una impedancia
diferente a Z

- Acoplamiento de la carga: Reflexion debido a que la carga tiene una impedancia
diferente a Z,

- Reflexion: Respuesta en frecuencia en reflexion.

- Transmision: Respuesta en frecuencia en transmision.

Los errores sistematicos del ARV se pueden representar por medio del modelo de 12
términos de error (Rytting, 1998), seis cuando el generador se encuentra en el puerto uno y
seis cuando el generador de encuentra en el puerto dos, En la figura 5 se muestran los seis

primeros cuando el generador se encuentra en el puerto uno( puede usarse como referencia

f
4,
E Es
Eq

Figura 5. Modelo de 12 términos de error.

la figura 6).
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Donde:
- Ep: Directividad.
- Es: Desacoplamiento de la fuente.
- Er: Desacoplamiento de la carga.
- Egr: Reflexion.
- Er: Transmision.

- Ex: Aislamiento.

Una manera mas sencilla de representar los errores del ARV es utilizar el modelo de 8
términos de error (Hackborn, 1968), el cual se deriva del modelo de 12 términos de error del
ARYV. El sistema de medicion se describe como un ARV ideal con un dos adaptadores de
error en los cuales se modelan todas las no idealidades del sistema mostrado en la figura 6.
(Directividad de los acopladores, desacoplamiento de las cargas, respuestas imperfectas de

frecuencias en los reflectémetros, transmision entre puertos y aislamiento entre puertos).

aiTTE)ao_"

4—bo

Reflectometro
Perfecto

Adaptador
Interruptor a;—> I ¥ i d-0 22—

Imperfecto as_l m - b,

Figura 6. ARV modelado como un reflectémetro perfecto y dos adaptadores de error.

«—b;

Para pasar del modelo de 12 términos de error al de 8 términos de error, primero se
desprecian los términos de aislamiento considerando que pueden determinarse en un paso
diferente de la calibracion. Después se supone que el interruptor es perfecto y estd
perfectamente acoplado cuando conmuta de un puerto a otro. Dejando solo 8 términos de
error restantes de los cuales s0lo se necesitan conocer 7 para poder calibrar el ARV. El

modelo de 8 términos de error se muestra en la figura 7.
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—>+ > — > — > Ly—
! ! ! :
e e e
gy T en) | §Su 2} Ly 2 T 3L
| | |
b e 1 a S 1 92 e | a
— T T+

>

Adaptador de Error Dispositivo bajo prueba Adaptador de Error B

Figura 7. Modelo de 8 términos de error de un ARV.

La exactitud de las mediciones de un ARV se determina por las técnicas de calibracion, el
modelo de error usado, la perfeccion de los estdndares de calibracion (cortos, abiertos,
cargas, etc.) y la repetitividad del sistema de medicion. Un ARV no puede corregir errores
aleatorios como ruido, rango dindmico, repetitividad de los cables, calentamiento del

sistema, etc.

I1. 5 Resumen del capitulo

En este capitulo se presentaron los principios basicos de la teoria de operacion de un ARV
asi como los modelos de error utilizados para corregir los errores sistematicos del ARV, los
cuales se van a utilizar en los proximos capitulos. También se realiz6 un breve repaso de la
definicion de parametros S, coeficientes de reflexion, impedancia caracteristica y carta de
Smith. Para resumir, el ARV proporciona un estimulo al DBP a través de la fuente de RF,
posteriormente las ondas de voltajes resultantes se separan y muestrean para formar
relaciones de potencias conocidas como parametros S. Estas mediciones de pardmetros S del
DBP sin calibrar (conocidos como raw data) se corrigen matematicamente removiendo los
errores sistematicos del ARV obtenidos a través de una calibracion, resultando finalmente

los parametros S del DBP libres de errores de medicion.
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Capitulo 111
I11. De-embedding

I11.1 Introduccidén

Para poder medir correctamente los pardmetros S de un DBP, en primer lugar se requiere
remover todos los errores sistematicos de la electronica del ARV y bases de pruebas, a las

frecuencias de medicion. Estos errores se pueden representar por dos cajas de error: una en
el puerto uno representada por la matriz de error 7, (incluye los conectores, cables y los
errores del puerto uno del ARV) y otra en el puerto dos representada por la matriz de error
T’ ( incluye los conectores, cables y los errores del puerto dos del ARV). Ademas si el

dispositivo esta insertado entre lineas de microcinta, también se deben tomar en cuenta.

Estas lineas estan representadas con las matrices T, (T, también puede incluirse como
parte de las matrices 7, y T}). La figura 8, muestra una base de pruebas con transiciones

coaxial-microcinta en donde las matrices 7,7} y T} . deben ser removidas para obtener

de manera precisa los parametros S del DBP. A este proceso matematico utilizado para

remover todos los efectos de las bases de prueba se le llama de-embedding.

Figura 8. Base de pruebas, con transiciones coaxial-microcinta.

En este capitulo se presentan dos filosofias diferentes de de-embedding, el de-embedding

clasico, en el cual se necesitan conocer totalmente las matrices de error de ambos puertos
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para poder obtener los parametros S del DBP y el de-embedding directo (Reynoso e
Inzunza, 2001) en el cual solo se requiere conocer parcialmente la matriz de error de un
puerto para obtener los pardmetros S del DBP. Si la aplicacion lo requiere, el de-embedding

directo también permite conocer totalmente las matrices de error de ambos puertos.

111.2 Modelo del ARV

En este trabajo de tesis se utiliza el modelo de 8 términos de error desarrollado por
Hackborn (1968), para modelar las mediciones imperfectas del sistema que incluyen la base
de pruebas y el ARV mostrados en la figura 7. Los adaptadores de error denotados como A
y B incluyen los errores asociados a los conectores, cables y los errores del puerto uno y dos
del ARV. Los adaptadores de error A y B se modelan utilizando matrices de transmision

(parametros T) representadas por 7, y 7, y estan definidas de la siguiente manera:

a b 1 3)
TAZFZZ( j; P =—>

c 1 ey

a p 1 4)
Ty = py 5 Pn ="

o 1 €3

a b _ —(epe —€n€o) € ()
c 1 —e, ’

a p _ —(623632—622633) €xn (6)
o 1 B —C33 1)
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111.3 Modelo de una linea de transmision

La matriz de pardmetros de transmision 7, de una linea de transmisiéon uniforme con
longitud Lx(x=1,2..n) e impedancia arbitraria y desconocida Z,, se representa por

parametros de transmision de la siguiente manera:

1 e 7 12 F(l _e—zny) (7)
(1 1?2 )e—ny _1_,(1 _ efzny) 1227

Lx

De acuerdo a los resultados presentados por Reynoso-Hernandez ( 2003), la ecuacion

(7) se puede escribir como:

TLx = TFTSOLxTr_l > (8)
donde:
1 T 9
o (1) ©)
r 1
1 -T 10
7 - 1 2 , (10)
1-T°(-I" 1
A O (11)
T = 0 1 ;iX:e_m’x:iaJ-
Ax

donde  es la constante de propagacion de la linea y Lx es la longitud fisica de la linea. La

ecuacion de la linea de transmision uniforme propuesta por Reynoso-Hernandez (2003),
permite determinar el coeficiente de reflexion I' y el vector de propagacion Ax. Asi mismo
la ecuacién (7) se utiliza para desarrollar la nueva filosofia de la técnica TRL multilineas
utilizando como estdndares de calibracion lineas de transmision uniformes de impedancia

caracteristica arbitraria, la cual se puede determinar.
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111.4 Modelo de la base de pruebas

Si se considera que el DBP esta insertado entre dos lineas de impedancia arbitraria y
desconocida Z,, como se muestra en la figura 8, donde la matriz 7, es la matriz de
parametros T resultante de los tres elementos de dos puertos conectados en cascada como se
muestra en la figura 8, y es igual al producto individual de las tres matrices expresadas en la

ecuacion (12) el modelo de la base de pruebas se representa como:

Ty =T Tppply, (12)
donde:
T, s la matriz de parametros T del DBP y se define como:

I (-48 S (13)
TDBP:S_ZI (_Szg ]Hj;AS:SHSZZ—SﬂSH .

111.5 De-Embedding Clasico

En el de-embedding clasico se requiere que 7,, T,y 7, sean matrices conocidas para

poderlas extraer y asi conocer de manera exacta los parametros S del DBP. La figura 9
muestra un diagrama a bloques de una base de pruebas, mientras que la ecuacion (14)
muestra matematicamente este diagrama, donde la idea es despejar la matriz Tpgp la cual

tiene los parametros exactos del DBP tal y como se muestra en la ecuacion (16).

Adaptador Linea de Linea de Adaptador
de error A g transmision transmision = de error B

Ta

Plano
L deseado - d

[

|

|

. |

- — Twour - — ——

Figura 9. Base de pruebas, representada en diagrama a bloques.
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Lpse =T, 1, Tppp T, T (14)
donde:
h h
T _[ ™ 12 ’
MDBP (kn h, (15)

Tpp = E;ITJITMDBPT;IZL;I ) (16)

Las matrices de error y de la linea estan definidas en las ecuaciones (3-4) y (7). El objetivo
de la calibracion es obtener todos los elementos de estas matrices de error, utilizando las
diferentes técnicas de calibracion existentes. La exactitud de la técnica utilizada para
calcular estos elementos, dependera de la tecnologia que se va a utilizar, la aplicacion, la
frecuencia a la cual se va a trabajar y de la impedancia de las lineas. Una vez calculados los
pardmetros T del DBP se hace la conversion de parametros T a pardmetros S, obteniéndose

de esta manera los pardmetros S medidos del DBP, sin las contribuciones de la base de

prueba ni del ARV.

111.6 De-embedding directo

El método de de-embedding que se presenta en Reynoso e Inzunza (2001) combina la
medicion del estdndar Thru con la medicion del DBP como se muestra en la figura 10. El
de-embedding directo evita la utilizacion directa de los valores numéricos de la matriz 7, la
constante de propagacion y, las longitudes de las lineas insertadas en la base de prueba; de
tal forma que obtiene como resultado una expresion para el de-embedding que depende s6lo
de la matriz 7,. Es importante mencionar que el Thru puede ser conocido o parcialmente

conocido. Esto no es un problema, ya que todas las calibraciones de dos puertos suponen

que el Thru es conocido, a excepcion del trabajo presentado por Ferrero (1992).
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Figura 10. Elementos necesarios para el de-embedding directo.

Para poder aplicar el de-embedding directo, se combinan los pardmetros medidos del Thru
con los del DBP, ademas de referir los pardmetros S del DBP a la impedancia de la linea,
para facilitar las operaciones entre matrices. En el capitulo IV se mostrard como referir los

parametros S a cualquier impedancia arbitraria. La linea de referencia se puede escribir

como:
T, :TATLREFTBs 17)
donde:

1, son los parametros T medidos de la linea de referencia (L,,.) conectada entre los
puertos uno y dos del ARV, T,  son los parametros T de la linea de referencia y estan

definidos como:

3 e—}/LREF 0 (18)
TLREF - 0 e7LREF ’

L, es la longitud fisica de la linea de referencia. De acuerdo a Reynoso e Inzunza (2001)
combinando (12), (14) y (17) tenemos:
TDTL_RIEF :TA_lTMDBPYI_ITA’ (19)

donde T, DT[RIF estan definidas como:

E.

T T—l — tll t12 (20)
P b t21 ZL22 ,

ahora utilizando (12) y (18) el lado izquierdo de (19) puede expresarse como:

T*I 1 (—AS e}/ (Lggr—2Lx) SHe*J’ Lyer ] (21)

7 Lrer —7 (Lggr—2Lx)
-S,, e e



22

Los parametros S del DBP, se determinan, comparando término a término el lado izquierdo

con el derecho de (19). El pardmetro §,, se obtiene de (19) notdndose que 7,7, ! y

LREF

T,psT,'  son matrices similares por lo que tienen el mismo determinante,
(det(TDTL;; ) = det(TMDBPT[1 )) =At, esto es:

S (22)
At =t,t,, —t,t,, = S_]Z
21

Finalmente, los parametros S del DBP pueden ser calculados utilizando las expresiones de la

Tabla I.

Tabla 1. Expresiones generales para calcular los parametros S del DBP utilizando el de-
embedding directo.

ar,, a
_*[b t21+b(t22_t11)_t12] —=b
S11 — C e}/(LREF_zLx) S12 — Al C e?’(LREF*ZLx)
a a a a
am [Ctzz -b(t, _Ctzl)_tu:l ;tzz —b(t, _;tm)_tlz
a 2
Z_p a a
S = C e}/(LREF—ZLx) - ; Iy +;(t22 _tn) 1
21— g g S — a e}’(LREF_zLx)
by _b(tll - t21) —1, 2 al a a "
— *tzz _b(tn _7t21)_t12
c| C C
a, = ae’\rer =) At =11, — 1)ty

Las ecuaciones reportadas en la Tabla I son las ecuaciones generales del de-embedding
directo, porque permiten el calculo de los parametros S del DBP insertado en cualquier base
de pruebas referidos a la impedancia de la linea. Por otra parte, dependiendo si el DBP esta
insertado o no en bases de pruebas, la expresion de la Tabla I puede ser simplificada. Es

importante comentar que los parametros S del DBP solo dependen de los pardmetros

. a . .,
medidos de L de los elementos, a, —, b de la matriz de transicion 7, la constante de
' c

propagacion y de la linea, asi como de las dimensiones mecanicas donde la linea esta
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insertada y de las dimensiones mecanicas de la linea de referencia. La expresion reportada
en la Tabla I puede simplificarse cuando.

a) Ly =Ly =0,

b) L., =2L,,

) Ly #0;L, =0.
A continuacion se presentan ejemplos del uso de esta técnica, para obtener los parametros S

del DBP en tecnologia coaxial, coplanar y bases de pruebas.

a) Dispositivos coaxiales Ly, =L, =0

Para dispositivos coaxiales la linea de referencia L, y las longitudes de las lineas
insertadas en la base de pruebas L, son cero, esto es L, =L, =0. Por lo que la ecuacién

reportada en la Tabla I se convierte en las expresiones reportadas en la Tabla II.

Tabla II. Expresiones para calcular los parametros S del DBP utilizando el de-embedding

directo cuando L,,,. =L, =0.
ar,, a
_*I:b t21+b(t22_t11)_t12:| —=b
N < p a S, = At ¢
a a
a, [tzz _b(tn _t21)_112:| *tzz _b(tu _7t21) _tlz
C C C C
a 2
- _ a a
c b - (j t21+*(t22_t11)_t12
S, = S c c
a = a
tzz b(tn _71‘21)_1‘12 2 ala a "
¢ —| — _b(tll _7t21)_t12
clc c
a, =da At =t,t,, — 1,1,

Es importante mencionar que los parametros

S,y S, dependen solo de los términos 2 y
c

. o o a
b, mientras que los términos S, y S,, dependen de los términos a, — y b . En resumen
c
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. o , : . a
las ecuaciones reportadas en la Tabla II indican que sélo conociendo los términos a, — y
c

b, se pueden conocer los cuatro parametros S de cualquier dispositivo de dos

puertos en tecnologia coaxial.

b) Dispositivos montados en bases de prueba L, =2L,.

Cuando el DBP se inserta en bases de pruebas, las ecuaciones del de-embedding directo

reportadas en la Tabla I pueden simplificarse si la linea de referencia es dos veces mayor

que la linea donde el dispositivo estd insertado, esto es L., =2L,. En este caso los

parametros S del DBP pueden ser calculados utilizando las expresiones reportadas en la
Tabla III.

