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DISENO Y CONSTRUCCION DE UN AMPLIFICADOR DE BAJO RUIDO Y ALTA GANANCIA CON
APLICACION EN SISTEMAS DE COMUNICACIONES PUNTO A PUNTO A 38 GHz

Resumen aprobado por:

Dr. José Luis Medina Monroy
Director de Tesis

Los sistemas de comunicaciones inaldmbricas punto a punto y punto - multipunto que
operan a frecuencias con longitudes de onda milimétricas, han sido un tema de investigacion
con el propdsito de conseguir anchos de banda muy grandes vy transmitir mayor cantidad de
informacion a velocidades elevadas. Al disminuir la figura de ruido en los sistemas receptores,
se puede disminuir la potencia de transmisiéon, disminuyendo la contaminacion
electromagnética, el tamaiio de las antenas v el consumo de energia, y aumentando el alcance
del enlace.

En el presente trabajo, se propone una metodologia para disefiar y construir un
amplificador de bajo ruido y alta ganancia con aplicacion en enlaces terrestres de punto a
punto que operan en la banda de 36 a 40 GHz. El amplificador desarrollado consiste de dos
etapas, en donde la primera etapa se realiza mediante un amplificador hibrido disefiado para
lograr el ruido minimo, y como segunda etapa un amplificador monolitico MMIC de alta
ganancia, que permite reducir el tamafo, costo y facilitar el proceso de ensamble. El
amplificador de bajo ruido disefiado utiliza un transistor HEMT y un substrato de bajo costo,
sobre el cual se realizan las redes de acoplamiento y de alimentacion empleando tecnologia de
microcinta, y utilizando transiciones coplanar -microcinta para su caracterizaciéon. Se proponen
estructuras de bloqueadores de DC y de RF de bajas pérdidas y se disefian las redes de
acoplamiento para cumplir con las especificaciones de disefio. El amplificador de bajo ruido vy
alta ganancia desarrollado, mostré una ganancia mayor a 20dB de 31GHz a 40 GHz, con una
figura de ruido menor a 3.6dB de 35GHz a 40 GHz.

Palabras Clave: Amplificador, bajo ruido, multietapa, alta ganancia, microondas, ondas
milimétricas.



ABSTRACT of the thesis presented by Adrian Arturo Contreras Lizarraga as a partial
requirement to obtain the MASTER OF SCIENCE degree in ELECTRONICS AND
TELECOMMUNICATIONS with orientation in HIGH FREQUENCY. Ensenada, Baja California,
México. January 20089.

DESIGN AND FABRICATION OF A LOW NOISE AND HIGH GAIN AMPLIFIER WITH APPLICATIONS
IN 38 GHz POINT TO POINT COMMUNICATION SYSTEMS

Point to point and point to multipoint wireless communication systems operating at
millimeter wave frequencies, have been a subject of present research interest. These systems
have the objective to get very wide bandwidths, as well as transmit large amounts of
information at very high speeds. When the receiver's noise figure is diminished, it can be
possible to transmit with less power, reducing the electromagnetic contamination, antenna
size, power consumption, and increase the distance of the link.

In the present work, a design and fabrication methodology of low noise and high gain
amplifiers, with application in point to point communication systems operating in the frequency
band of 36 GHz to 40 GHz, is proposed. The developed amplifier consists of two stages, where
the first stage is realized by means of a hybrid amplifier designed to obtain the minimum noise
figure, whereas the second stage was made using a high gain monolithic amplifier MMIC, that
allows to reduce the size, cost and facilitating assembly process. The designed low noise
amplifier, uses a HEMT transistor and a low cost substrate, on which the matching and bias
networks are realized using microstrip technology, as well as coplanar waveguide to microstrip
transitions for its characterization. Low loss DC block and RF block structures were proposed,
and the matching networks are designed to satisfy the design specifications. The low noise
and high gain amplifier showed more than 20 dB gain from 31 to 40 GHz, with a noise figure
below 3.6 dB from 35 to 40 GHz.

Key Words: Amplifier, low noise, high gain, microwaves, millimeter waves.
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Capitulo |

Introduccién

La demanda de sistemas de comunicaciones inaldmbricos de gran ancho de banda ha
tenido como respuesta el desarrollo de sistemas que operan en la banda milimétrica. En la
actualidad, muchas de las aplicaciones donde se requiere manejar una gran cantidad de datos vy
mayores anchos de banda, se ubican en la region de 30 a 60 GHz del espectro
electromagnético. Algunas de las aplicaciones de esta banda son: comunicaciones punto a
punto, punto-multipunto, investigacion espacial (radidometros) y WLAN (60 GHz), entre otras. En
la Figura 1 se muestran algunas de las aplicaciones dentro de la banda de frecuencias de
interés (36-40 GHz). Se puede apreciar que aparte de la investigacion espacial y satelital, se
tienen aplicaciones terrestres de servicio fijo y movil. En México, la banda de 38 GHz se utiliza

para comunicaciones punto a punto y punto a multipunto principalmente.

36.00

3r.oo
Ancho de banda

39.50

40.50

Figura 1. Aplicaciones de la banda de 36 a 40 GHz.

En otros paises, se han desarrollado sistemas para comunicaciones inter-satelitales a
38 GHz (Shigaki M., et al, 1992) v sistemas de radiometria que operan a 38 GHz (Aja Abelan
et al, 2006) y 44 GHz (Aja Abelan et al, 2005).