Tabla III. Expresiones para calcular los pardmetros S del DBP utilizando el de-embedding
directo cuando L,,,. =2L, .

a

ar,»
_;[b Ly +b(t22 _tll)_t12:| ;_b
S = a a Sa =AYy a
a, [tzz _b(tn _t21)_t12} —ly _b(tu _7t21)_tlz
C c c C
a 2
- a a
c b - () b +*(t22 _tn)_tlz
S, = c c

Szz =

o

|

ol

a

a
tzz _b(tll _Ct21)_t12}

m

— 7Lper
am =ac

At = fyly, =l

Cabe senalar que cuando L,,, =2L, (dispositivos insertados en lineas) el calculo de S, y
S,, utilizando las ecuaciones reportadas en la Tabla III, requiere s6lo el conocimiento de

a,, 4 y b . Recordando que los parametros S,y S,, dependen sélo de los términos 4 y
c c

b.
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¢) Dispositivos en obleas (calibracion al final de las puntas de prueba) L,,. # 0;L, =0

En aplicaciones donde el DBP se encuentra en contacto directo con las puntas de prueba, la
linea donde el DBP esta insertado es de longitud cero (L, =0). En este caso la longitud de
la linea de referencia es diferente de cero (L, #0). Comercialmente los estandares de

calibracion cuentan con una linea de transmision muy corta como estandar Thru y es la que
se utiliza como linea de referencia. En este caso los parametros S del DBP pueden ser

calculados utilizando las expresiones reportadas en la Tabla IV.

Tabla IV. Expresiones para calcular los parametros S del DBP utilizando el de-embedding
directo cuando L., # 0;L, =0

ar,, a
_;I:b by +b(t22 _111)_t12] s ;_b .
Sy =— - et S, = At - e 7t
a, *tzz _b(tll _7t2])_t12 *tzz _b(tn _*tm)_tu
C c c C
a 2
z_ a a
c b L - (j by +*(t22 _tn)_tlz
Sy = e ¢ ¢ ~¥Lpgr
gtzz _b(tn _gt%)_tlz Szz B al a a In®
¢ ¢ c|:ct22 _b(tn _Ct21)_t12:|

a, = a et At = Iyl — Ity

Para calibraciones en oblea en las cuales el plano de referencia se encuentra al final de las

puntas de prueba, el calculo de los pardmetros S del DBP utilizando las expresiones

. .. —yL a _
reportadas en la Tabla IV requiere del conocimiento de a,, (am =qe " ), —, by etur
c
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111.7 Resumen del capitulo

En este capitulo se presentaron dos tipos de de-embedding el de-embedding clésico en el
cual se necesita conocer todos los elementos de las matrices de error, y el de-embedding
directo en el cual sélo se requiere conocer algunos parametros importantes. En resumen, el

calculo de los pardmetros S del DBP usando el método de de-embedding directo requiere

, - a : .. : a
solo el conocimiento de a, — y b para dispositivos coaxiales, a,, — y b para
c c

: o a . ..
dispositivos insertados en bases de pruebas 'y a, , —, b y "= para dispositivos en oblea.
c

Mientras que el de-embedding clasico necesita todos los elementos de las matrices 7, y T, .
Con respecto a los parametros S,, y S,,, en el de-embedding directo se observa que para

dispositivos coaxiales y dispositivos insertados en bases de pruebas, s6lo se necesita el

- a , o .
conocimiento de las constantes — y b para su calculo. Es decir solo se necesita conocer la
c
matriz 7, de manera parcial. Y en el caso para dispositivos en oblea los parametros S,, y

a . . . .

S,,dependen de 7= | — y b. Cabe mencionar que si se trata de dispositivos no
c

coaxiales los parametros S del DBP deber referirse a la impedancia que se esta utilizando en

la calibracion y en un paso subsecuente referir los parametros S a la impedancia del sistema.

En el siguiente capitulo se presenta el procedimiento para el calculo de los elementos de las

matrices de error 7, y T, utilizando la técnica TRL multilineas desarrollada en este trabajo,

asi como el procedimiento para referir los pardmetros S del DBP a cualquier impedancia

arbitraria.
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Capitulo IV
IVV. Técnicas de calibracion

1V.1 Introduccion

Existen diferentes técnicas de calibracion que ofrecen la misma o mejor exactitud que la
técnica de calibracion SOLT (Rytting, 1998), pero con la ventaja de que son mucho mas
sencillas de implementar ya que los requisitos de sus estandares son mucho mas féciles de
cumplir, comparados con la SOLT. Estas técnicas son particularmente utiles en mediciones
de dispositivos no coaxiales insertados en bases de pruebas. Los diferentes nombres de estas
técnicas se deben al tipo y nimero de estandares que utilizan donde la T se sustituye por una
L cuando la linea de referencia es diferente de cero, dentro de las mdas populares se
encuentran:

e TRL : Thru-Reflect-Line,

e TRM : Thru-Reflect-Match,

e TRRM : Thru-Reflect-Reflect-Match.

Las técnicas antes mencionadas utilizan el modelo de 8 términos de error y dan por hecho
que los errores de conmutacion se corrigieron en un paso diferente de la calibracion. A
continuacion se presenta la teoria de como corregir los errores de adaptacion de la fuente y

de la carga Z,, conocidos como errores de conmutacion.

V.2 Errores de Conmutacion

Los parametros S de un DBP de dos puertos se miden por potencias incidentes y reflejadas
cuando los puertos estdn terminados en Z;, (impedancia del sistema, generalmente
Z,=50Q) como se muestra en la figura 11. Normalmente los pardmetros S, y S, se

miden cuando el interruptor se coloca en la posicion hacia adelante (figura 11a), mientras

que los parametros de S,, y S,, se miden cuando el interruptor se encuentra en la posicién
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hacia atrés (figura 11b). Cuando el interruptor direcciona la sefial de la fuente hacia el puerto

uno (posicion hacia adelante) carga el puerto dos con Z;, , mientras que cuando el

interruptor direcciona la sefial de la fuente hacia el puerto dos (posicidon hacia atras) carga al

puerto uno con Z;. Aun cuando los puertos se cargan con Z;, se han observado errores en

los parametros S de los DBP. Los errores producidos por las desadaptaciones asociadas al
reflectometro imperfecto se conocen como errores de conmutacion. El procedimiento para
eliminar los errores de conmutacidén consiste en medir los parametros S del DBP con el
sistema configurado como se muestra en la figura 11a para las mediciones hacia adelante, y
configurado como se muestra en la figura 11b para las mediciones efectuadas hacia atrés.
Este procedimiento genera cuatro ecuaciones que se pueden resolver de los parametros S

medidos.

aiTTE)ao_’

5 Adaptador
™ de error A
Reflectometro
Perfect
eriecto Adaptador
Interruptor gl de error B
Imperfecto
a, | | b, rsbs
a)
] '
aol |bo al—>»
o Adaptador
i) de error A
Reflectometro
Perfect
eriecto Adaptador
Interruptor aj gl de errorB K
Imperfecto [
7 b
a) | |b3 +—"™
b)

Figura 11. Diagrama del ARV para corregir los errores de conmutacion, a) Mediciones hacia
adelante, b) Mediciones hacia atras.
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a) Mediciones hacia adelante

La figura 11a muestra la configuracion del sistema hacia adelante cuando el generador de
microondas y la carga se encuentran conectados a través del interruptor a los puntos 1y 2
respectivamente, posicion en la cual se miden las potencias incidentes y reflejadas

a,,b,,a,,b,. En la configuracion del sistema hacia adelante los parametros S medidos del
DBP pueden ser expresados en funcion de a,,b,,a ,,b, como:

by = 8,,,ay +5,,,45, (23)

Im

by =8,,,a,+ 85,4 . (24)

Expresando (23) y (24) en forma matricial se tiene:

[boj :(Sllm S12mj[ao] (25)
b, Soim Soan )\ 45
b) Mediciones hacia atras

La figura 11b muestra la configuracion del sistema hacia atrds cuando el generador de

microondas y la carga se encuentran conectados a través del interruptor a los puntos 2y 1

respectivamente, posicion en la cual se miden las potencias a,,b,,a,,b, . En la configuracion
del sistema hacia atras, los pardmetros S medidos del DBP pueden ser expresados en
funcion de a,,b,,a,,b, como:

by = S,,,ay +S,,,a, (26)
b, =S, a,+S,, a. (27)
Una vez mas escribiendo (26) y (27) en forma matricial se obtiene:

b<; _ Siim Siom a;)

{b;j ) (S SJU | (28)

Combinando (25) y (28) se determina la siguiente expresion:
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[B]=[S1[4], (29)

donde:

5[ b(;J (30)
b, b,

S: Sllm SlZm] (31)
S21m S22m

(@ j (32)
a, 4,

Suponiendo que (32) no es matriz singular la matriz de parametros S esta dada por;
[S]=[B1[4]". (33)
La ecuacién (33) permite determinar los pardmetros S del DBP atn si el sistema no esta
terminado con una impedancia Z; y por lo tanto remueve los efectos de los interruptores.

Ahora desarrollando (33) y comparando los términos de la izquierda y derecha, los

parametros S del DBP libres de errores de conmutacion son obtenidos y dados por:

by _ba (34)
' - I .
Sllm — aO (13 aO — Sllraw S12rawS21raw 2 haCla adelaﬂte,
d d
b _ba (35)
: - S, I .
S21m — aO a3 aO — S21raw S22raw 2lraw — 2 haCIa adelante,
d d
b _ba
a3 aO a3 _ S22raw B Seraw S]2raw 1—‘1 haCia atrés (36)

S22m = d = d
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b b, 7
S, = % ;0 % _ Sioaw _S“dfaWS“’“W L hacia atras,
donde: (38)
d=1 _b_3b_(?1"11"2 =1- SerawSIZVawFlFZ ’

ay a,

, 39
e (39)

b,
4

s (40)

En resumen, para remover los errores de conmutacion, utilizando las expresiones (34-40), es

necesario realizar cuatro mediciones en configuracion hacia adelante a,,b,,a,,b, y cuatro

mediciones en configuracion hacia atras a,,b,,a,,b, . Por otro lado, es importante mencionar
que la exactitud del ARV se mejora cuando se miden relaciones de senales. Ademas, el

niamero de mediciones se reducen de ocho (ao,bo,a3,b3,a0,b0,a3,b3) a seis

b, b, b, b ) .. , ) ..
{—0,—3,—9,—?,F 1,1“2}. De las seis mediciones que se efectiian por dispositivo, I'|y T,
ay a, d; a4,

son constantes e independientes del DBP y pueden medirse una sola vez utilizando el Thru o

una linea y posteriormente medir los parametros S del DBP en crudo (sin calibrar el ARV,

raw data).

IV.3 La técnica TRL multilineas propuesta

La técnica TRL desarrollada por Engen y Hoer (1979) se considera como una técnica de
referencia para calibrar los ARV, ya que permite que los pardmetros S del DBP se puedan
referir a la impedancia de la linea o a la impedancia del sistema de medicion.

Esta técnica emplea pares de lineas las cuales solo difieren en su longitud, junto con un
elemento reflector el cual debe ser parcialmente conocido. Sin embargo, el uso del par de

lineas Thru/Line no permite obtener una calibracion con un ancho de banda amplio, debido a
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que las ecuaciones que caracterizan el ARV se indeterminan a frecuencias donde la fase
resultante de la combinacion del par de lineas Thru/Line es 180°z (n=0,1,2...). Por esta
razon, para realizar una calibracion TRL con un ancho de banda grande, se deben utilizar al
menos tres lineas de diferente longitud. Para aplicaciones en frecuencias milimétricas la
longitud de las lineas disminuye considerablemente por lo que se presentan problemas de
adaptacion. La utilizacion de lineas largas propuesta por Hoer (1983) puede ser una posible
solucion. De hecho, lineas largas son convenientes para la calibracion de la técnica TRL
clasica, en donde una apropiada combinacién de pares de ellas pueden ser utilizadas para
evitar los problemas de incertidumbre presentados en la region de 180°z (n=0,1,2...). El
hecho es que las regiones de incertidumbre en la TRL clésica pueden evitarse si se utilizan n
lineas de longitudes diferentes. En este sentido la NIST (Marks, 1991) utiliza combinaciones
de pares de lineas para evitar las incertidumbres localizadas en la regién 180°z (n=0,1,2...).
La técnica TRL multilineas implementada por la NIST es considerada como una técnica de
alta precision la cual es resultado de la redundancia de sus estandares. El parametro clave de
la técnica TRL multilineas de la NIST es la constante de propagacion y de las lineas. El
conocimiento de y permite determinar el plano de referencia y las pérdidas de la linea.
Ademas, la parte imaginaria de y esta directamente relacionada con el corrimiento de fase
de las lineas, necesario para la seleccion de las constantes de calibracion Optimas. Las
principales caracteristicas de la técnica TRL multilineas de la NIST son:
a) El método utiliza N-1 combinaciones lineas no reflectoras de longitud arbitraria
conocida y un elemento reflector parcialmente conocido,
b) El método utiliza las propiedades de las matrices similares (igual valores propios,
igual determinante e igual traza) para calcular la constante de propagacion ¥ .
Después aplica el método de Gauss-Markov para calcular la constante de

propagacion optima y de las lineas utilizadas en la calibracion,
c) Del conocimiento previo de la constante de propagacion Optima y , se reconstruye el

vector de onda continuo A (en fase y magnitud) y se utiliza junto con el método de
Gauss-Markov para calcular los valores Optimos de las constantes de calibracion,

del modelo de 8 términos de error.
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El célculo de la constante de propagacién y se deriva de las propiedades de las matrices
similares, en el cual se requiere de un criterio confiable para construirla a partir de los

valores propios A, y 4,, debido a que estos valores propios presentan discontinuidades en
90° y 270°. Un método confiable para determinar de manera continua A y y en lineas

reflectoras y no reflectoras fue presentado por Reynoso-Hernandez et al. (1999) y Reynoso-
Hernéndez (2003). Recientemente, resultados presentados por Mark et al. ( 2007) indican
que las incertidumbres en la longitud de la linea introduce errores en la extraccion de la
constante de propagacion. Por lo que, Zuiiga-Juarez et al. (2006) presentaron la técnica
TRL multilineas utilizando una nueva filosofia, la cual se implementd utilizando estandares
en microcinta. Esta nueva filosofia no utiliza la constante de propagacion ni la longitud
fisica de las lineas para determinar A de manera continua en magnitud y fase, corrigiendo
ademas los parametros S del DBP referidos a la impedancia caracteristica de la linea. Uno
de los objetivos de este capitulo es presentar un nuevo enfoque de la técnica TRL
multilineas, la cual difiere de la presentada por Marks (1991) principalmente en el calculo de
A, en el procedimiento usado para calcular los valores Optimos de las constantes de
calibracion, en el procedimiento para localizar el plano de referencia y en el procedimiento
para referir los parametros S del DBP a la impedancia de referencia. Esta nueva filosofia se

presenta a continuacion.

1VV.3.1 Calculo de las constantes de calibracién utilizando dos lineas.