Un canal de un sistema de comunicacién que opera a la frecuencia de 38 GHz tiene una
capacidad de manejar hasta 155 Mbps. Por lo anterior, los sistemas punto-punto/multipunto
que operan a 38 GHz representan una buena opcidn para interconectar usuarios a una red de
banda ancha de manera inaldmbrica, en vez de enlaces mediante fibra dptica. Los beneficios de

este tipo de sistemas es el bajo costo y se pueden desplegar de una manera rapida.

En la mayoria de los sistemas de comunicaciones inaldmbricas se utiliza un receptor
como el que se muestra en la Figura 2. Un componente primordial de este subsistema es el
Amplificador de Bajo Ruido (ABR o LNA por sus siglas en ingles). €l ABR por lo regular es la
primera etapa de amplificacion del receptor, el cual es indispensable para amplificar las sefales
débiles que capta la antena receptora. Una de las opciones para que el sistema receptor pueda

procesar sefales débiles de muy baja potencia, es disminuir la figura de ruido del ABR.

FPB Mezclador

Y—i—[>—:—%—- IF
1

e Oscilador

Figura 2. Receptor de microondas.

Para conseguir disminuir el ruido en los amplificadores, se han desarrollado dispositivos
de estado sélido como lo son los transistores de efecto de campo fabricados en arseniuro de
galio (GaAs) o en fosfuro de indio (InP). Asi como los transistores de alta movilidad electrénica
(HEMTSs) vy los del tipo pseudomdrfico (P-HEMTs) que ademads de tener un ruido reducido,
presentan caracteristicas de alta ganancia y son capaces de funcionar a frecuencias superiores
a los 200 GHz.



Ademas, se han realizado investigaciones tendientes a reducir las pérdidas de las redes
de acoplamiento y de alimentacion que constituyen a los amplificadores, las cuales contribuyen
de manera significativa a la figura de ruido de los mismos. Las investigaciones tendientes a
reducir las pérdidas, involucran el desarrollo de nuevos tipos de substratos v la investigacion
sobre redes de alimentacién y de acoplamiento con elementos bloqueadores de RF y DC de
muy bajas pérdidas. El presente trabajo trata sobre el disefio y construccién de un ABR de alta
ganancia con aplicacion a enlaces terrestres punto a punto, para su operacion en la banda de
36 a 40 GHz.

l.1. Antecedentes

Los desarrollos tecnoldgicos relacionados con ABR's que iniciaron a finales de la década
de los setentas, han progresado rdapidamente hasta el dia de hoy. Las nuevas tecnologias de
dispositivos activos para microondas han permitido desarrollar amplificadores de muy bajo
ruido. Actualmente la tecnologia monolitica (Microwave Monolithic Integrated Circuit- MMIC) es
la mas utilizada para la implementacion de amplificadores de microondas, debido a su tamafio
pequeno, alta confiabilidad y excelente repetitividad en los procesos de fabricacién. Los
amplificadores hibridos tienen varias limitaciones en el rango de frecuencias milimétricas,
siendo una de ellas, el tamafo de las redes pasivas que hacen que se generen efectos
parasitos dificiles de predecir. Esta es la razon principal por la que los circuitos hibridos solo se
destinan para implementar prototipos que operen por debajo de los 20 GHz. Sin embargo, si se
hace un andlisis electromagnético riguroso de las estructuras pasivas, es posible desarrollar

amplificadores hibridos en la banda milimétrica.

La historia en el ambito internacional referente a la evolucion de los ABR ha sido
cubierta ampliamente por Whelehan (2002). En México y particularmente en el CICESE, los
trabajos de tesis de Hernandez Balbuena (1999) vy Olvera Cervantes (2005) mencionan los
desarrollos en el ambito nacional e internacional referente a ABRs a temperatura ambiente y
criogénica respectivamente. Por esta razén, en este trabajo de tesis solo se hace referencia a
los ABR desarrollados recientemente que operan a temperatura ambiente y que emplean

transistores de alta movilidad electrénica (High Electron Mobility Transistor -HEMT).



Los primeros ABR hibridos de microondas basados en tecnologia HEMT, se
desarrollaron a principios de los 80s, a partir de que el Dr. Takashi Mimura desarrollo el primer
HEMT de AlGaAs/GaAs (Arseniuro de Aluminio- Galio / Arseniuro de Galio) en los laboratorios

de la compania Fujitsu en 1979 (Mimura, 2002).

Después del desarrollo del HEMT, fue posible sustituir los amplificadores paramétricos
que se utilizaban anteriormente en radidmetros y sistemas de comunicaciones sensitivos.
Ademads, gracias a los amplificadores con HEMT's, se desarrollaron sistemas de television via
satélite comerciales y enlaces punto a punto en la banda Ku (12-18 GHz), que emplean antenas

parabdlicas con un didmetro menor a un metro.

A la fecha existen diferentes variantes de transistores HEMT para aplicaciones de
pequeia y gran sefial. El transistor HEMT de AlGaAs/GaAs, ha sido sustituido en aplicaciones

comerciales de pequefia sefial por el pHEMT (HEMT pseudomorfico).

En la Tabla | se resumen algunos de los avances en ABR hibridos y monoliticos que
funcionan a temperatura ambiente y en la banda de 38 GHz, en los que se emplean
transistores tipo HEMT.