Cuando los puertos uno y dos del ARV sin calibrar se conectan a través de lineas de
transmision con impedancia caracteristica arbitraria, pero considerando que es la misma

entre ellas, y con longitudes L, y L,, las matrices resultantes 7, y 7, estan dadas por:

T, =TT, 1,, (41)
T, =TT,,T,. (42)

donde:
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a+bl’ al'+b
l+cC  1+cl a, b,
];:TATrzrzz(l—FCr) eiT 1 =r22m(cm lj, (43)
1+l
a-pl p-T
| (1-40)| 1T 1-fT a, B,
Ty:[TF] Ty =ps I-T? | p—af | = Pam 1) (44)
1-pr

T, T, y T, representan a la matriz de transformacion de impedancias y a la matriz de

impedancias transformada. Por consiguiente las nuevas constantes de calibracion se

representan por a, b, .c, .0, B, P s P, Y dependeran del coeficiente de reflexion
de la linea, el cual es funcion de la impedancia de la linea Z, y de la impedancia de
referencia Z,. El conocimiento de la matriz de transformacion de impedancias es un punto

clave en el proceso de la calibracion, porque permite referir los parametros S del DBP a la

impedancia de referencia del sistema de medicion Z,, en lugar de referir la calibracion a la
impedancia de la linea Z, hasta ahora desconocida. Asi, las expresiones para calcular

algunas de las constantes de la calibracion pueden ser derivadas del producto matricial

T [TJ ]_1 y [Tj]_l T’ dado por:

_] 4
Z[T,] Ty =Ty Ty (45)
o 46
LIn] T=1,1. (46)
Definiendo
]I :T;T}fl :{pll p12j’ (47)
Py Py

T =Tf1]; :(%1 %2}’ (48)
9 49»
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lﬁ 0 (49)
T/h‘j = TL;'TL;1 1o L A=W
A

i

Desarrollando (45) y reordenando términos, an y bm estan dadas por:
Cm

am _ _ Pp (50)
cm Ai-py ’
bm :—pIZ . (51)
1
/,Tij_pu

. ., Om
De manera similar, de la ecuacion (46) — y @n se representan como:

m

Qm _ Ai-q,, (52)
P q;;
1 (53)
~ Tu Y42
Pm=—"—
q;;
Las ecuaciones (50-53) permiten el célculo de @,bm,ﬂ,(pm a condicion de que 4, sea
Cm m

conocida. En DeGroot (2002) se explica como determinar /4, de la ecuacion (45) o (46)
utilizando matrices similares. Segun DeGroot (2002), el calculo de 4; continua requiere el
conocimiento preciso de las dimensiones fisicas de las lineas L, y L, y la constante de
propagacion. Ademas, dado que el calculo de 4; comienza con el calculo de los valores

propios de (45) o (46), se necesita utilizar un algoritmo complicado para resolver las
ambigiiedades de signo y lograr un vector de onda continuo. Por lo que un método

alternativo y fécil para determinar 4; sin el previo conocimiento de las longitudes de las

lineas L, y L, fue propuesto por Reynoso-Hernandez (2002) y se presenta a continuacion.
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IV.3.2 Método para el calculo de de 4,

El método para calcular 4, continua (en magnitud y fase) propuesto por Reynoso-
Hernandez ( 2002) utiliza dos lineas de transmision uniformes de longitud Z, y L;.La tnica

restriccion es que una debe ser mas larga que la otra (L, > L,). El método emplea las mismas

. J . Aam Om .,
ecuaciones utilizadas para determinar Z,bm,—m,(pm. De la ecuacion (45) T, puede
representarse como:
r, =)' 1[1] 1. 69

Entonces, comparando cada término de las matrices en ambos lados de (54), los términos

Am .
—,bn y A; se obtienen de:

Cm
’ (55)
a a
|: = } Py +—(Py-P)-pP, =0,
cm cm
::p21 +b,(py-p1)-Pn =0, (56)
m arﬂ (57)
- pyy-—"b,py -b,p,, + Py,
C C
/1!7' — m m p
m _bm
c

Las ecuaciones cuadraticas (55) y (56), presentadas por Engen y Hoer (1979), son de suma

importancia en la técnica de calibracion TRL, ya que permiten calcular de forma directa las

Aam . , Aam .
constantes — y bn . Finalmente, después de haber calculado — y b» de las ecuaciones
Cm Cm

(55) y (56), el termino 4, se calcula utilizando la ecuacion (57). Por otra parte las ecuaciones

(45) y (46) predicen la limitacion de la técnica TRL en los puntos de frecuencia donde

4; =%1. En efecto, las ecuaciones (50-53) se indeterminan cuando 4, es kz(k =0,1,2...n),
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debido a que en ese punto las matrices Z[TJ ]_ly [T i]_lﬂ son multiplos de la matriz

identidad. Por consiguiente, los pardmetros S corregidos con la técnica de calibracion TRL
exhiben discontinuidades en esos puntos de frecuencias. La técnica TRL multilineas utiliza
diferentes combinaciones de pares de lineas para eludir este problema. Asi, la dificultad
principal con la técnica TRL multilineas estriba en como escoger las constantes de

. ., am am . . . . , .
calibracion —,bn,—y ¢, a partir de diferentes combinaciones de pares de lineas. Existen

Cm m

dos posibles soluciones a este problema. El primero es seleccionar las constantes de

. ., am am . .
calibracion —,bn,— y @m de acuerdo al comportamiento del cambio de fase de los

Cm m

diferentes pares de lineas tal y como se encuentra reportado en Hoer (1983); Marks (1991) y
DeGroot (2002). La segunda solucion, sugerida por Marks (1991) y DeGroot (2002), es
utilizar el método de Gauss-Markov (Stark, 1986) para determinar los valores 6ptimos de

am Om . .,
— ,bw,—, @m, el cual se presenta a continuacion.

Cm m

Cm m

7 7 - m am
1V.3.3 Método para calcular los valores éptimos de las constantes a—,bm,ﬂ— y on de

acuerdo al método de Gauss Markov

’ y . Am am
Para proceder con el célculo de los valores Optimos de las contantes —,bw,— Y ¢ de

m m

acuerdo a Stark (1986), el método de Gauss Markov fue implementado utilizando las

ecuaciones (50-53) como sigue.

(58)

(p12)ij =(a_mJ [/11‘] _(pll)ij])
(po)y =(8), [ (), ), (59)
A (60)

m

(%2),'/ = [_j [ﬂ’ij _(pZZ)ij]a
@ i
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1 (61)

[/1_ — (P )y] = (¢, )ii G

J

En este caso, el subindice ij indica que la linea Z, y la linea L, se utilizan para el calculo

de estos elementos. Al igual que la NIST, el nuevo método TRL multilineas desarrollado

utiliza N-1 combinaciones. Esto se hace para evitar que las combinaciones de las lineas sean

m

linealmente dependientes. Una vez que las mejores constantes [a_} ,(bm )U ,(;’”] y (¢),,
C, ). ,
ij m/i

m

se determinan utilizando (58)-(61), los términos (am )U y (am )ij pueden calcularse utilizando

las mediciones de un elemento reflector y el Thru de acuerdo al procedimiento propuesto

por Reynoso-Hernandez, et al (2006) y que a continuacion se presenta.

1VV.3.4 Plano de referencia.

. ., a a
Hasta ahora se han determinado las constantes de calibracion —,b ,— y ¢, . Pero para

cﬂl ﬂ m

mover el plano de referencia todavia se necesita determinar las constantes de calibracion a,,
y «,, por lo que se requiere hacer dos mediciones de estdndares diferentes. El primero es

una linea de transmision. La cual se usa como linea de referencia y el segundo estandar es

un elemento reflector simétrico, el cual puede ser un abierto o un corto circuito. Ahora

refiriendo las constantes de calibracion a la impedancia de la linea los pardmetros S\ y Sy

del elemento reflector son dados por:

& _b,+a,ly, (62)
R c, Iy ’

SR — amFR2 _¢m (63)
22 ‘

I_IBmFRZ
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Empleando las propiedades de simetria del elemento reflector, que establece que:
L= s (64)
se llega a la expresion:

(bm—Sﬁ)(Hg’" S;;j

m

(¢m+sg)(2msﬁ—1]

(65)

a =4d

m m m

m

Los términos de la expresion (65) son conocidos a excepcion de a, ¢, y para calcularlo se
necesita la medicion de la linea de referencia. La matriz 7, resultante de la medicion de la

linea de referencia se da por la siguiente ecuacion:

T =TTy, (66)
donde

my o my (67)
T =£m11 mlzjzm My, My

m,, My z m,y, 1
m,,
A 0 (68)
Ty, = 0 1 (A =e.
A

Ahora utilizando (65) el término a, «, puede ser obtenido y expresado como:

(mn_b MJ (69)
a0 = m,, m,, ok

m m
(l_chmlz
a, )y,

Finalmente, sustituyendo la ecuacion (69) en la ecuacion (65) el término a, estd dado por

a, =aye", (70)
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donde:
(71)

(e, =)0 st

P My, My, a,
TRL — — c c :
(1—"1’"12] (¢, +S§)(’"Sﬁ —1j
am m22 am

Asi pues, el calculo de a, utilizando (70) requiere el conocimiento previo de ¢’*'. Cuando

la longitud de la linea de referencia L, es cero para el caso de dispositivos coaxiales, el
calculo de a,, es directo. El célculo de a, es mas complicado cuando la longitud de la linea
de referencia es arbitraria y desconocida. Mds atin, el términoa, puede ser calculado de la

ecuacion (72) como:

m = C b
(i)
am

done I',, es el coeficiente de reflexion del elemento reflector y esta representado por

a

[ =£[0 e, (73)

donde L. y y son la longitud del elemento reflector desplazado y la constante de
propagacion de la linea respectivamente. Bajo la hipodtesis |F,,| =11 en todo el rango de

frecuencia (implicando que no se toma en cuenta la dispersion del elemento reflector).

Ahora remplazando I',, de la ecuacion (73) en la ecuacion (72) se obtiene

a, =ke’’', (74)
donde:
pe by=S) (75)

i|FR1|(Z'” Sk —1]

m

Esto es, igualando (70) y (74) y reordenando términos se llega a:
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kg (76)

. <7 . L; 2yL,
Para algunos casos particulares la expresion (76) puede reducirse a ¢ 0 a e estos casos

son presentados a continuacion.

a)Caso#1 L,=0, L. #0

Cuando la linea de referencia es cero, lo cual corresponde a dispositivos coaxiales, la

expresion (76) se convierte en:

ke (77)

aTRL

Este caso particular es un tipico ejemplo de la TRL implementada con estandares coaxiales

o también utilizando algln estandar coplanar en particular (Shapper, 1995) . Aunque no se

. . .y 2L .7
necesita en la calibracion, e "¢ puede ser también calculada.

b) Caso #2;L, #0, L. =0

En este caso, la longitud de la linea de referencia es arbitraria y diferente de cero. Este es un
ejemplo de la TRL implementada con substratos de calibracion coplanares. Los substratos
comerciales incluyen una linea corta (tipicamente de 1ps) la cual se utiliza como linea de
referencia y un corto circuito como estandar. El corto circuito se emplea como un estandar
de reflexion y esta fabricado mediante un par de barras cortocircuitadas (Lc=0). En este caso

la ecuacion (76) se convierte en:

(78)

Finalmente, ¢’ puede calcularse utilizando (78) a partir de que a,,, y k sean conocidas. De

acuerdo a la teoria presentada hasta ahora, el plano de referencia de calibracion de la TRL

(Thru diferente de cero) puede ser determinado sin el previo conocimiento de la constante de
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—2yLc

propagacion y la longitud fisica de la linea. Ya obtenidos los elementos e "<y e’ el

siguiente paso es resolver el problema de ambigiiedad de signo. Para a,, se resuelve

facilmente de la siguiente manera.
€ =abs(*ay, —k). (79)

El menor error que se presente de la ecuacion (79) es el signo que se toma para obtener la

a,, correcta de la ecuacion (71)

IV.3.5 Método para el calculo de 7, p,,,.

Vale la pena comentar, que el elemento reflector permite separar los términos c,y S,

a ) . o .
de -y A previamente obtenidos, utilizando el método de Gauss Markov. Hasta

C a

m m

ahora se han determinado los coeficientes a,, b,, c,, 2,,.9, y B,; ahora el Unico

m m

coeficiente que hace falta es el producto r,, p,,,  para terminar la calibracion. Este
término puede ser obtenido explotando las propiedades de reciprocidad del Thru

(Ferrero, 1992). Es decir, que para poder obtener este término se necesita que el Thru

cumpla con los requerimientos importantes:

a) El Thru debe ser un elemento reciproco,
b) El Thru debe ser un elemento el cual deba tener menores pérdidas que el DBP.
Los parametros de transmision medidos del Thru estdn dados por la ecuacion (80) como:

M ey =T Ty Ty . (80)
Entonces resolviendo 7,,,, de la ecuaciones (80) se logra:

Ty = T;IMTHRUI;I . (81)

Abhora utilizando (43) y (44) y desarrollando (81) se obtiene:



43

1 1 _bm by by 1 _:Bm (82)
Ty = .
r22m1022m (am o bmcm )(am - ﬁm¢m ) _cm am t21 Zt22 _¢m am
Donde T, .. es el Thru desconocidoy ry,,0,,, son las variables a encontrar.

Cualquier dispositivo de 2 puertos reciproco, utilizado como Thru, puede dar informacion

para conocerr,, p,, .Debido a la reciprocidad de la matriz de transmision del Thru, el Thru

tiene un determinante unitario, desarrollando (80) y (81) y haciendo vélida esta propiedad se

obtiene.
det(Typy ) =1, (83)
det(M ) =det(T) det(Ty) ) (84)

Los determinantes de 7., T,y M, son expresados como:

det(T,) = r, (a,, —b,c,,), (85)

det(T,) = p, (@, = B0 s (86)

det(Tyyipe) = I Pron (@, = b, )@, = B8, 87

De (87), se puede obtener directamente el pardmetro r,,, p,,,

o =t \/ det(T,,,) . (88)
(a, =b,c, )@, ~B,48,)

Para resolver la ambigiiedad se signo de r,,,, p,,, simplemente tomamos el signo de
TymPa, €l cual hace continua la fase del S, del Thru y puede resolverse asi el problema
que se presenta en la seleccion del signo, tal y como se presenta a continuacion:

X =1y Py = T;c_lTTHRUT:v_l > (39)

S, TP (90)
21Thur X .
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IVV.3.5. Célculo de los parametros S del DBP referidos a una impedancia arbitraria

El objetivo de la calibracion es determinar las matrices 7, y 7, utilizadas para modelar el
ARV imperfecto. Una vez que T, y 7, han sido calculadas, el ARV queda calibrado y por

consiguiente se podran obtener los parametros S de cualquier DBP libre de errores. La

matriz de transmision M, resultante de las mediciones del DBP con un ARV sin calibrar

S€ eXpresa Como:

My =T Tpyr Ty - D)
Asi, utilizando la relacion entre 7, con 7, y 7, con T, resulta:
I.=TT, (92)
T, = Tr_lTB ) (93)
Y resolviendo para T,y 7T, se tiene:
T,=TT" (94)
T, =TT, (95)

Observando que 7, 'y 7, han sido determinados previamente utilizando el método
propuesto de la técnica TRL multilineas. Luego, sustituyendo 7,y 7, en (91) se tiene:
M ,yr :Tle:lTDUTTl" Tv ) (96)

Finalmente, resolviendo Tpyr de (96)

T = LT o)
donde:
Tour =T, "M, T, (98)

La expresion (97) permite el calculo de los parametros S del DBP referidos a una
impedancia arbitraria. Mientras que la ecuacion (98) permite el calculo de los parametros S

del DBP cuando éstos son referidos a la impedancia de referencia de la linea Z, . Cuando los
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parametros S del DBP son referidos a la impedancia del sistema de medicionZ, =50Q, la
expresion (97) se utiliza para calcular 7, lo cual implica que la impedancia caracteristica

de la linea de referencia Z, debe ser conocida.

IVV.4 Calculo del overlap en dispositivos coplanares

Un desafio en la medicion de los parametros S, cuando se realizan mediciones en tecnologia
coplanar, es definir exactamente el plano de referencia del sistema de medicion, que es el
plano desde donde se medira el DBP. Todos los errores de medicion provocados por el
sistema de medida de pardmetros S, que involucra los errores asociados al ARV, los cables,
conectores y demds componentes conectados, hasta el plano de referencia, deben ser
tomados en cuenta en la calibracion. No establecer correctamente estos planos puede
originar errores importantes al calcular la fase de los pardmetros S;; y Sy de los DBP. Las
técnicas clasicas de calibracion corrigen los errores sistematicos del ARV en el centro del
Thru, después el plano de referencia se traslada hasta el final de las puntas de prueba
utilizando el modelo del Thru o la constante de propagacion. Para mover los planos de
referencia exactamente hasta el final de las puntas de prueba, se necesita saber con
exactitud el overlap (desplazamiento provocado por la puntas de prueba sobre el Thru para
asegurar hacer buen contacto) para restarselo a la longitud del Thru. Sin embargo, es poco
practico medir esta longitud cada vez que se realiza una calibracion. En la mayoria de las
ocasiones, a la longitud del Thru se le restan aproximadamente 25 pm de overlap por cada
punta o simplemente se toma la longitud total del Thru. Por lo que un mal célculo en la
longitud del Thru puede generar un error considerable en la fase de los parametros de
dispersion S;;y Sy, particularmente cuando se trata de mediciones en la banda de frecuencia
de las ondas milimétricas. Con el objetivo de lograr mayor exactitud en el desplazamiento de
los planos de referencia y lograr asi una mejor calibracién en los ARV para medir
dispositivos de tecnologia coplanar, se present6 en la seccidon anterior una nueva filosofia de
la técnica TRL multilineas. La cual estd basada en Reynoso-Hernandez (2003), en donde no
se necesitan conocer las longitudes de las lineas ni el overlap de las puntas de prueba para

poder desplazar los planos de referencia al plano de las puntas de prueba. Por ello con el fin
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de hacer una comparacion maés objetiva entre la técnica TRL multilineas propuesta y la
técnica TRL multilineas de la NIST, en esta seccion se presenta un novedoso método el cual
esta basado en Reynoso-Hernandez (2003) y en Marks (1991) para medir el longitud real del
Thru, considerando ésta como la distancia entre los puntos de contacto de las puntas
coplanares. La motivacion principal de este método es introducir correctamente la longitud
del Thru a los paquetes de software comerciales de calibracion y al ARV (si es que se estan
usando sus algoritmos internos para calibrar) para poder medir las fases de los parametros

Si1y S22 de una manera mas precisa.

IV.4.1 Medicion de la longitud del Thru o Linea de Referencia.

Para poder hacer el desplazamiento correcto de los planos de referencia primero se necesita
conocer la distancia que existe entre las puntas coplanares que seria la longitud real del

Thru, como se muestra en la figura 12.

Ak

\‘| |
.—_-

Longitud del Thru, congiderando |a distancia entre 5

| <
I los puntos de contacto de las puntas coplanares.

Figura 12. Desplazamiento de los planos de referencia.

Entonces para conocer la longitud del Thru primero se tiene que calcular la constante de
propagacion y utilizando los métodos propuestos por Reynoso-Hernandez (2003) y por
Marks (1991), después utilizando el procedimiento de Reynoso-Herndndez (2004) y
mediante un despeje algebraico se obtiene la longitud real del Thru. Este método se presenta

a continuacion.

1V.4.2 Calculo de la constante de propagacion.

El célculo de la constante de propagacion se realiza de acuerdo al procedimiento propuesto
por Reynoso-Hernandez (2003) y por Marks (1991). Este se desarrolla utilizando pares de
lineas de la misma impedancia caracteristica pero de diferente longitud, como se muestra en

la figura 13.
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ﬁ_‘ﬁ_‘
Mu

Figura 13. Pares de lineas coplanares para el célculo de la constante de propagacion.

Cuando los puertos uno y dos del ARV sin calibrar se conectan a través de lineas de

transmision con la misma impedancia caracteristica (arbitraria) y longitudes L, y L,
desconocidas, las matrices resultantes 7; y T, estan dadas por (41) y (42). La ecuacion de la

combinacion de la linea mas corta con la mas larga estd definida por la ecuacion (49). La

ecuacion (49) se puede expresar como:
In(4,)=y,(L, - L) +¢;, 99)

donde ¢, =k, —k, es el término de error aleatorio de las diferencias de las dos lineas.

Aplicando el método de Gauss Markov (Stark, 1986) a la expresion (99) se tiene que:
_ 1 _
o=l Y ) 2. 10)

Los elementos de la matriz inversa se dan directamente por:

101
(V_l)mn = (5mn _Ljiz . ( )
N )o;

Donde o, es la delta de kronecker y es igual a uno cuando m=ny cero cualquier otro caso,

o, la desviacion estdndar y N representa el nimero de lineas.
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1V.4.3 Obtencion de la longitud del Thru

Una vez calculada la constante de propagacion por la ecuacion (100), se procede a encontrar
la longitud del Thru como se describe a continuacion. De la ecuacion (78), se puede calcular
k L L, . .,k
——=¢’" con la combinacion del Thru y un elemento reflector. Teniendo la relacion —
aTRL aTRL

y y es posible conocer la longitud del Thru, L;, considerando esta longitud como la

distancia entre los puntos de contacto de las puntas coplanares.

Lizlln[Lj . (102)
v Arpy

Introduciéndole la longitud real del Thru obtenida por la ecuacion (102) al software de la
NIST (NISCAL, 1999), se puede hacer una comparaciéon mas objetiva de los resultados de
esta técnica con los resultados de la técnica TRL multilineas propuesta en la seccidon
anterior. En la figura 14a se puede apreciar la mejor constante de propagacion, calculada
con la ecuacion (100), la cual se obtuvo utilizando el método de Gauss Markov y es
fundamental para el calculo correcto de las longitudes del Thru. En la figura 14b se muestra

la longitud real del Thru, considerando estd como la distancia entre los puntos de contacto

de las puntas coplanares, calculada con la ecuacion (102), para diferente overlap (40 pm y

85 pum)
7 T T T T 200 T T T T
Iﬁl — — overlap 40um
£ = overlap 85um
65 4 = .l -
= porrrr et
5 2150 v g
- @
g 5
B 2 N -y
&£ @
255; 100 1
2 2
= 3
3 5| =
g 3
[&] b=} 50
2
45+ =
3
4 L L L L D 1 1 1 1
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Frecuencia [GHz] Frecuencia [GHz]
(a) (b)

Figura 14. (a) Constante dieléctrica efectiva utilizando el método de Gauss Markov, (b) la
longitud de la linea de referencia después de restar el overlap de cada puerto.
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IV.5 Comparacion de la técnica TRL multilineas propuesta y la técnica TRL

multilineas de la NIST

Para evaluar la nueva técnica de calibracion TRL multilineas, se utilizaron dos substratos de
calibracion. El primero contiene estandares de calibracion construidos en tecnologia de
microcinta y el segundo contiene estdndares de calibracion construidos en tecnologia
coplanar. En ambos se midieron 5 lineas incluyendo al Thru para poder cubrir el rango de
frecuencias entre 0.045-50GHz, utilizandose como elemento reflector un corto. De acuerdo
a la técnica TRL multilineas propuesta en este trabajo, la utilizacion de 5 lineas en la
calibracidon genera un arreglo de 4 combinaciones de pares de lineas lo cual es imposible
implementar en el ARV 8510, que es el que se utilizé en esta tesis. Por esta razon, la nueva
técnica de calibracion TRL multilineas fue implementada en una computadora externa, en
donde se toma la lectura del ARV, directamente de los parametros S del DBP sin calibrar.

Ya removidos los errores de conmutacion, los valores Optimos de las constantes

vy b

m
c (24

m m

y @, se calculan utilizando el método de Gauss-Markov de acuerdo a la teoria

presentada en la seccion 1V.3.3. Después, utilizando las mediciones del Thru y del elemento

, . — L. . eqe . .
reflector, los términos e, a, y «, son determinados utilizando el procedimiento de la

seccion 1V.3.4. Una vez que a,y «, han sido determinados se procede a calcular las

a, B,

y — . Finalmente, utilizando el método propuesto
c a

m m

constantes ¢, y S, de los términos

por Ferrero (1992) se obtiene el término r,,, p,,, . De acuerdo al procedimiento reportado en

la seccion 1V.3.5. Para referir los pardmetros S del DBP a la impedancia del sistema de

medicion (Z, =50Q), se necesita la impedancia caracteristica de la linea Z, . En este
trabajo de tesis la impedancia caracteristica de la linea Z, se determina utilizando el método

propuesto por Williams y Marks (1993). Para calcular la impedancia caracteristica de la
linea el método necesita el conocimiento previo de la constante de propagacion la cual fue
determinada utilizando en método propuesto por Reynoso-Hernandez (2003) donde la
longitud de las lineas s6lo se necesita para obtener la constante de propagacion. Una vez que

la impedancia caracteristica de la linea y los 7 términos de error son determinados, los
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pardmetros S del DBP se corrigen utilizando el método presentado en la seccion IV.3.5.
Debido a que los planos de referencia en la técnica TRL multilineas de la NIST se
encuentran en el centro del Thru, se necesita hacer un desplazamiento de los planos de
referencia hacia el final de las puntas de prueba, por lo que es necesario conocer la longitud
real del Thru, la cual fue calculada siguiendo el procedimiento de la seccion IV.4. Esta
longitud calculada se introdujo al programa NIST para poder desplazar los planos de
referencia de manera adecuada. A continuacidon se presentan los parametros S
experimentales de dispositivos coplanares y de microcinta corregidos con la técnica TRL

multilineas de la NIST y con la técnica TRL multilineas propuesta en este trabajo.

a) Validacién experimental del cdlculo de e " utilizada para establecer el plano de

referencia

En la seccion I1V.3.4 se presentd el procedimiento para calcular e 7" sin el conocimiento
previo de la constante de propagacion ni de la longitud fisica de las lineas utilizadas en la

calibracion. Para validar este procedimiento, la figura 15 muestra la evolucion de
—vL. . . , e , .
e "7 obtenida de las diferentes lineas que se utilizaron como estandares. El comportamiento

continuo y monétono de las graficas en la figura 15 valida el método para calcular e " .

90 1.5
— 1207 60
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o e A B

) 15
120 —

300 20—
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20—
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c) d)

Figura. 15. Grafica polar de la evolucion de e’ para diferentes longitudes de lineas,
a) L; =200y, L,=500p, c) Ls=1000u, d) Ls=1500u.
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La figura 16 muestra la constante dieléctrica efectiva en funcion de la frecuencia, la cual fue
obtenida a partir de la constante de propagacion. La constante dieléctrica efectiva se calcula
utilizando el método propuesto por Marks (1991), DeGroot (2001) y del procedimiento
desarrollado en la seccion 1V.3.4. Este resultado muestra que la constante dieléctrica

efectiva calculada con ambos métodos es muy similar, lo que valida el método para

. —yL. PP , . ey .
determinar e " el ultimo término se utiliza para establecer los planos de referencia.

——TRL CICESE
6.5 —TRL NIST
5
ws5
il .
45

10 20 30 40 50
Frecuencia (GHz)
Figura. 16. Constante dieléctrica efectiva en funcion de la frecuencia.
b) Validacion experimental de la técnica TRL multilineas propuesta utilizando dispositivos

en microcinta

Para este caso, la técnica de calibracion TRL multilineas fue implementada utilizando los
estandares del substrato de calibracion CM05 de la compaiia JmicroTechology en el cual
los planos de referencia se encuentran a la mitad del Thru. Después utilizando las
expresiones del de-embedding directo se corrigieron los pardmetros S de un corto
desplazado, de un abierto desplazado y de una carga de 50 Q referidos a la impedancia de la
linea o a la del sistema. Los parametros S de estos elementos también fueron corregidos
utilizando la técnica TRL multilineas de la NIST, la cual esta implementada en el software
de calibracion NISTCAL (NISTCAL, 1999) y se compararon con los pardmetros S
corregidos con la técnica TRL multilineas propuesta en este trabajo. En las figuras 17 y 18
se muestra la magnitud y fase de un corto desplazado y de un abierto desplazado
respectivamente. La parte real e imaginaria de la carga se muestra en la figura 19. Cabe

senalar que ambas filosofias de la técnica TRL multilineas arrojan resultados similares. Por
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lo que la utilidad de la técnica TRL multilineas desarrollada en este trabajo para dispositivos

en los cuales el plano de referencia esta localizado a la mitad del Thru, queda demostrada.

—e— TRL CICESE impedancia corregida T

1| —& TRL CICESE impedancia sin corregir j 150+
—t+ TRL NIST impedancia corregida

—+— TRL NIST impedancia sin corregir

0.5 =

— o

m o

T =
= S0

- @

2 >

i

R @

—o— TRL CICESE impedancia corregida
-8— TRL CICESE impedancia sin corregir
-150+ —+ TRL NIST impedancia corregida

—+— TRL NIST impedancia sin corregir

10 20 30 40 50 10 20 30 _ 40 50
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 17. Magnitud y fase de los parametros S;; de un corto desplazado corregidos con la
técnica TRL multilineas de la NIST y la propuesta en este trabajo.
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Figura 18. Magnitud y fase del pardmetro S;; de un abierto desplazado corregido con la
técnica TRL de la NIST y la propuesta en este trabajo.
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Figura 19. Parte real e imaginaria del pardmetro Z;; de una carga con la técnica TRL
multilineas de la NIST y la propuesta en este trabajo.
¢) Validacion experimental de la técnica TRL multilineas propuesta utilizando dispositivos

coplanares

Enseguida se comparan los resultados experimentales obtenidos con la técnica TRL
multilineas de la NIST y la técnica TRL multilineas propuesta, utilizando la tecnologia
coplanar. Se midi6 un corto desplazado, un abierto y una carga de 25Q incluidos en el
substrato de calibracion de la marca Picoprobe/GGB modelo CS-5. De nuevo, utilizando la
expresion del de-embedding directo se calcularon los pardmetros S del corto desplazado, el
abierto y la carga de 25Q referidos a la impedancia de la linea o a la del sistema utilizando
la técnica de calibracion TRL multilineas propuesta y la técnica TRL multilineas de la NIST
la cual se encuentra en el software de calibracion NISTCAL. En las figuras 20 y 21 se
presentan la magnitud y la fase de un corto desplazado y un abierto respectivamente,
mientras que en la figura 22 se muestra la parte real e imaginaria de una carga de 25Q. De
estas figuras se observa que tanto la fase del corto desplazado y del abierto desplazado, asi
como la parte imaginaria de la carga de 25Q calculados con ambas técnicas de calibracion
arrojan resultados similares. Por lo que la utilidad de la técnica TRL multilineas
desarrollada en este trabajo para dispositivos en los cuales el plano de referencia esta

desplazado queda demostrada.
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Figura 20. Magnitud y fase de los parametros S;; de un corto desplazado corregidos con la
técnica TRL multilineas de la NIST y la propuesta en este trabajo.

—e— TRL CICESE impedancia cotregida
—8— TRL CICESE impedancia sin corregir
—+— TRL NIST impedancia corregida
—+— TRL NIST impedancia sin corregir

—e— TRL CICESE impedancia corregida

| B— TRL CICESE impedancia sin corregir
—+ TRL NIST impedancia corregida
—— TRL NIST impedancia sin corregir

10 20 30

] 40
Frecuencia (GHz)

- 10

20 30 40 50
Frecuencia (GHz)

50

Figura 21. Magnitud y fase de los pardmetros S;; de un abierto corregido con la técnica TRL
multilineas de la NIST y la propuesta en este trabajo.
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Figura 22. Parte real e imaginaria del pardmetro Z;, de una carga con la técnica TRL
multilineas de la NIST y la propuesta en este trabajo.

d) Error Absoluto
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Con el fin de investigar las diferencias entre la técnica TRL propuesta y la técnica TRL de la

NIST, en la figura 23a se presenta el error absoluto de un corto desplazado, un abierto

desplazado y la carga de 50Q) para dispositivos en microcinta, mientras que la figura 23b

muestra el error absoluto de un corto desplazado, un abierto y la carga de 25Q para

dispositivos coplanares. Como se muestra en la figura 23, los valores

de los errores

obtenidos no son significantes, lo cual demuestra que las dos técnicas TRL son congruentes.
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Figura 23. Error absoluto a) dispositivos de microcinta, b) dispositivos coplanares.
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1V.6 La técnica L-L en dos niveles

Las bases de pruebas para transistores empaquetados constan de dos conectores coaxiales y

dos lineas no reflectoras de longitud L_, tal como se muestra en la figura 24. Estos

elementos introducen pérdidas, desacoplamientos (cambio de la impedancia de la linea con
la frecuencia) y retardo de fase debido a las imperfecciones de la linea y los conectores. Por
consiguiente, las técnicas de calibraciéon como la TRL (Engen, 1979) y TRM ( Reynoso-
Hernandez, 2004) son utilizadas para corregir los pardmetros S de DBP insertados en bases

de pruebas.