Tabla I. Amplificadores de bajo ruido a base de transistores HEMT desarrollados

recientemente.
Ancho de Figura de Ganancia NUm. de
Tecnologia banda (GHz) Ruido (dB) (dB) etapas Referencia
Hibrida - GaAs HEMT 36-40 2.2 6 1 Hernandez Balbuena, 1999
Monolitica - InP HEMT 30-40 3 30 4 Gough, R.G., 2000
Hibrida - InP HEMT 35-46 2 31 4 Pospieszalski et al, 2000
Monolitica - GaAs HEMT 40-44 2.2 18 2 B.. Jang et al, 2002
Hibrida - GaAs HEMT 38-48 2 15 3 Aja Abelan, 2006
Monolitica - InP HEMT 26-40 1.4 37 6 Yu-Lung Tang et al, 2006

En el CICESE se han desarrollado dos amplificadores hibridos para la banda de 36 a 40
GHz: el primero fue un preamplificador de bajo ruido de una etapa, en tecnologia de guia de

onda coplanar y transistores HEMT (Hernandez Balbuena, 1999). En el mismo afio se desarrollo




un amplificador de ganancia de dos etapas empleando las mismas tecnologias (Alvarez Guzman,
1999). En este Ultimo, se implementaron también las redes de alimentacién del amplificador
empleando capacitores interdigitados de cuatro elementos, que mostraron pérdidas por
insercion relativamente altas (0.8dB), limitando la ganancia del amplificador dentro de la banda

de 36 GHz a 40 GHz a un valor menor a 5 dB.

Actualmente existen varias compaiias que ofrecen ABRs en tecnologia monolitica
para la banda de 38 GHz, en la Tabla Il se muestran algunos modelos disponibles en el
mercado. Se puede observar que los fabricantes reportan figuras de ruido entre 20 dBy 3.5

dB, con ganancias entre 16y 22 dBy que el costo del MMIC oscila entre 20 y 40 ddlares.

Tabla Il. Amplificadores de bajo ruido disponibles en el mercado.

Compafiia y modelo Tecnologia Ancho de Figurade | Ganancia | Num.de Costo
Banda (GHz) | Ruido (dB) (dB) etapas | (Dodlares)
UMS CHAZ2394 GaAs HEMT 36 - 40 2.5 20 3 25
Hittite ALH376 GaAs HEMT 35-45 2 16 3 35
Northrop Grumman ALH310 GaAs pHEMT 37-42 35 22 3 38

Datos reportados por el fabricante.

Recientemente se han desarrollado ABR monoliticos que utilizan transistores bipolares
de heterounién a base de Silicio-Germanio - SiGe HBT vy transistores de efecto de campo de
Semiconductor Complementario de Oxido Metélico a base de silicio -CMOS- (Yao, T. et al, 2006,
2007). Actualmente, estos desarrollos representan el estado del arte y debido al bajo costo de
los materiales a base de silicio (Si) v su gran capacidad de integracion (CMOS), resultan ser
fuertes competidores de las tecnologias de semiconductores compuestos del grupo llI-V. El

estudio de estos dispositivos esta fuera del enfoque de este tema de tesis.




l.2. Planteamiento del problema.

En las frecuencias cuya longitud de onda es del orden de milimetros (30GHz - 300GHz),
las pérdidas de las redes pasivas de un amplificador (transiciones, redes de alimentacion y de
adaptacion) pueden degradar considerablemente la ganancia y la figura de ruido de los
amplificadores (Alvarez Guzman, 1999). Aunque se utilicen substratos de muy bajas pérdidas,
el tipo de linea de transmisién vy la topologia de las estructuras de las redes de alimentacion
son determinantes en el desemperio del amplificador. La selecciéon del tipo de linea de
transmisidon y el substrato correcto es un paso importante en el disefio de circuitos de
microondas.

En la actualidad, existen substratos de bajas pérdidas mucho mas econdmicos que
aquellos utilizados tradicionalmente para implementar circuitos de microondas (ej. Alimina).
Ademads, el proceso de manufactura de circuitos de microondas empleando substratos de bajo
costo resulta mucho mas conveniente desde el punto de vista econdmico.

En este trabajo de tesis se investiga sobre diferentes alternativas para realizar
elementos bloqueadores de DC y de RF, que permitan obtener redes de alimentacion con
pérdidas muy bajas y que se puedan incluir en los circuitos v redes de acoplamiento que

constituyen al amplificador de bajo ruido y de alta ganancia para la banda de 36 GHz a 40 GHz.

.3. Objetivos.

El objetivo principal de este trabajo de tesis, es establecer una metodologia de diseio
de ABRs, con alta ganancia y bajo costo, que operen a frecuencias con longitudes de onda

milimétricas.

Los objetivos particulares de este trabajo son los siguientes:



-Disefar y construir un amplificador de bajo ruido y de alta ganancia, para la banda de
36 a 40 GHz, con aplicacién a sistemas de comunicaciones inaldmbricas punto a punto y
punto-multipunto.

-Investigar estructuras de elementos bloqueadores de DC vy topologias de bloqueadores
de RF que permitan obtener bajas pérdidas y buen acoplamiento en sus puertos.

-Disenar redes de alimentacién y de acoplamiento simples y con bajas pérdidas, para no
degradar la figura de ruido del amplificador.

-Reducir el costo del amplificador, mediante la utilizacién de substratos econémicos y
empleando amplificadores monoliticos (MMICs) disponibles comercialmente con el propdsito de

aumentar la ganancia del amplificador.

l.4. Organizacion del trabajo.