Plano de

referencia Plano de

Plano de

medicion del DBP medicion

Conector Conector
Coaxial Coauxial

Figura 24. Base de pruebas en microcinta.
Estas técnicas pueden aplicarse a cualquier medio dispersivo como microcinta, coplanar y
guia de onda y determinar los pardmetros S del DBP. Para obtener los parametros S de un
DBP insertado en una base de pruebas se pueden aplicar calibraciones en uno o dos niveles:
Cuando se utiliza la calibracion de un tercio, los errores que provienen tanto del ARV
imperfecto como de la base de pruebas se corrigen directamente utilizando estandares de
calibracion que estan disefiados especificamente para la base de pruebas. En cambio, cuando
se utiliza la calibracion de dos niveles, primero se corrigen los errores que provienen del
ARV imperfecto utilizando la técnica de calibracion SOLT (primer tercio) implementada
con estandares coaxiales, y después los errores de las bases de pruebas se corrigen con las

técnicas de calibracion TRL o TRM utilizando los estandares de calibracion que estan
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disefiados especificamente para esa base de pruebas (segundo tercio). Las técnicas TRL o
TRM requieren como condicién que las lineas donde el DBP est4 insertado asi como las

lineas utilizadas como estandares en el proceso de calibracion sean no reflectoras

(Z ;= SOQ) . Sin embargo, construir una linea no reflectora en tecnologia de microcinta es

una tarea dificil debido a la no homogeneidad del espesor del substrato. Este hecho implica
que el conocimiento de la impedancia caracteristica en lineas utilizadas en los estandares de
calibracion y en las bases de pruebas se vuelva un parametro crucial en la correccion los
parametros S del DBP. En el caso de lineas insertadas en conectores Narita (2006) propone
un nuevo método para el calculo de Z, ~Sin embargo, las soluciones de las ecuaciones que
proporcionan Z, y los valores de los elementos de la matriz de transicion E; no estan
suficientemente justificados. Recientemente un nuevo y facil método para el calculo tanto de
Z, como de los valores de la matriz de transicion donde la linea estd insertada fue
presentado por Zuiiga-Juarez et al. (2008). El método utiliza dos lineas uniformes de
diferente longitud y de igual impedancia (pero arbitraria) insertadas en transiciones
idénticas, simétricas y reciprocas. En la siguiente seccion, se presenta la teoria del nuevo
método para el calculo de la impedancia caracteristica Z, de una linea de transmision,
reportado en Zufiiga-Juarez et al. (2008). Ademas se presenta detalladamente la técnica de

calibracion L-L en dos niveles la cual se utiliza determinar los pardmetros S del DBP

insertado en bases de pruebas simétricas.

1V.6.1 De-embedding utilizando 2 lineas
Cuando el DBP esta insertado en lineas de transmision de longitud arbitraria e impedancia
caracteristica arbitraria Z, , como se muestra en la figura 24, los parametros S del DBP son

modificados por las pérdidas de las lineas y conectores, por consiguiente se necesita hacer
un de-embedding de las lineas de transmision. Utilizando los parametros ABCD, la matriz

equivalente X, de la estructura mostrada en la figura 24, es igual al producto individual de

las matrices ABCD de las lineas y el DBP y se expresan como:
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Xp =X XpgpX - (103)
Donde X,,, es la matriz ABDC del DBP, X,, es la matriz ABCD de la linea de
transmision caracterizada por su constante de propagacion y, su impedancia caracteristica
Z, y sulongitud. Los parametros ABCD de la linea de transmision estan definidos como:

coshyLx  Z senhyLx (104)
X, = :

Lx

1
- senhyLx  coshylLx

c

Los dos conectores referidos como A y B, se emplean como transiciones entre el ARV y la
base de pruebas como se muestra en la figura 24. Cuando los conectores A y B son

idénticos, simétricos y reciprocos como se muestra en la figura 25.

(an anj XL (%1 an]

Y

; . . N
coshy?  Z_sinhy ‘

1 .
—smh ¥ cosh +
Z i’ r

\Z, )
Figura 25. Linea insertada en transiciones iguales, simétricas y reciprocas.

Se pueden representar por las matrices ABCD como:

Yo—x - ( } (105)
a, a,

Entonces, la matriz equivalente ABCD X, ., de la estructura representada en la figura 24

puede escribirse como:

KXupsr = X X Xpep X . X - (106)

Después, resolviendo X, ,, de (106) se obtiene:

Xoor = X e X3 Xyppp X' X (107)

La expresion (107) es la ecuacion clésica del de-embedding y permite calcular los

parametros S del DBP siempre y cuando X, y X,, sean matrices conocidas. Enseguida se
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presenta detalladamente la técnica de calibracion L-L en dos niveles la cual se basa en

Zuniga-Juarez et al. (2008) para determinar la Z, utilizada en este trabajo para determinar

X

A

1VV.6.2 Desarrollo de la técnica L-L en dos niveles

La técnica de calibracién L-L en dos niveles requiere dos lineas de transmision uniformes de

longitud / y /,,donde [ > [,,y de igual impedancia caracteristica Z, pero arbitraria. Las

matrices ABCD resultantes M; y M, de las mediciones de las lineas /, y /,, se expresan

como:
M=XX,X,, (108)
M,=XX,,X,, (109)
donde:

" [ ? J (10)

(”11 U, j (111)
M, = .

Para poder encontrar una expresion analitica que permita determinar la impedancia

caracteristica de la linea Z, , las ecuaciones (108) y (109) se escriben como

MX/!'=X,X,, (112)
M, X!'=X,,X,. (113)
Ahora utilizando M; y M, y explotando las propiedades de simetria de X, es facil de

demostrar de (107) y (108) que #, =r, y u,, =u,,. Ahora utilizando estos resultados y

desarrollando (112) se logra:

a 1 . a

iy _COSh(Vll) :1/12A+Z—smh(]/ll)a—12, (114)
11 0 11

115

r“—cosh(yll):r21h+20sinh(7/ll)@, (1

1 a,



ria = (1, +cosh(71,)) =2+ Z, sinh (71,

all

1y, = (r“ +cosh (¥, ))@—i-Lsinh(yl1 ).
a, Z,
De la misma manera pero ahora desarrollando (113)

u, —cosh(}/ll) =u, @Jrisinh(yll)@,
11 ZO a11

Uy _COSh(J/ll): Uy, h-i-ZO Sinh(j/ll)h ,

a a,

U, = (ul1 +cosh(yll))ﬂ+20 sinh(y1,),

a]l

1y, = (uy, +cosh(7ll))@+zisinh(yll) :

a, 0

El conjunto de ecuaciones (114)a (117) se expresan como:

a12

M

Z,

donde:

K[ +coshyl, sinhyl,
u, +coshyl, sinhyl, )

Debido a que (123) y (124) tienen la misma matriz K estas se pueden agrupar como

M,=K-§S,
donde:
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(116)

(117)

(118)

(119)

(120)

(121)

(122)

(123)

(124)

(125)
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” ” (126)
M, :( o N j’
Uy Uy
a, a, (127)
g = aln ap
— Z,
Z,

Ahora resolviendo la ecuacion (125) para S, se obtiene
S—KM, (128)
Finalmente de la ecuacion (127) se pueden obtener expresiones analiticas para el calculo de

, . . a a
Z, , asi como algunos coeficientes de la matriz ABCD de los conectores —2y ~2L. estas

4 oay

expresiones estan dadas como:
7 _ ta(coshyl 1) —ry (coshyd, +u, ) (129)

' det(K) ’
@, _ 1y sinhyl, —u, sinh y/ (130)
a, det(K)
a, _ rysinhyl, —u, sinhyl (131)
a,, det(K) ’
donde:
det(K) = [r;, +cosh(y],]sinh(y1,) ~[u, +cosh(y1, )]sinh(y7,) . (132)

Si los términos Z ., aiy %1 ge determinan con (129-132), la constante de propagacion y

a, " a,

y las longitudes de las lineas /, y /, deben ser conocidas. Por otra parte, los términos a,, y
a,, pueden ser determinados por (130) y (131) siempre y cuando el término a,, haya sido
determinado. El término a,, puede ser determinado a partir de (132) o utilizando la
reciprocidad (a,a,, —a,,a,, =1) y simetria (a,, =a,,) propiedades de la transicion X ,. En

realidad podemos utilizar cualquiera de ellos para la obtencion del término q,,. El término
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a,, calculado cuando se supone que la matriz X, es simétrica y reciproca es expresada

como:

1 (133)

2 _
a, =

V.6.3 Calculo de los elementos distribuidos de la linea de transmision
Para poder calcular los elementos distribuidos de la linea de transmision primeramente se
obtiene la constante de propagacién y y la impedancia caracteristica Z, de la linea

utilizando el método propuesto por Reynoso-Hernandez (2003) y la ecuacion (129)

respectivamente. Ya calculadas la constante de propagacion y y la impedancia
caracteristica Z, , los elementos distribuidos de la linea de transmision: la resistencia R, la

inductancia L, la conductancia G y la capacitancia C por unidad de longitud son

determinadas utilizando las siguientes ecuaciones.

7=y (R+ joL)G + joC), (134)
_ |(R+ jolL) (135)
F\(G+ jeC)
Resolviendo las ecuaciones (134) y (135) para R, L, G, C, se obtiene.
R=Re(yZ,), (136)
;_Im(xZ,) (137)
=
(138)
G=Re| L |,
(ZL
(139)
Im yj
c= )
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IV.6.4 Extraccion de los parametros de dispersion de los DBP insertados en bases de
pruebas

Con el fin de validar el método propuesto en la seccidon anterior, a continuacion se presentan
la impedancia caracteristica y los elementos distribuidos de lineas de microcinta impresas
en un substrato FR4 insertadas en conectores hembra y de lineas de microcinta impresas en
alimina, incluidas en el substrato de calibracion CM05 de la compafiia JmicroTechology.
Ya obtenidas las impedancias caracteristicas y la constante de propagacion de estas lineas,
se presentan los parametros S de los DBP insertados en bases de pruebas con transiciones
coplanar microcinta y coaxial microcinta corregidos con la técnica L-L en dos niveles y con
la técnica TRL en dos niveles con el fin de hacer una comparacion objetiva entre estas

técnicas.

a) Lineas de microcinta insertadas en transiciones coplanares
El método fue aplicado a estructuras impresas en alimina incluidas en el substrato de
calibracion CM05 de la compaiiia JmicroTechology. Estas estructuras consisten en lineas de

microcinta insertadas en transiciones coplanares tal y como se muestra en la figura 26.

== =
SO0 A

B =
e B=d

Figura 26. Lineas de microcinta insertadas en transiciones coplanares.

Antes de hacer las mediciones en el rango de frecuencias de 0.045-50GHz, se calibro el
ARV utilizando la técnica de calibracion TRM (Reynoso, 2004), utilizando los estandares
de calibracion de la marca Picoprobe/GGB modelo CS-5. Después se calculo la constante de
propagacion utilizando el método propuesto por Reynoso (2003), una vez que la constante

de propagacion fue calculada se determind la impedancia caracteristica Z, utilizando la

ecuacion (129). Conociendo la constante de propagacion y la impedancia caracteristica Z,
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de la linea se calcularon los elementos distribuidos utilizando las ecuaciones (136-139). En
la figura 27 se puede apreciar la parte real e imaginaria de la impedancia caracteristica Z, ,
como se puede observar la parte real de la impedancia de la linea esta alrededor de los 52 Q).
Estas variaciones podrian deberse a que la linea no es totalmente perfecta, o a errores

arrastrados de la primera calibracion o a ambas.
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Figura 27. Impedancia caracteristica de una linea de microcinta impresa en alimina.

En la figura 28, se muestran los elementos distribuidos de la linea caracterizada. Se puede
observar que la capacitancia C, y la inductancia L, permanecen casi constantes en todo el
rango de frecuencias mientras que la resistencia R, y la conductancia G, comienzan a

dispersar conforme aumenta la frecuencia.

‘ ‘ 40 ‘ ‘ 3
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40t — R (Q/cm) D_ — G(mS/cm)
2
@]
— N N
L U =
E
1
‘ ‘ ‘ ‘ ¢
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Figura 28. Elementos distribuidos de una linea de microcinta impresa en alimina.
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b) Lineas de microcinta insertadas en transiciones coaxiales
El método propuesto fue también aplicado a lineas de microcinta impresas en substrato FR4

insertadas en conectores hembra tal y como se muestra en la figura 29.

Figura 29. Lineas de microcinta insertadas en transiciones coaxiales.

Antes de realizar las mediciones, el ARV fue calibrado con la técnica SOLT en adapter
removal en el rango de frecuencia de 0.045-4 GHz. Una vez que se calibro el ARV, se
calcul6 nuevamente la constante de propagacion utilizando el método propuesto por
Reynoso-Hernandez (2003), ya con la constante de propagacion se calculd la impedancia

caracteristica Z, utilizando la ecuacion (129). Conociendo la constante de propagacion y la
impedancia caracteristica Z, de la linea se calcularon los elementos distribuidos utilizando
las ecuaciones (136-139). En la figura 30 se pueden observar tanto la parte real como la
imaginaria de la impedancia caracteristicaZ, . De las lineas calculadas con el nuevo método,

las ondulaciones presentadas en la parte real se deben principalmente a las incertidumbres de

mediciones que existen al considerar a los conectores iguales, simétricos y reciprocos.

60
a | 5 =
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Figura 30. Impedancia caracteristica de una linea de microcinta impresa en FR4.
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En la figura 31, se muestran los elementos distribuidos de la linea caracterizada observando
pequenias ondulaciones en la capacitancia C, y la inductancia L, las cuales se deben a la

incertidumbre de los conectores. La resistencia R, y la conductancia G, permanecen casi

constantes.
. 4 1 . 15
= L (nH/em) — C (pF/lcm)
4} — R (Q2/cm) 1 - G(mS/cm)
N 13 0.5 N\ -
Y L T4 —
U ~ —_ V g
— 2t — 1= © - N
O — N} =
P "o N OM =
] T oy o« =
X, 1 E e 105
[ 11 -0.5 :
h
-2 7 3 L i 1 3 L
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 31. Elementos distribuidos de una linea de microcinta impresa en FR4.

¢) De-embedding de las bases de pruebas coaxial microcinta y coplanar microcinta

Ya obtenidos los valores de la matriz de las transicion X ,, de la constante de propagacién
y y de la impedancia caracteristica Z, de las lineas en las cuales esta insertado el DBP, el

siguiente paso es proceder a efectuar el de-embedding para obtener los pardmetros S del
DBP utilizando la ecuacion (107). Una vez que los pardmetros S del DBP han sido
corregidos con la nueva técnica de calibracion L-L en dos niveles, los pardmetros S del
DBP también son corregidos con la técnica TRL en dos niveles, con el fin de hacer una
comparacion objetiva entre las técnicas. En la figura 32 se muestran los pardmetros S de un
transistor MESFET insertado en transiciones coplanar microcinta a una polarizacion de
Vps= 3.0 Vy Vgs= 0 V. Mientras que en la figura 33 se muestran los pardmetros S de un
transistor GaN insertado en transiciones coaxial microcinta a una polarizacion de Vps= 20

Vv y VGSZ-Z.O V.
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Figure 32. Transistor MESFET insertado en transiciones coplanar microcinta a una
polarizacion de Vps=3.0 Vy Vgs=0 V.
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Figura 33. Un transistor GaN insertado en transiciones coaxial microcinta a una
polarizacion de Vps=20 Vy Vgs=-2.0 V.

Como se puede apreciar en las figuras 32 y 33, en las altas frecuencias ambas técnicas
arrojan resultados similares, mientras que en bajas frecuencias se observan inconsistencias
de la técnica TRL, debido a la indeterminacion de sus ecuaciones en bajas frecuencias. Al

contrario de la técnica TRL, la técnica L-L presenta un excelente desempeiio en bajas
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frecuencias. Esto se debe a que el método corrige la impedancia de la linea de manera
automatica haciéndolo una excelente opcion para corregir los parametros S de transistores y
poder extraer sus elementos parasitos de manera mas exacta. (Zarate-de Landa et al. 2007 ).
Las ventajas que ofrece la técnica L-L son:

a) No se requiere conocer la impedancia caracteristica Z;, de la linea en la cual el DBP
esta insertado,

b) Soélo se utilizan dos lineas eliminando el tercer estandar,

c) Alcanzar mejor desempefio en bajas frecuencias que la TRL/LRL, esta ventaja es
muy util cuando se necesitan datos de dispositivos a baja frecuencia como en el caso
de la extraccion de los elementos parasitos de transistores,

d) En altas frecuencias tiene el mismo desempefio que la técnica TRL/LRL,

e) las ventajas que ofrece la técnica L-L hacen que sea una técnica ideal para la

caracterizacion de transistores encapsulados.

IV. 7 Resumen del capitulo

Al principio de este capitulo se presentd la teoria detallada de como corregir los errores de
conmutacion del ARV provocados por las desadaptaciones de la carga y la fuente.
Posteriormente se presentd la teoria de una nueva filosofia de la técnica TRL/LRL
multilineas la cual se puede aplicar utilizando el de-embedding directo o el clésico. Las
principales contribuciones de la técnica es el procedimiento del célculo de A4, el
procedimiento usado para calcular los valores 0ptimos de las constantes de calibracion, el
procedimiento para localizar el plano de referencia y el procedimiento para referir los
pardmetros S del DBP a la impedancia de referencia. Contrariamente a las técnica TRL/LRL
multilineas de la NIST, en la técnica TLR/LRL multilineas propuesta no se requiere conocer
la longitud de las lineas utilizadas en la calibracién si se utiliza como referencia la
impedancia caracteristica de la linea, ni el overlap provocado por el posicionamiento de las
puntas coplanares para corregir los pardmetros S de los DBP.

Con el fin de comparar la técnica propuesta con la técnica TRL/LRL multilineas de la NIST
en la cual se requiere conocer con exactitud el desplazamiento de los planos de referencia, se

desarroll6 una metodologia para medir la longitud real del Thru, considerando a éste como
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la distancia entre los puntos de contacto de las puntas coplanares. Se aplico la técnica
TRL/LRL multilineas propuesta para corregir los parametros S de un abierto, un corto
desplazado, una carga de 25 Q, y los resultados se compararon con los obtenidos al aplicar
la técnica TRL/LRL multilineas de la NIST. Por ultimo en este capitulo se presenta por
primera vez la técnica de calibracion L-L en dos niveles. Esta técnica se basa en un

novedoso método para el célculo de la impedancia caracteristica Z, , para obtener los

elementos de las matrices de transicion de una linea insertada en transiciones y en un

método confiable para el calculo de la constante de propagacion y. Al tener los valores de
la y yla Z, es posible obtener de manera directa los parametros S de cualquier DBP que

este insertado en bases de pruebas y que tenga transiciones iguales, simétricas y reciprocas.
Esta técnica es ideal cuando se utilizan bases de pruebas en donde las lineas que conectan al
DBP no son de 50 © en todo el ancho de banda. Con los experimentos realizados se ha
observado que esta técnica es bastante Util cuando se necesitan mediciones a muy baja

frecuencia debido a que el método corrige la impedancia de la linea de manera directa.
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Capitulo V
V. Aplicaciones

V.1 Método para medir el cambio de fase incremental de un desfasador coaxial

Un cambiador de fase o desfasador es un componente que introduce un cambio ajustable en
el angulo de fase en la sefal transmitida a través de él. El desfasador se emplea en sistemas
de mediciones de AM-PM ( Acciari et al. 2003), en la linealizacién de amplificadores de
potencias (Peter et al. 2000), combinadores de potencia espaciales, etc. Las pérdidas por

insercion ¢;, el cambi6 de fase por insercion &, y el cambio de fase incremental A& son

los parametros mas importantes utilizados para caracterizar a los desfasadores. Hasta el

momento ¢;, 6,y A@ se calculan a partir de los pardmetros de dispersion S,,y S,, medidos

con un ARV calibrado. El conocimiento de A@ en el desfasador es crucial en aplicaciones
donde la fase se necesita conocer con exactitud. En el caso de desfasadores coaxiales la fase

incremental A@ es funcion de la posicion del eje del desfasador. Dado que A0 = 6,4y — Oin »
un método comun para determinar A& es el conocimiento previo de la fase minima y

maxima del desfasador denotada como &

min

(el cambi6 de fase por insercion del desfasador

cuando el eje se ajusta a la posicion abierta) y €, (el cambi6 de fase por insercion del

ax
desfasador cuando el eje se ajusta a la posicion cerrada) respectivamente. En esta seccion se
presenta un nuevo método para determinar el cambio de fase incremental A@ de un
desfasador coaxial. El método ofrece la ventaja de calcular de manera directa A6 de un

desfasador con conectores arbitrarios y sin el previo conocimiento de 6,y 6, . La

originalidad del nuevo método reside en el procedimiento para determinar A@ y en la forma

de implementarlo utilizando un ARV sin calibrar.



71

V.1.1 El modelo del desfasador.

Basandonos en Reynoso-Herndndez (2003), un desfasador coaxial perfectamente acoplado

puede ser representado por la matriz de transmision 7,; dada por:

Ly (140)
T =2 ; ﬂizae R
ps i

0 2

donde «, y 6, son las pérdidas por insercion y el cambidé de fase por insercién 6,

respectivamente, el subindice i indica la posicion del desfasador. Vale la pena comentar que
si bien las pérdidas por insercidon no varian por la posicion del eje del desfasador, el cambio
de fase por insercion varia con ambos la frecuencia y la posicion del eje del desfasador. El

término A, es una funciéon mondtona continua del cambio de fase por inserciéon & con

radioe; . En donde A, puede interpretarse como el componente de una onda incidente.

V.1.2 Método clasico para el calculo del cambio de fase incremental

El método cléasico, para determinar ¢;, 6, y A0 utiliza los parametros de dispersion del

desfasador medidos con un ARV calibrado. Mientras que los parametros de reflexion Si; y
S, dan informacién del acoplamiento del desfasador, los parametros de transmision Si, o

S»1 proporcionan informacion acerca de «;y 6;. Asi, utilizando el pardmetro Sy, ;y 6; son

expresadas como:

a; =20log|S. |, 141
! 21
0, = arctan Im(S,) . (142)
Re(S,,)

Para calcular 48, se necesita conocer las fases por insercion minima y maxima denotadas

como 6

min

y 6,... El hecho es que para determinar 46 el método requiere dos mediciones de
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parametros de dispersion, una para determinar @, y otra para determinar 6, , y asi

finalmente poder obtener 46 de la siguiente ecuacion:
AO=0,, —0,: . (143)

V.1.3 Método L-L para el célculo del el cambio de fase incremental A¢ de un

desfasador

El método L-L para el calculo del cambio de fase incremental A@ de un desfasador utiliza
parametros de dispersion medidos en dos posiciones diferentes del desfasador. El primero se
hace ajustando el eje del desfasador en la posicion cerrada (cambio de fase minima) y el
segundo en la posicién abierta (cambio de fase méaxima). Las matrices de transmision

resultante de estas mediciones son referidas como M. y M,, respectivamente y son

expresadas de la siguiente manera

M. =TT;"T,, (144)
M, =T,Tw"T,. (145)

donde 75" es la matriz de transmision del desfasador cuando es ajustado a la posicion

abierta,
i (146)
min j@min 0
T s | e ,
p JjO min
0 a e

y Tp¢* es la matriz de transmision del desfasador cuando es ajustado a la posicion cerrada,
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max JjO max
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(147)

Onin' Y Omax SON, respectivamente, el minimo y maximo de la inserciéon de fase del

desfasador. Ahora, calculando el producto matricial M .M_' se tiene:

MCM; = TATPSITAA >
donde

o [e 0
Ty = Tps [TPS] - 0 e’00 ;A0=0,, -~

resolviendo (148) para 7, se obtiene:

Tpgy = TA_IMITA >

con

M o=MM) =T %
I~ C o - >
U Uy

desarrollando (150) resulta:

e’ 0 1 1 =-b)\(y,
0 ) a—bcl-c a vy,

(148)

(149)

(150)

(151)

(152)

iAO
Ahora, comparando cada término de la matriz con ambos lados de (152) ¢ se puede

expresar como

a
‘ —[by, +v, ]+ —[bv,, +v,, ]
e]AH — - C ,
—-b
Cc

a o . i
donde — y b pueden ser calculadas de la siguiente ecuacion cuadratica
c

(153)
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2 (154)
a a
{_} Uy +—(Uy -0 -1, =0,
c c

b*v,, +b(vy, -0;,) -0, = 0. (155)
Las ecuaciones cuadraticas (154) y (155) se reportaron en Hackborn (1968) pero la

derivacion en este trabajo es diferente. Ademads, (154) y (155) tienen los mismos
. a , . .y ;
coeficientes por lo que — y b son raices de la misma ecuacion. Las raices son
¢

seleccionadas de acuerdo al criterio reportado en Engen y Hoer (1979), el cual

JjAO

a a .
>|b|. Una vez que — y bson determinadas, e puede
c

C

establece que

determinarse utilizando (153). Finalmente, el cambio de fase incremental A& del

desfasador es determinado resolviendo (153) y se expresa como

A
A@ = ang tan [M} .

Re(e’*?) (156)

V.1.4 Caracterizacion del desfasador

Para demostrar la utilidad del nuevo método en el calculo de A&, se utilizaron varios
desfasadores con conectores hembra-hembra y macho-hembra de las compaiiias
Aeroflex/Weinschel y Midwest Microwave. Para comprobar la utilidad del nuevo método
también se midieron los parametros S de estos dispositivos con el ARV y se corrigieron
utilizando la técnica de calibracion TRM cuyo algoritmo estd implementado en una
computadora externa, con el fin de hacer una comparacion entre el nuevo método y el
método convencional utilizado. El nuevo método se aplicod de la siguiente manera. Primero
se removieron los errores de conmutacion del ARV, utilizando el método propuesto en
Reynoso (2004). Después se midieron los parametros S del Thru y el desfasador con el ARV
sin calibrar. Ya obtenidos estos parametros S se aplicaron los dos métodos derivados de la

seccion anterior para determinar A@ . La figura 34 muestra el cambio de fase incremental
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A6 contra la frecuencia calculada utilizando la ecuacion (156). Para verificar la validez del
método propuesto, A9 también se calcula de acuerdo al método clasico presentado en la
seccion anterior. Cuando el desfasador presenta conectores hembra-hembra, el método
clasico para determinar A se ha implementado con el ARV previamente calibrado con la
técnica SOLT y con adapter removal. Con respecto al desfasador con conectores macho-
hembra, el método clasico para determinar A6 se implemento con el ARV previamente
calibrado con la técnica de calibracion TRM (Reynoso e Inzunza, 2002). La figura 34
muestra los resultados de esta comparacion. De la figura 34 vale la pena comentar que el

método propuesto en este trabajo, predice muy bien el A# calculado con el método clasico.

1800 - . 300
= + Aeroflex Metodo Clasico 9
% o Midwest Metodo Clasico g_
= ---- Aeroflex Metodo Propuesto ~ o
= — Midwest Metodo Propuesto o o
$1200} @ 1200 5,
E I o 5 @
5 (,-r* =
= #d‘ o
@© e O
w QP* 3
8 600 o 1100 3
L o =
= “.# o
o r —
e rd Q
= o
o o
U f 1 1 r—

0 6 12 18

Frecuencia (GHz)

Figura 34. Cambio de fase incremental A# utilizando desfasadores coaxiales con conectores
hembra-hembra.
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Figura 35. Cambio de fase incremental A¢ utilizando desfasadores coaxiales con conectores
macho-hembra.

V.2 La técnica TRL utilizando un desfasador

En esta seccion, se presenta la técnica TRL multilineas proporcionada en el capitulo anterior
utilizando un desfasador en donde las lineas de aire son sustituidas por lineas coaxiales
artificiales sintetizadas por el desfasador para calibrar los ARV. Una desventaja de la técnica
TRL clésica sobre otras, es que si se quiere abarcar un gran ancho de banda se necesita
utilizar un mayor niumero de lineas, las cuales son muy delicadas y de costo elevado. Por
estas razones en este trabajo de tesis se implemento la técnica TRL multilineas utilizando un
desfasador, ya que este nos ofrece la ventaja de sintetizar “n” lineas coaxiales sin generar los
problemas de repetitividad, ya que éste no se conecta y desconecta para medir la siguiente.
La razén de utilizar la técnica TRL multilineas propuesta en esta tesis y no la técnica TRL
multilineas de la NIST, recae en el célculo de la constante de propagacion. Con el
desfasador es posible sintetizar numerosas lineas coaxiales artificiales en las cuales es dificil

conocer su longitud fisica, por esto la constante de propagacion no puede ser calculada. Vale
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la pena comentar que la técnica TRL de la NIST depende del mejor valor de la constante de

propagacion calculada utilizando el método de Gauss Markov.

V.2.1 Resultados experimentales

La nueva técnica TRL multilineas utilizando un desfasador fue implementada de la siguiente
manera. Primero se removieron los errores de conmutacion del ARV, utilizando el método
propuesto en Reynoso-Hernandez (2004). La nueva técnica TRL multilineas fue
implementada con una computadora externa utilizando el ARV para obtener los parametros
S en crudo (raw data). Las diferentes lineas utilizadas en la nueva técnica TRL multilineas
fueron sintetizadas utilizando el desfasador de la compania Midwest Microwave. Como
elemento reflector se utilizo un corto desplazado de tecnologia coaxial del kit de calibracion
HP85052C. Se sintetizaron cinco lineas excluyendo al Thru para poder cubrir el rango de
frecuencias de 1-18GHz. De acuerdo a la técnica multilineas propuesta en la seccion

anterior con cinco lineas se genera un arreglo de N-1 combinaciones. Luego, utilizando los

, ) a0, : a a
parametros S de los estdndares de calibracion las mejores constantes —,b,Ey @ se
¢

calcularon utilizando el método de Gauss-Markov, el término r,, p,, es calculado utilizando

el método propuesto en Ferrero (1992). En Zuiiiga et al. (2007) se presentd por primera vez
la técnica TRL multilineas implementada con un desfasador y fue comparada con la técnica
TRL de la NIST. Este analisis se ha concentrado en comparar la técnica de calibracion TRL
multilineas utilizando un desfasador con las técnicas de calibracion SOLT y TRM. Para

comparar el desempefio de estas técnicas se midid una linea reflectora (Z, =25Q), un

“stub” en corto, un atenuador de 20dB y un atenuador de 40 dB. Los parametros S de estos
elementos fueron corregidos con las técnicas de calibracion SOLT, TRM y la nueva técnica
TRL multilineas implementada con un desfasador con el fin de evaluar esta nueva técnica de

una manera mas objetiva.
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Figura 39. Magnitud y fase del S;; de un atenuador de 20dB.