Este trabajo de tesis estd organizado de la siguiente manera:

En el capitulo Il se describen los fundamentos de disefio de amplificadores de bajo
ruido. Se presentan los conceptos de estabilidad, ganancia y de ruido. Asimismo, se presenta la
teoria relacionada con las lineas de transmisién en tecnologia de microcinta y guia de onda
coplanar (GOC). Se describe el método de momentos el cual se emplea para realizar el analisis
electromagnético de las redes pasivas del amplificador a desarrollar. También se describe la
metodologia de medicién de pardmetros de ruido utilizada y los modelos de pequeiia sefial y de

ruido para transistores de efecto de campo (FET).

El capitulo Il trata sobre el disefio la construccion y la caracterizacion del ABR hibrido
de una sola etapa. En primer lugar, se describe la metodologia de disefio propuesta en este
trabajo. Se define la estructura del amplificador en base a los objetivos de disefio vy se justifica
la seleccién del tipo de linea de transmision para disefiar las redes pasivas. El analisis de los
dispositivos activos seleccionados se presenta en la seccién 3. En la seccién 4 se presenta el

disefio y andlisis de las redes de alimentacién y en la seccién 5 se describe el disefio de las



redes de adaptacion. En las secciones 6y 7 se describe el proceso de fabricacion de las redes
pasivas y el proceso de ensamble. En la seccion 8 se muestran los resultados de la

caracterizacién del ABR.

En el capitulo IV se reportan los resultados de las mediciones del amplificador completo
(amplificador de alta ganancia y bajo ruido). Se comparan los parametros S medidos del MMIC
con los reportados por el fabricante. En la seccién 2 del mismo capitulo se presenta el proceso
de ensamble del amplificador de bajo ruido y alta ganancia, v los resultados de la

caracterizacion del amplificador.

Las conclusiones de este trabajo de tesis se proporcionan en el capitulo V, resaltando
las aportaciones mds importantes y se incluyen algunas recomendaciones para trabajos

futuros en esta linea de investigacion.



Capitulo Il

Conceptos y teoria involucrada en el disefio de amplificadores.

En este capitulo se definen de manera breve los conceptos bdsicos necesarios para el

disefio de amplificadores de microondas de pequefia sefal. Se describe la teoria de ruido v la

metodologia utilizada para obtener los parametros de ruido. Asimismo, se presenta una

descripcion del transistor HEMT vy la manera de obtener el modelo de circuito equivalente de

pequeia sefal v el modelo de ruido del transistor. Por Gltimo, se describen las ecuaciones

necesarias para calcular las dimensiones de lineas de transmision en tecnologia de microcinta y

guia de onda coplanar, asi como el método de analisis electromagnético basado en el método

de momentos.

Basicamente, un amplificador de microondas en su forma mas simple esta constituido

por un transistor v dos redes de acoplamiento o de

muestra en la Figura 3.

50 Q

Red de

Vs Adaptacion

de Entrada
(RAE)

Ient

Transistor

I'sal

adaptacién de impedancias como se

I‘> Red de

Adaptacion 0Q
de Salida
(RAS)

Figura 3. Amplificador de microondas basico

El comportamiento en funcién de la frecuencia de una red activa (un transistor,

amplificador, etc.) se puede caracterizar por medio de sus parametros de dispersion “S” (ondas



10

reflejadas e incidentes de un dispositivo de n puertos). En un bipuerto activo o pasivo los
parametros Si;; v Sz (coeficientes de reflexion) indican la adaptaciéon a la impedancia
caracteristica del sistema, en el puerto de entrada y de salida respectivamente. Por lo general,
se desea que S,, tenga un valor cercano a cero. En un transistor, Siz indica el aislamiento
entre el puerto 2 y el puerto 1y el pardmetro Sz representa la ganancia que se tiene cuando
las cargas de entrada vy salida son iguales a la impedancia caracteristica Zo. En el caso ideal,
$12=0, y al dispositivo se le llama unilateral. La magnitud de los pardmetros de dispersion

comunmente se expresa en decibeles (dB).

1.1.Conceptos basicos.

Las caracteristicas mds importantes que se deben tomar en cuenta en el disefio de los
amplificadores son: la estabilidad, la ganancia vy la figura de ruido, las cuales dependen de los
parametros “S” del transistor v de los coeficientes de reflexion I'ent v I'sa  presentados al

mismo.

I.1.1. Estabilidad.
Las caracteristicas de estabilidad de un transistor, se pueden obtener en funcion de
los parametros S (Si1, Si2, Sa1 v Sz2). Los pardmetros Siz vy Sz forman un lazo de

retroalimentacién, v dependiendo de las impedancias de la fuente o de carga, el amplificador
sera estable o inestable. €l coeficiente de reflexiéon de entrada I',,, con una impedancia de
carga Zc y el coeficiente de reflexion de salida Iy, con una impedancia de fuente Zr se

expresan respectivamente por

_ S'IZSZ'IFC
1—‘ent _SH + 1'SZZFC ’ (7)
F 512521Ff (2)

sal — 222 1-511Ff :

Si el circuito es incondicionalmente estable, se puede conectar cualquier impedancia de

fuente o de carga a la entrada o salida del circuito sin que se produzcan oscilaciones. En
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términos de los parametros S del transistor, la condicion de estabilidad incondicional se asegura

cuando las siguientes desigualdades se satisfacen de manera simultanea

o <. (3)

La condicién de estabilidad incondicional se puede lograr si el factor de estabilidad K es

1S <1y[Sul<T; vy [To| <1y m

ent
mayor que la unidad v si el determinante de la matriz de parametros S es menor que la unidad
|Al <1, dados por las ecuaciones (4) y (5) respectivamente

¢ 2 V#1082 - SiSe [ -[Sul - ISl
2S:c]Sai

>1, (4)

A'=51155-5155;: (5)

Otro factor de estabilidad alternativo Unico llamado factor p (Edwards, ML, et

al,1992), el cual representa una condicién necesaria y suficiente para que un dispositivo de
dos puertos sea incondicionalmente estable, se expresa como

- 1S,
1S, - Sy A+,

> 1. (6)

I'.,,| soniguales a la unidad, se establece un limite a partir

sal

Si los coeficientes |1“em| y
del cual el dispositivo es inestable. Cada condicién proporciona una solucién de un circulo en un

plano de reflexién complejo con radio (r) y centro () dados por

5.5 (5,,-45,, )
r = ‘5 F;F ;= ‘;1‘2_‘2;2‘ , paralaentrada, y (7)
11
=M =w paralasalida (8)
N S NG R WY

donde los subindices f y C representan a la fuente y a la carga.

La Figura 4 muestra ejemplos tipicos de un plano de entrada para redes
incondicionalmente estables y condicionalmente estables. El drea sombreada de la carta de

Smith representa el area de la entrada del plano en el cual ocurre la inestabilidad. Si el circuito
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es potencialmente inestable (K<1), la fuente y la carga deberdn seleccionarse de manera que
no caigan dentro de la regién inestable (drea sombreada de la carta de Smith de la Figura 4b).
Bajo tales condiciones, se puede decir que el amplificador es condicionalmente estable y no

oscilard.

Figura 4. Ejemplos de (a) estabilidad incondicional y (b) estabilidad condicional para ‘S 11 ‘ <1.

I.1.2. Ganancia.

La ganancia directa de un transistor que tiene cargas de entrada y salida iguales a la
impedancia caracteristica (por lo regular 50 Q) se expresa por el parametro Sz;. Existen otras
definiciones de ganancia, que dependen de los coeficientes de reflexion presentados en los
puertos de entrada y salida como sigue:

La ganancia de transductor (G;) se define como la relacidn entre la potencia entregada

a la carga vy la potencia disponible de la fuente. Para una red de dos puertos (Figura 3) la

ganancia de transductor es

(1 "rf‘z) 2 (1-\1“5\2)
GT ‘(1_Fentrf]2 ‘521‘ KI_SZZFCIZ (9)
o también
bl e b )
" ‘(1'511Ff]2 ‘ 21‘ ‘(1-1“53,1“[12 1o
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donde, (1" f ) y (F C) representan al coeficiente de reflexion de la fuente y de la carga

_ chf ‘ZO
C.f Zle +Zo '

(11)

Los pardmetros de dispersiéon se miden con impedancias de entrada v salida iguales a

Z,, y como cargas terminales se conectan una impedancia de fuente Zf y una impedancia de
carga Z..

Para lograr la ganancia maxima o efectuar la maxima transferencia de potencia, es

necesario presentar los complejos conjugados de los coeficientes de reflexién del transistor,

I, =Ff* y I, =T, mostrados en la Figura 3. €l procedimiento para obtener las

ecuaciones para lograr un acoplamiento conjugado simultaneo se pueden consultar en
(Gonzalez, 1984).

La ganancia disponible G4 se define como la razén de la potencia disponible de la red a
la potencia disponible de la fuente. La expresion de la ganancia disponible se puede deducir de

la ecuacion (10) suponiendo que T'c =T,

L,

‘2 1
i-s,0,[ 1

I

;. (12)

sal

En la carta de Smith se pueden representar circulos de ganancia constante. €n el caso
de la ganancia disponible, las expresiones para el radio y el centro del circulo son (Gonzdlez,
1984)

( 2 2)1/2 -
;o= 1'2K|S12521|gd"'|s12521| 94 c = G4(51:-AS;,) (13)
) |1+gd(5121 'A2)| i 1+gdd511‘2 - 1)

Gy

donde K es el factor de estabilidady g, = . G, es la ganancia disponible deseada.

2
S21
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I.2.Conceptos de Ruido.

A cualquier sefial no deseada en una conexién de un sistema electrénico se le
considera ruido. El ruido, provocado por diferentes fenomenos fisicos, degrada la calidad de la
informacién que se recibe o transmite por un medio de transmision. Algunos ejemplos de ruido
son: la presencia de sefiales armdnicas cercanas a la sefial a procesar debido a la no-linealidad
de los dispositivos activos (ruido de intermodulacién) y el acoplamiento electromagnético entre

lineas de transmision contiguas (crosstalk).

En los dispositivos activos, existen fluctuaciones de corriente debido a la variacién del
flujo de carga a través de una unién p-n (ruido Schottky). En los semiconductores, se genera
ruido debido a las impurezas o defectos del material (ruido de generacién-recombinacion).
Existe también el ruido de disparo, generado por un comportamiento aleatorio del flujo de

corriente.

El ruido térmico, generado por el movimiento desordenado de los portadores de carga
en un conductor, es el que afecta en mayor proporcion a los sistemas electrénicos. En 1927,
J.B. Johnson fue el primero en observar el ruido térmico en las terminales de salida de un
amplificador. Poco después, H. Nyquist, partiendo del principio de equiparticion de energia,
mostré que el voltaje RMS (raiz cuadratica media) del ruido térmico que aparece en las

terminales de una resistencia R, dentro de un ancho de banda B, puede expresarse como
e, =AkTRB (Volts), (14)

donde k es la constante de Boltzman (1.38x10-23 Joules/°K ), T es la temperatura absoluta de

la resistencia en grados Kelvin (°K'), R es la resistencia en ohms (Q), y B es el ancho de banda

en Hertz (Hz).