Como se puede observar en las figuras 36, 37 y 38 para dispositivos como el atenuador de
40dB, la linea de 25Q y el “stub’ en corto, la nueva técnica tiene el mismo desempefio que
la SOLT y la TRM. Por otra parte en la figura 39 la técnica TRL multilineas presenta
pequefias diferencias en la magnitud del parametro S,; del atenuador de 20dB. Estas
diferencias se deben principalmente a las pérdidas de las lineas del desfasador. Con estos
resultados podemos mostrar que para elementos con altas pérdidas como el atenuador de
40dB la técnica presenta resultados similares a las SOLT y TRM. Pero cuando el elemento
no presenta pérdidas tan altas, la nueva técnica presenta algunas diferencias en la magnitud a
altas frecuencias. Esto se debe a que las lineas del desfasador utilizadas como estdndares
tienen mayores pérdidas que las lineas de aire coaxiales. En lo que se refiere a la fase de
esos elementos las tres técnicas presentan resultados muy similares. La exactitud de la
técnica propuesta depende de la calidad de las lineas sintetizadas por el desfasador. Pero aun
asi teniendo mayores pérdidas por insercion que las coaxiales es posible obtener resultados
aceptables. Si existiera la posibilidad de hacer lineas del desfasador con la misma calidad
que las lineas de aire coaxiales podriamos alcanzar calibraciones de tan alta calidad como si
se utilizaran lineas de aire coaxiales, con la ventaja que las lineas del desfasador son mucho
mas baratas y menos delicadas. En esta seccion se ha demostrado la utilidad de la técnica
TRL multilineas implementada con el desfasador, mostrando resultados favorables al

compararlas con las otras dos técnicas.
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V.3 Comparaciéon de los parametros S corregidos con las técnicas de calibracion TRL
multilineas, TRM, TRRM utilizando el de-embedding directo y el de-embedding
clasico en la extraccion de los elementos parasitos e intrinsecos de transistores GaN en
oblea

Los elementos parasitos e intrinsecos de los transistores GaN en oblea son extraidos de
mediciones de parametros S. En la practica los pardmetros S de los DBP, se miden con el
ARV, y se corrigen ya sea con el mismo ARV o por software de calibracion especializados
(NISCAL, 1999 y WINCAL, 2007) utilizando las técnicas de calibracion clasicas (TRL,
TRM, TRRM). Todas estas técnicas de calibracion corrigen los errores del ARV con los
planos de referencia en el centro del Thru. Posteriormente, ya sea utilizando la constante de
propagacion o un modelo del Thru, los planos se mueven hasta el final de las puntas de
prueba. Obviamente para poder obtener una extraccidon correcta de los pardmetros S del
DBP, los planos de referencia deben desplazarse exactamente hasta el final de las puntas de
prueba. Para mover los planos de referencia se necesita conocer con exactitud la longitud de
la linea de referencia tomdndose esta como la distancia que existe entre las puntas de
contacto, por lo que la longitud eléctrica de los planos de referencia depende de la posicion
de las puntas en la linea. Es importante sefialar que el considerar la linea de referencia como
ideal o no desplazar los planos de referencia hacia el plano de las puntas de prueba de
manera correcta, podria tener un impacto negativo en la extraccion de los elementos del
circuito eléctrico equivalente de los transistores en oblea. Por ello en Reynoso-Herndndez et
al. (2006) se presentan los elementos pardsitos e intrinseco de transistores PHEMT’s
extraidos de mediciones de pardmetros S corregidos con la técnica de calibracion TRM
clasica y la técnica TRM propuesta por Reynoso-Hernandez (2004) en la cual se utilizaron
lineas de referencia de diferente longitud, demostrando que la técnica de calibracion TRM
clasica sobrestima las inductancias parasitas. Ahora, en esta seccion se va a investigar el
impacto que tienen las diferentes técnicas de calibracion en la extraccion de los elementos
parasitos e intrinsecos de los transistores GaN en oblea, las cuales estan implementadas en
paquetes de software comerciales como el de la NIST (NISTCAL, 1999) y el de Cascade
(WINCAL, 2007) que utilizan el de-embedding clasico (En estas técnicas se necesita



81

conocer exactamente la longitud del Thru para poder desplazar los planos de referencia al
plano de las puntas de prueba) y el software desarrollado en esta tesis LIMCAL que utiliza

el de-embedding directo (LIMCAL también puede utilizar el de-embedding clasico).

V.3.1 Comparacion de las diferentes técnicas de calibracion
a) Medicion de los parametros S del DBP

Primero se midieron en el ARV sin calibrar (raw data) los pardmetros S de los estandares de
calibracion (Picoprobe/GGB modelo CS-5) junto con los pardmetros S del DBP en el rango
de frecuencias de 0.045 a 50 GHz con un overlap de las puntas de prueba de 85 micras.
Después se removieron los errores de conmutacion de los parametros S medidos.
Posteriormente  utilizando los parametros S de los estdndares de calibracion se
implementaron las técnicas de calibracion TRL, TRM y TRRM con los diferentes paquetes
de software de calibracion NISTCAL y WINCAL que utilizan el de-embedding clasico y
LIMCAL que utiliza el de-embedding directo instalados en una computadora externa. Y con
estas mismas técnicas se corrigieron los parametros S del DBP. Cabe sefialar que en los
software de calibracion que utiliza el de-embedding clasico, se corrigieron dos veces los
parametros S del DBP. En la primera ocasion se desprecio el overlap de las puntas de prueba
desplazando el plano de referencia hasta el final del Thru y en la segunda se tom6 en cuenta
el overlap de las puntas de prueba, el cual se midi6é con el método propuesto en el capitulo
IV, (este overlap fue de 85 micras), con el fin de observar el efecto que produce el mal
desplazamiento de las puntas de prueba en los elementos del circuito equivalente del

transistor.

b) Determinacion de los elementos pardasitos

El circuito equivalente utilizado para modelar el transistor GaN se presenta en la figura 40
Las resistencias parasitas (Ry, Ry, y Rs) y las inductancias (L,, L4, y Ls) se calculan
utilizando la técnicas del cold-FET ( Zarate de Landa, et al, 2007). Esta técnica se basa en
los parametros Z calculados de los parametros S medidos a muy bajas corrientes de c.d.
aplicada a la compuerta bajo las siguientes condiciones Vpg = abierto y 0<Vgs<Vyi (Vi =

built-in voltage). La capacitancias parasitas se obtienen a partir de los parametros Y
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calculados de mediciones de parametros S del cold-FET en inverso. Vgs<Vp<0; Vps=0 (G.

Dambrine, et al, 1988). Para poder comprobar la utilidad de las técnicas de calibracién que

utilizan el de-embedding directo, al no necesitar la longitud de la linea de referencia para

corregir los pardmetros S del DBP, en las Tablas VI, VII y VII se muestran los valores de las

elementos parasitos extraidos del transistor GaN con las diferentes técnicas de calibracion

implementadas con los diferentes software de calibracion, considerando y sin tomar en

cuenta el overlap de la linea de referencia.

Tabla V. Capacitancias pardsitas del transistor GaN

Figura 40. Circuito equivalente de un transistor GaN.
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Crq (fF)
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 6.09 12.62 Cascade 6.10 12.40 NISTCAL 6.08 12.33
LIMCAL 6.07 6.07 LIMCAL 6.05 6.05 LIMCAL 6.07 6.05

LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 17.10 22.60 Cascade 17.12 23.82 NISTCAL 17.11 24.05
LIMCAL 17.08 17.08 LIMCAL 17.11 17.11 LIMCAL 17.11 17.11




Tabla VI. Inductancias parasitas del transistor GaN

Ls (pH)
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 9.01 10.01 Cascade 9.01 11.90 NISTCAL 9.0 9.54
LIMCAL 9.01 9.01 LIMCAL 9.00 9.00 LIMCAL 9.0 9.0

LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 63.58 75.37 Cascade 63.60 86.78 NISTCAL 63.59 81.2
LIMCAL | 63.60 63.60 LIMCAL | 63.60 63.60 LIMCAL 63.59 63.59
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 56.12 64.50 Cascade 56.11 71.70 NISTCAL 56.12 71.8
LIMCAL | 56.12 56.12 LIMCAL | 56.12 56.12 LIMCAL 56.12 56.12

Tabla VII. Resistencias parasitas del transistor GaN

LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 7.16 7.10 Cascade 7.16 7.10 NISTCAL 7.16 7.1

LIMCAL 7.17 7.17 LIMCAL 7.17 7.17 LIMCAL 7.16 7.16
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Rp (©)
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 13.21 13.28 Cascade 13.19 13.28 NISTCAL 13.21 13.2
LIMCAL 13.20 13.20 LIMCAL | 13.20 13.20 LIMCAL 13.20 13.20
Rs (Q)
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 0.57 0.516 Cascade 0.57 0.58 NISTCAL .56 .53
LIMCAL 0.57 0.57 LIMCAL 0.57 0.57 LIMCAL .56 .56

En las Tablas V y VI se muestran la capacitancia e inductancias parasitas del transistor GaN.
Observando que cuando no se corrige el desplazamiento de las puntas de prueba de manera
correcta, los valores de las capacitancias e inductancias de los paquetes de software
comerciales difieren considerablemente con los de LIMCAL, en cambio cuando a los
software comerciales se introducen el overlap correcto el valor de la capacitancia e
inductancias son muy similares a las extraidas con el software LIMCAL, con la tUnica
diferencia que a este software no se le necesita corregir el overlap ya que el mismo
algoritmo del de-embedding directo lo hace de manera automatica. Cabe sefialar que a la
técnica TRL se le corrigio su impedancia utilizando el método de Williams y Marks (1993).
Al contrario de las capacitancias e inductancias pardsitas los valores de las resistencias
parésitas extraidas del transistor GaN son independientes de la técnica de calibracion, asi
como del de-embedding que se utilice tal y como se muestra en la Tabla VII. Con estos
resultados se puede demostrar que los elementos pardsitos son dependientes del
desplazamiento de los planos de referencia, por lo que el de-embedding directo es ideal para
la extraccion de estos elementos, ya que desplaza los planos de referencia de manera

automatica en el proceso de calibracion para corregir los parametros S del DBP.




¢) Determinacion de los elementos parasitos
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Una vez calculados todos los elementos parasitos, se procede a calcular los elementos

intrinsicos (Cgs, Cgd, Ri, Cys, Rds, gm). Los elementos intrinsecos son extraidos de acuerdo al

método reportado en Berroth y Bosh (1990). Los elementos intrinsecos extraidos del circuito

eléctrico equivalente se muestran en la Tabla VIII.

Una mala extraccion de los valores extrinsecos en los transistores provocard una dispersion

en los valores intrinsecos del transistor tal y como se muestra en la figura 41. Debido a que

los elementos intrinsecos se extraen a frecuencias por debajo de los 10GHz los valores se

mantienen independientes de la técnica de calibracion o del tipo de de-embedding.

Tabla VIII. Elementos intrinsecos del transistor GaN

Cas (fF)
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 288.5 288.5 Cascade 290 290 NISTCAL 288 288
LIMCAL | 288.7 288.7 LIMCAL | 288.5 288.5 LIMCAL 288 288
Cap (fF)
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 25.6 25.6 Cascade 25.6 25.7 NISTCAL 25.5 25.5
LIMCAL 25.6 25.6 LIMCAL 25.5 25.5 LIMCAL 25.5 25.5
Cps (fF)
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 4.75 4.75 Cascade 4.80 4.80 NISTCAL 4.80 4.80
LIMCAL 475 4.75 LIMCAL 4.80 4.80 LIMCAL 4.80 4.80
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Gu (mS)
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 31.06 31.10 Cascade 31.03 31.03 NISTCAL 31.06 31.06
LIMCAL | 31.05 31.05 LIMCAL | 31.03 31.03 LIMCAL 31.06 31.06
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 0.84 0.83 Cascade 0.84 0.85 NISTCAL 0.84 0.84
LIMCAL 0.84 0.84 LIMCAL 0.84 0.84 LIMCAL 0.84 0.84
R; ()
LRM Overlap | Overlap LRRM | Overlap | Overlap LRL Overlap | Overlap
85um Oum 85um Oum 85um Oum
Cascade 10.02 10.02 Cascade 10.04 71.70 NISTCAL 10.02 10.02
LIMCAL 10.05 10.05 LIMCAL 10.05 10.05 LIMCAL 10.02 10.02
RLN i o 80
— ist averlap corregido —E I =
800} | LB R lumoveriap 0 i g:%éé% o
o t;m 8ascade overlap carregido 50t | — LRM Cascade overlap coregido
- ascade Oum overlap J —— LRM Cascade Oum overlap
LRM CICESE . ; LRM CICESE
— LRRM Cascade overlap corregido = | RRM Cascade overlap corregido
@ 600 LRRM Cascade Oum overtap @ —— LREM Cascade Oum overlap
o LRRM CICESE 0 LRRM CICESE
[} [a]
&) ($)
400+ 30
200 1 20 30 40 50 0 20 30 40 50
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)
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Figura 41. Elementos intrinsecos del transistor GaN, a) Cgs, b)Cgp, ¢) Gm y d) Gps.

En la figura 41 se muestran los elementos intrinsecos del transistor, en donde se muestra
claramente la dispersion que existe de los elementos intrinsecos del transistor cuando no se
toma correctamente el overlap. Y al contrario cuando se toma correctamente el overlap o se
calibra con el de-embedding directo los elementos intrinsecos presentan una menor
dispersion en altas frecuencias, por lo que queda comprobada la eficiencia del de-embedding

directo al no necesitar las longitudes de las lineas.

V.4 El software LIMCAL

En esta seccion se presenta el software LIMCAL, el cual se utiliza para corregir los
pardmetros de dispersion de dispositivos montados en diferentes bases de pruebas,
utilizando las técnicas de calibracion como la SOLT, TAR, TRM, TRRM, TRL de manera
clasica y utilizando el de-embedding directo ( Reynoso e Inzunza, 2001). Es importante
sefialar, que el de-embedding directo es particularmente atractivo para corregir los
parametros S de los DBP, dado que para aplicar éste no se requiere conocer las longitudes
fisicas de las lineas utilizadas como estindares de calibracién, ni la constante de
propagacion (eso es aplicable solo si la impedancia de referencia es la impedancia del Thru
o de la carga). Lo anterior permite reducir la incertidumbre en el célculo de las cajas de error

provocados por las longitudes de las lineas, en particular cuando se trata de dispositivos
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coplanares ya que se deben desplazar los planos de referencia. Ademas, en el de-embedding

directo so6lo es necesario el conocimiento parcial de los términos de error de un puerto del

analizador de redes dado que los otros términos estan autodeterminados.

V.4.1 Estructura del Software LIMCAL

En la figura 42 se presenta la ventana principal de LIMCAL que controla la presentacion de

los menus y ventanas. Cuenta con 5 botones principales, los cuales siempre se encuentran

visibles y son con los que el usuario puede interactuar para configurar el equipo, adquirir

datos, calibrar, o bien leer datos previamente almacenados y graficarlos. En la siguiente

seccion se explicaran de manera resumida la funcion de cada uno de los botones del

programa.

a) Configurar

La opcién configurar

LIMCAL

Configurar  Calibracion  Adquisicion de Datos  Leer  Graficar  Limpiar  Ayuda

Configurar |

Calibracion |

Adquisicion de Datos |

Leer |

Graficar |

Eox

permite al usuario

Figura 42. Ventana principal de LIMCAL.

configurar los equipos de medicion, medir

pardmetros S del ARV y medir caracteristicas en c.d. La figura 43 muestra la ventana de la

opcidn configurar en la cual se muestran las diferentes funciones que se pueden realizar.