En un receptor, la potencia disponible de ruido que representa la maxima cantidad de
energia que se puede remover de un cuerpo, se da por (Anon, 2006):
P, = kTB (Watts). (15)
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La figura de ruido F de una red es una figura de mérito que se define como

_Relacion sefial a ruido de la entrada _ Si/Ni N,
Relacién sefial a ruido de la salida ~ So/No ~ GkT,B’

(16)

donde N, es la potencia de ruido disponible a la saliday G es la ganancia disponible de la red

sobre el ancho de banda B. La temperatura de referencia Tp= 290 °K La figura de ruido de una

red provoca un incremento o degradacion en la relacion sefial a ruido conforme la senal viaja a

través de la red.

Si N, representa a la potencia de ruido agregada por el amplificador, entonces

_GKTB+N, . N, 17)
~ GkT,B ~ GkT,B’

Por otro lado, cuando se considera un amplificador que tiene n etapas en cascada con

valores de ganancia G,, G,,.., G, vy valores de figura de ruido F;, F,, .., F,, entonces su figura

de ruido total para n etapas se da por (Friis, 1944)

F-1,h-1 F,-1

S T T §

(18)

El principio de mediciéon de ruido establece que la figura de ruido se puede obtener
midiendo dos potencias de ruido (Pc v Ph) a dos temperaturas diferentes (Tc y Th) (Andn,
2006)

(rthr7y)-1)-v((Tc/7,)-1)

= 19
F (Y—1) 7 ( )
donde el factor Y representa la relacion de potencias dado como
Ph
Y=—. 20
Pc (<0)

Tc es la temperatura “fria” y Th la “caliente”, esta ultima depende de la relacién de

ruido en exceso ENR de un generador de ruido, y se define como

Th=T,(1+10%"), 1)
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I.2.1 Pardmetros de Ruido.

La figura de ruido de los dispositivos activos tales como los transistores, amplificadores
o receptores depende del coeficiente de reflexién o admitancia de fuente presentada a su
entrada. La dependencia se expresa generalmente por un conjunto de cantidades escalares
denominadas parametros de ruido, los cuales estan relacionados con el punto de polarizacion,
la frecuencia y la temperatura de operacion. Estos parametros son: la figura de ruido minima
(Fmin), 13 resistencia equivalente de ruido (R,) v la admitancia 6ptima (Yopt), I3 cual tiene una
parte real (conductancia: Gept) Y UNA parte imaginaria (suceptancia: Bopt). La admitancia Yopt, Se

puede representar como un coeficiente de reflexion I,

El factor de ruido en funcion de los pardmetros de ruido y de la admitancia de fuente Ys
es

2

Y,-Y

opt

, (22)

Rn
F_Fmin+G_s

mientras que en funcion del coeficiente de reflexion de la entrada I's se da por

2

& ‘FS 'Fopt
ZO ‘1 + 1ﬂopt 2(1 "FS‘)Z |

La resistencia equivalente de ruido, Ry, indica la rapidez con que cambia la figura de

F(rs)szin+4

(23)

ruido cuando se varia la admitancia presentada al dispositivo y se aleja de la admitancia de
fuente 6ptima. Para bajos valores de resistencia de ruido, se tiene una sensibilidad baja en el

ruido. Generalmente, la resistencia de ruido se normaliza a la impedancia caracteristica Zo,
—''n
=2 (24)

La figura de ruido minima (Fmin) de los dispositivos activos depende de la estructura, las
dimensiones, el tipo de material semiconductor, las condiciones de polarizacion vy la

temperatura ambiente. Si se conocen los parametros de ruido: Rn, ', V Fmin Se pueden

representar circulos de ruido constante en la carta de Smith, donde su centro y radio se dan

por
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C.=— % (cent - \/N2+N1 r,.|°) (adi (25)
= (€ento) = N N[ ) (radi)
donde
Fi-Fmin e
Ni: w 1+Fopt (26)

y Fi es el valor de la figura de ruido del circulo de ruido deseado.

En la Figura 5 (Maya Sanchez, 2003) se observa la relacién entre el factor de ruido vy
los coeficientes de reflexion complejos que se representan en la carta de Smith. El factor de
ruido puede tener el mismo nivel para varios coeficientes de reflexion presentados a la
entrada, pero conforme el nivel de ruido disminuye, el nimero de coeficientes que lo generan
también disminuye. El factor de ruido minimo Fmin Se obtiene cuando el coeficiente de reflexion

de la entrada I's es igual al coeficiente de reflexion optimo T, .

Figura 5. Figura de ruido minima en funcion del coeficiente de reflexion de entrada.
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|1.3.Medicion de parametros de ruido.

La metodologia para determinar los parametros de ruido que se utiliza en este trabajo
se reporta en (Medina-Monroy, J.L. et al, 2008). A continuacion se describen los pasos basicos
para obtener los parametros de ruido de un dispositivo o componente mediante el banco
experimental que se muestra en la Figura 6, el cual permite medir tanto los pardmetros “S”

como los de ruido.

. i-] Analizador
= de Redes

[=—=f—]
Flep=T+]

..........................................

GENERADOR MEDIDOR DE ' k A
DERUDD [ RUIDD  b——Epg|: S
GR MR

o OO Nn0H JOROOO0CR OSSR O00
@DL

Figura 6. Banco para la medicion de ruido.

El banco consiste de un generador de ruido el cual se conecta a una red de entrada
(denotada como de pérdidas a), una base de pruebas donde se coloca el dispositivo bajo prueba
(DBP), un receptor que amplifica la sefial de RF v la convierte a una frecuencia intermedia IF, y
un medidor de ruido. Ademads, se conecta un analizador de redes vectorial, el cual permite
medir los pardmetros S del DBP y los coeficientes de reflexion del banco de medicion.

El banco de ruido simplificado se muestra en la Figura 7. La red de entrada o de
pérdidas a, estd formada por los elementos que le siguen al generador de ruido y hasta el
plano del DBP. Esta red contiene conectores, un interruptor, una tee de polarizacién, un

sintonizador de impedancias, un cable y la punta de prueba de entrada. Al receptor lo
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constituyen la punta de prueba de salida, cables, una tee de polarizacién, un interruptor, un

amplificador de RF, un mezclador, un amplificador de frecuencia intermedia y un filtro

pasabanda (FPB), el cual se conecta con el medidor de ruido. El receptor opera en el rango de

frecuencias de 18GHz a 42 GHz, y este convierte las sefiales de este rango a una frecuencia

intermedia de 70 MHz establecida por el FPB 'y por un oscilador local (OL) de alta estabilidad.

Fi
FroT DBP*FREC FREC

! | Gpep

Generador
de ruido
GR

Red de
M entrada
e

DBF o

- A —---

[Slpgp

Receptor

I
S| Thru
|
I
|

r ) ‘—‘ o
Dax| 15, Ter| |50 Tap | | s

4 L 4

Figura 7. Diagrama a bloques simplificado del banco de medicién de ruido.

La metodologia se puede resumir en los siguientes puntos:

1.

W O N O U~ W N

Configurar el banco de medicién.

Calibrar el analizador de redes en cable coaxial.
Medir el coeficiente del generador de ruido.
Calibrar el medidor de ruido.

Establecer una constelacién de impedancias.

Calibrar el analizador de redes con las puntas de prueba.

Medir el coeficiente de entrada del receptor.
Determinar las pérdidas de la entrada.

Calcular los factores de desacoplamiento.

10. Medir el ruido total del sistema.

11

. Corregir el plano de medicion.

12. Extraer los pardmetros de ruido.

h 4

Medidor
de ruido

S

Siguiendo estos pasos, primero se configura el banco de medicién como se muestra en

la Figura 6. Antes de conectar el analizador de redes, se calibra con conectores coaxiales

mediante la técnica SOLT (Short-Open-Load-Thru), con el propésito de corregir los errores




20

sistematicos, y se mide el coeficiente de reflexion del generador de ruido T, . Enseguida se

conecta el generador de ruido directamente al medidor de ruido vy se calibra. El siguiente paso
consiste en establecer una constelacién de impedancias que se presentaran al DBP, para lo cual
se tienen varios criterios (Pradell, L. 1991), (Martinez G., Sannino M., 1994). Esta constelacién es
necesaria para determinar los parametros de ruido, en donde se debe de presentar un conjunto
de impedancias (o coeficientes de reflexién) distribuidos de manera adecuada a la entrada del
dispositivo y medir el ruido correspondiente a cada impedancia. Debido a que los pardmetros de
ruido representan cuatro incdgnitas, el numero de impedancias presentadas, debe ser igual o
mayor a 4, sin embargo se recomienda utilizar mas de 7. El siguiente paso es calibrar el
analizador de redes vectorial con las puntas de prueba mediante la técnica LRM (Rytting, D.,
1982). En la técnica LRM se utilizan tres estandares: una carga, un circuito abierto y una linea
de transmision corta (Thru). En el punto 7 se mide el coeficiente de reflexion de entrada del
receptor con el interruptor 1 hacia el analizador de redes y el dos hacia el receptor de ruido. En

este paso, el plano de la punta de prueba 1 se desplaza hasta el plano de la punta 2.

Posteriormente, para determinar las pérdidas de la red de entrada a mostrada en la
Figura 7, se calcula su ganancia disponible en funcién de sus pardmetros “S” y del coeficiente

de reflexion presentado por el generador de ruido, mediante

‘2

6. = 1- [T

- ‘2 1
‘1_51 1FGR

2 (27)
1“Fsr

‘2‘ 21

donde I's; es el coeficiente de reflexion de salida de la red a, dependiente del presentado a su
entrada T';, el cual se puede medir o calcular por

+ 51 2521FGR

I, =S :
ST 22 -I _ 51 1FGR

(28)

Los parametros S de la red de entrada se obtienen colocando tres estandares

conocidos I',; a su entrada (plano del generador de ruido) y midiendo tres coeficientes de

reflexion ',
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+ 51 2521Fei

T ,
1'511Fei

=5, (29)

mi

en el plano de salida de la red o de la entrada del DBP.