Adquisicion de Datos Qlil@

Aceptar  Configurar  Medir DT Medir S par  Cancel

Figura 43. Ventana de configurar.
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b) Calibracion

La opcion calibracion es la mas importante del programa ya que muestra las diferentes
técnicas de calibracion disponibles en LIMCAL. Al seleccionar cualquiera de ellas se tiene
la opcion de corregir los pardmetros de dispersion utilizando la técnica de calibracion clasica
o la que utiliza el de-embedding directo, asi como medir u omitir el aislamiento, corregir los
errores de conmutacion, leer los parametros de dispersion de un archivo o medirlos
directamente del analizador de redes. La figura 44 muestra la ventana de la técnica de
calibracion TRL con todas las opciones disponibles, para calibrar el ARV y corregir los

pardmetros S del DBP.

| Calibracion o
Aceptar  Tipo Tecnica  TipoKit  Errores de Swicheo  Aislamiento  Cancelar
Tipa Tecnica Tipo Kit Erores de Swicheo
¥ TRL/LRL general C X
5 oplanar - '
[ TRLARL clasica | Corregir betodo T
Tino Reflect Aislamiento + Coregir Metada 2
CORRIGE ERRORES DE U " Abjerto " Medir Aislamiento L tonConecsion
+ Carto * Omitir Aislamiento Configurar
edir Estandar Leer_ tedi
Thru | D:\Programas_CALIBRACIONLmeal_Wi\Coplanar_picoprol | (* i
Reflect | D:\Programas_CALIBRACIONLmeal_Wi\Coplanar_picoprol | (* i
Carga | o g
Linea 1 | D:\Programas_CALIBRACIONLmeal_Wi\Coplanar_picoprol | (* i
Linea 2 | D:\Programas_CALIBRACIONILImeal_1hCoplanar_picoprol | o -
Linea 3 | D:\Programas_CALIBRACIONLmeal_v1WCoplanar_picoprol | {+ e
Linea 4 | oo
Linea5 || LI
|Dispositivo a Calibrar (DUT} Calibrar
fal Directorio de los Datos Calibrados
Medicion b anual
Medicion un Punto de Polarizacion |
Medicion Multiuntos de Polarizacion

Figura 44. Ventanas de calibracion del software LIMCAL.

c) Leer
Este menu se utiliza para la lectura de datos ya sea estaticos (con extensiones .txt, cit y .div),

Dinamicos (con extension .s2p y .cit) o Intrinsecos (con extension .txt y cit),

Im Graficar Ll

Dinarmicaos

Intrinsecas

Figura 45. Ment para lectura de datos.
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d) Graficar
Este menu permite el graficado de datos Estaticos (con extensiones .txt, cit y div),

Dindmicos (con extension .s2p y cit) e Intrinseco (con extension .txt y cit) leidos

anteriormente con el ment Leer Datos.

Estaticos

! Dinarnicos
Intrinsecos

Figura 46. Ment para graficar datos.
En general estos son los botones principales del software LIMCAL el cual se desarrolld en
paralelo con este trabajo de investigacion como una herramienta de validacion. En €l se
encuentran todos los algoritmos desarrollados en este trabajo y algunos otros que se han
desarrollado a lo largo de los afios en el CICESE. Este programa no s6lo cuenta con
algoritmos de calibracion sino también dentro de €l se encuentran algoritmos de modelado
lineal y no lineal, los cuales han sido bastante ttiles en trabajos de tesis relacionadas a estos
temas, asi como ha servido de apoyo a estudiantes para realizar sus practicas de mediciones
en el laboratorio. El uso de este software ha disminuido considerablemente las horas de
laboratorio al hacer la adquisicion, la calibracion y el modelado de transistores de manera

automatica.

V. 5 Resumen del capitulo

En este capitulo se presentd por primera vez un nuevo método para determinar el cambio de
fase incremental A@ de un desfasador coaxial. La ventaja principal de este método es que
no se necesita calibrar el ARV. Los parametros extraidos con el nuevo método se
compararon con el clasico (medicion del Sy; del ARV) y se observd que ambos métodos
proporcionan resultados similares, comprobandose la utilidad del método. Posteriormente en
este mismo capitulo se presentd la técnica TRL multilineas desarrollada en este trabajo,
pero ahora utilizando un desfasador como estandar de calibracion. La utilizacién de un
desfasador como estandar de calibracion permite sintetizar numerosas lineas coaxiales para
poder cubrir un ancho de banda amplio. Los resultados de esta técnica fueron comparados

con las técnicas TRM y SOLT, observando que para dispositivos con altas pérdidas la nueva
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técnica tenia el mismo desempefio que las otras dos. Pero para dispositivos con pocas
pérdidas se ha observado un pobre rendimiento de la técnica. Este desempefio negativo que
se presenta en el desfasador se debe a las pérdidas y al desacoplamiento que presenta este
dispositivo, haciendo que esta técnica tenga un pobre desempefio cuando se calibran
dispositivos de bajas pérdidas. Se presentaron los elementos del circuito eléctrico
equivalente de un transistor GaN extraidos de los pardmetros S corregidos con las técnicas
de calibracion TRL multilineas, TRM y TRRM, utilizando dos tipos de de-embedding el
clasico y el directo. Observando que las inductancias y capacitancias parasitas son sobre
estimadas cuando se calibran con las técnicas cldsicas al no desplazar los planos de
referencia exactamente al plano de las puntas de prueba. En cambio las técnicas que
utilizan el de-embedding directo, los elementos pardsitos no tienen variaciones
considerables. Al contrario de los elementos parasitos, los valores de los elementos
intrinsecos no variaron cuando se calibraron los parametros S con las diferentes técnicas de
calibracion y diferentes filosofias de de-embedding. Esto se debe a que la extraccion de los
elementos se hace a baja frecuencia, sin embargo en las graficas se observo que cuando no
se desplazan correctamente los planos de referencia, los elementos intrinsecos corregidos
con las técnicas cldsicas dispersan a altas frecuencias. Por lo que nuestra investigacion
demuestra que la longitud del Thru juega un papel importante en la extraccion de los
elementos del circuito equivalente de los transistores GaN demostrandose que las técnicas
del de-embedding directo superan en desempefio a las clésicas, debido a que estas no sobre
estiman el desplazamiento de los planos de referencia, porque cuando se utiliza este de-
embedding la calibracion se hace directamente en el plano de las puntas de prueba. Por
ultimo se presento el software LIMCAL para calibrar el ARV. Para calibrar los parametros S
de dispositivos de dos puertos, el software utiliza diversas técnicas de calibracion las cuales
se pueden implementar utilizando la filosofia clasica y las propuestas de este trabajo de tesis

o las desarrolladas en el CICESE.
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Capitulo VI

V1. Conclusiones generales

V1.1 Conclusiones
Se presentd una nueva teoria de la técnica TRL multilineas y fue comparada con la técnica
TRL multilineas de la NIST. Como resultado de esta comparacion y de acuerdo a los
resultados experimentales presentados en la seccion IV.5 se concluye que ambas
calibraciones son consistentes una con otra.
Cuando la impedancia de referencia en la calibracion es igual a la impedancia de la linea la
nueva teoria de la técnica TRL puede ser implementada sin el previo conocimiento de la
constante de propagacion o las longitudes de las lineas. Por ello, la nueva técnica de
calibracion tiene las siguientes ventajas:
a) es compatible con cualquier substrato comercial,
b) cualquier linea de impedancia y longitud desconocida pero usada en la calibracién
puede usarse como linea de referencia,
c) es bastante tutil cuando las longitudes de las lineas son desconocidas (el caso del
cambiador de fase “phase shifter”).
Ademas, cuando la impedancia de referencia en la calibracién ha sido establecida a la

impedancia del sistema, la impedancia caracteristica de la linea debe conocerse.

Basandose en la teoria propuesta se calculd la constante de propagacion de una manera
sencilla y se obtuvo la longitud del Thru en dispositivos coplanares (considerando esta como
la distancia entre los puntos de contacto de las puntas), para poder desplazar de manera
correcta los planos de referencia al plano de las puntas de prueba y no sobreestimarlos. Este
método es bastante util cuando se estan utilizando programas de software comerciales (ya
que a estos se les introduce la longitud del Thru para desplazar los planos de referencia).
Con esto demostrd que la técnica TRL multilineas desarrollada arroja resultados similares
que la técnica TRL multilineas de la NIST, siempre y cuando en ésta se tome en cuenta

correctamente el desplazamiento de los planos de referencia. Al no necesitar la técnica
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TRL multilineas la longitud del Thru los planos de referencia se desplazan con mayor

exactitud disminuyendo errores en la fase de los pardmetros de reflexion.

En este trabajo de tesis se presentd por primera vez la técnica de calibracion L-L en dos
niveles la cual solo utiliza dos lineas uniformes de diferente longitud y de igual impedancia
(pero arbitraria) y asume que las transiciones donde el DBP y las lineas estan insertadas son
idénticas, simétricas y reciprocas. Esta nueva técnica toma en cuenta la dispersion, la
impedancia y las pérdidas de las lineas. Ademas de ser una excelente técnica alternativa para
caracterizar cualquier DBP insertado en bases de pruebas con transiciones idénticas,
simétricas y reciprocas, ésta nueva técnica de calibracion supera el problema de
indeterminacion de las ecuaciones exhibido por la técnica de calibracion TRL. El desarrollo
de esta nueva técnica se basa en un novedoso método para el calculo de la impedancia
caracteristica Z; y de la constante de propagacion de lineas insertadas en conectores
coaxiales. Para validar la técnica L-L en dos niveles se corrigieron los parametros S de dos
transistores: el primero fue un transistor FET montado en transiciones coplanar microcinta,
y el segundo un transistor de GaN montado en transiciones coaxial microcinta utilizando la
técnica L-L en dos niveles propuesta y la técnica TRL clasica con el fin de comparar el
desempefio de ambas técnicas. En altas frecuencias se observdé que el comportamiento de
ambas técnicas era muy similar mientras que en bajas frecuencias la técnica TRL clasica
tenia algunos problemas. Esto es debido a que sus ecuaciones no estan bien definidas a estas
frecuencias, por lo que la técnica L-L en dos niveles es ideal para calibrar dispositivos con
transiciones y dispositivos en los cuales se necesita tener su comportamiento a muy baja
frecuencia, en donde se lleva a cabo la extraccion de los elementos parasitos de los

transistores.

Con el fin de hacer una buena caracterizaciéon de los desfasadores, en este trabajo se
presentd un nuevo método para determinar el cambio de fase incremental A@ de un
desfasador coaxial. La ventaja principal del método propuesto es que no se requiere una
calibracion previa del ARV. El método permite caracterizar desfasadores con conectores

macho-hembra y hembra-hembra. Debido a que las expresiones utilizadas para modelar el
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desfasador son tecnologicamente independientes, este nuevo método puede ser extendido
para caracterizar otras tecnologias de desfasadores; por ejemplo, desfasadores basados en

tecnologia MEMS.

La nueva técnica TRL multilineas fue implementada utilizando un desfasador. Las lineas
utilizadas en la nueva técnica TRL multilineas son lineas artificiales sintetizadas por el
desfasador. La utilizacion de un desfasador ofrece la posibilidad de sintetizar numerosas
lineas de longitudes eléctricas diferentes, utilizadas para calibrar el ARV en un ancho de
banda grande. Para validar los resultados, se corrigieron los parametros S de una linea
reflectora, un “stub” en corto y dos atenuadores: uno de 40dB y otro de 20dB, utilizando las
técnicas de calibracion SOLT, TRM vy la nueva técnica TRL multilineas, en la cual se utilizd
un desfasador como estandar. Observando que para dispositivos con altas pérdidas las tres
técnicas de calibracion arrojaban resultados similares, mientras que para dispositivos con
menores pérdidas, como es el caso del atenuador de 20dB, la técnica TRL multilineas
implementada con el desfasador presentaba un desempefio pobre en comparacién con las
otras dos. Esto se debe a que las imperfecciones del desfasador como las pérdidas y el
desacoplamiento hacen que disminuya su desempefio, aun asi la técnica TRL multilineas
implementada con un desfasador arrojo6 resultados aceptables. Los resultados de esta técnica
pueden ser mejorables al implementar desfasadores de mejor calidad. Conocer con exactitud
la longitud de las lineas sintetizadas por el desfasador es casi imposible, por lo que la
técnica de la NIST es muy poco probable que se pueda implementar utilizando un

desfasador.

Se extrajeron los parametros del circuito eléctrico equivalente de un transistor GaN de
los parametros S corregidos con las diferentes técnicas de calibracion estudiadas y las
dos filosofias de de-embedding: el clésico y el directo, observando que las inductancias y
capacitancias parasitas se sobre-estiman cuando no se desplazan correctamente los planos
de referencia en las técnicas clésicas. En cambio, en las técnicas que utilizan el de-
embedding directo, los elementos parasitos como las inductancias y capacitancias

permanecieron constantes. Esto se debe a que en este tipo de de-embeding las técnicas de
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calibracion corrigen los pardmetros S exactamente en el plano de las puntas de prueba. Al
contrario de los elementos parasitos, los elementos intrinsecos del transistor fueron
independientes del tipo de de-embedding y de la técnica de calibracion utilizada. Esto se
debe a que la mala extraccion de los elementos parasitos solo se ve reflejada en los
elementos intrinsecos en altas frecuencias. Este efecto se puede ver directamente en las
graficas presentadas en el capitulo V. Por lo que la utilidad del método del de-embedding

directo queda demostrada.

Se desarrollo el software LIMCAL para calibrar analizadores de redes vectoriales, en el

cual estan implementadas las técnicas de calibracion LRL, LRM, LRRM, SOLT, TAR,
RSOLT vy las dos filosofias de de-embedding: el clasico y el de-embedding directo. La
ventaja sobre otros paquetes comerciales es que LIMCAL tiene la opcion de utilizar el de-
embedding directo para la correccion de errores de dispositivos montados en diferentes
bases de pruebas, en el cual no se necesitan conocer las longitudes fisicas de las lineas,
utilizadas como estdndares, ni el conocimiento de la constante de propagacion,
eliminando directamente los errores aleatorios generados por la posicion de las puntas y
por el desplazamiento de los planos de referencia. Utilizando las mismas medidas de los
estandares, LIMCAL permite comparar las diferentes técnicas de calibraciéon de una
manera mas objetiva, dado que no existen los errores de repetividad asociados al conectar y
desconectar los estandares. Gracias a su ambiente amigable y alas numerosas librerias
tanto de estandares como de elementos pasivos y activos LIMCAL puede utilizarse con

fines educativos.

V1.2 Aportaciones

Se desarrolld una nueva teoria de la técnica TRL multilineas y se compar6d con la ya
existente TRL multilineas de la NIST. Esta nueva técnica de calibracion es diferente de la
TRL multilineas de la NIST en el procedimiento para calcular los valores optimos de las
constantes de calibracion, en el procedimiento para establecer el plano de referencia y en el

procedimiento para establecer la impedancia de referencia.
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Basandose en la teoria propuesta, se desarrollé un nuevo método para conocer la longitud
real del Thru cuando se utilizan dispositivos coplanares y asi poder establecer de manera

correcta los planos de referencia en la calibracion.

Se desarrolld la técnica de calibracion L-L en dos niveles, la cual solo utiliza dos lineas para
corregir los parametros S de dispositivos insertados en transiciones. Esta técnica se basa en
un método confiable para calcular la impedancia caracteristica de la linea y la constante de

propagacion

Se implement6 la nueva teoria TRL utilizando un cambiador de fase “phase shifter”.

Se desarrolld un software de calibracion en el cual se implementaron todas las técnicas

de calibracion comerciales, utilizando el de-embedding directo y el cldsico

V1.3 Trabajos a futuro

Mejorar la adaptacion del cambiador de fase para aumentar la calidad de la calibracion TRL
multilineas.

Mejorar las bases de pruebas para obtener calibraciones con mayor exactitud.

Estudiar los errores de incertidumbre de las técnicas de calibracion utilizando métodos

estadisticos como Monte Carlo.

Estudiar las técnicas de calibracion con dos estandares L-L en tecnologia Coplanar y

microcinta.
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