Con i=1,3 para los tres estandares, se forman tres ecuaciones con tres incdgnitas y
resolviéndolas se obtienen Si1, Szz, v S12S21. Debido a que la red de entrada es pasiva y
reciproca, se tiene que S12=Sz1, vy entonces aplicando la raiz cuadrada v corrigiendo la fase se
determinan Sq2 v Sz1. El siguiente paso consiste en calcular los factores de desacoplamiento
Mo, U1 V Mz indicados en la Figura 7, mediante

_

M = Z (30)
1-|r,

donde I's =Tz 0 ;0 Iy ' =S44, 0 Sq1p 0 T'pee PAra Yo, 1y Pz respectivamente.
En el punto 10, se mide el ruido total del sistema Fror para cada impedancia o
coeficiente de reflexion st presentado por el sintonizador al DBP o al receptor. Este se

determina con las ecuaciones (19) vy (20) en funcidn de la potencia de ruido Pc,

Pc T,
= — _—+
Fror = cBu,T, T, 1" (31)
donde
Py P
_ M u,
KGB——TH T (32)

Ensequida se corrige el plano de medicién trasladandolo hasta el plano del DBP o al
plano del receptor segun sea el caso, con las pérdidas de la red de entrada Ga determinadas
previamente,

Fosr=Fror -G, (33)
FRE(.‘:F TOT ~ Ga - P THRU (34)
donde Prwryu Son las pérdidas del Thru, que la mayoria de las veces se desprecian por ser tan

pequenas. En el receptor, Frec Se afecta por el factor de desacoplamiento pz vy debe corregirse.
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Cuando se desea medir un DBP activo, se consideran dos etapas en cascada y se utiliza la
ecuacion de Friis, de la cual se resuelve para Fpgp resultando
FREC '1

GDBP

Fosp = Fror (35)

Con el ruido medido a cada impedancia presentada en el plano deseado (receptor o
DBP), se aplica alguna técnica adecuada de extraccién de parametros de ruido (Lane, 1969),
(Vasilescu G., et al, 1989). R. Lane, linealiza la ecuacion (23) considerando cuatro nuevos

parametros A, B, Cy D y encuentra la solucién para cada uno de los pardmetros. Segun Lane

F..=A+V4BC-D?, (36)

R, =B, (37)

V4BC - D?

Go =g (38)
-D
V By=5p. (39)

Go v Bo son la parte real e imaginaria de la admitancia 6ptima para minimo ruido Yopt, la cual se
puede transformar al coeficiente de reflexion I'o.

Por otro lado, el método de Vasilescu (Vasilescu G., et al. 1989) se basa en cuatro
mediciones de figura de ruido correspondientes a cuatro coeficientes de reflexién (o
admitancias). Con las cuatro mediciones se forma un sistema de cuatro ecuaciones con cuatro
incognitas, y después se van eliminando hasta reducirlo a uno de dos ecuaciones con dos

incognitas y se resuelve para encontrar R, v B,, después para G, vy por ultimo para Fmin.

I.4.€l transistor HEMT.

El transistor de alta movilidad electrénica (HEMT:High Electrén Mobility Transistor) es
un transistor de efecto de campo (FET) en el que se reemplaza el canal de conduccién por una
union de dos materiales semiconductores con diferentes anchos de banda prohibida (a esto se

le llama heterounion).
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En un HEMT como el que se muestra en la Figura 8, el canal de conduccion esta
formado por un semiconductor dopado de banda prohibida ancha (AlGaAs) y un semiconductor
no dopado de banda prohibida mas pequefa (GaAs). Los electrones en el borde del AlGaAs
dopado se transfieren al semiconductor de menor banda prohibida y se juntan en un “pozo
cuantico”. Los electrones se confinan en el pozo cuantico, el cual tiene un espesor del orden de
20 a 30 A. La distribucién de electrones en el pozo cuantico es esencialmente de dos
dimensiones, debido a que el espesor es mucho mds pequeiio que el largo y ancho del canal.

Por esta razon se le da el nombre de gas de electrones de 2 dimensiones (2DEG).

Fuente Compuerta

() )
7 7 /ﬁ
Z ,////, n+ GaAs 5
7% 7

7 % n AlGaAs 7
i

75 n+ AlGaAs donante
’ // 7
77 // AlGaAs no dopado (spacer)
7% <
GaAs no dopado (canal) ™.
Capa "Bufer” de GaAs p ™ 2DEG
Substrato de GaAs

Figura 8. Estructura de un HEMT de AlGaAs/GaAs.

La ventaja del 2DEG es que no existen dtomos de impurezas en la capa del GaAs no
dopado, ni en el pozo cuantico, v los electrones en el canal de conduccién no experimentan una
dispersion de impurezas significativa. Debido a lo anterior, los portadores de carga adquieren
una movilidad muy alta y una velocidad de saturacién elevada, habilitdndolos para reaccionar a
campos que varian a muy altas frecuencias. También la resistencia del canal es muy baja, lo que

provoca que los HEMT presenten bajo ruido en altas frecuencias.
I.4.1Circuito eléctrico equivalente de pequeiia sefal.
En la Figura 9 se muestra el circuito equivalente de pequefia sefial del FET. El circuito

esta constituido por 2 tipos de elementos: los elementos parasitos extrinsecos, los cuales no

dependen de la polarizacion: las resistencias Rg, Rd y Rs, las inductancias Lg, Ld y Ls y las
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capacitancias Cpg v Cpd. Por otro lado, los elementos intrinsecos, son dependientes de los
voltajes de polarizacion Ves v Vos vy son: las capacitancias Cgs(Ves,Vos), Cgd(Ves,Vos) v
Cds(Ves,Vos), la resistencia interna Ri(Ves,Vos), la conductancia de salida gds(Ves,Vos), la
transconductancia (gm(Ves,Vps)) v la constante de tiempo de transicion (t (Ves,Vos)).

Cada uno de los elementos tiene un significado fisico relacionado con la estructura del
transistor, como se puede apreciar en la Figura 10:

Transistor
Intrinseco

PR3 Co T

L,g Grsme 1
s

Figura 9. Modelo de circuito equivalente de un FET.

Ly

R,
S G D
o p=
- Cpg
Cgs CP
Rs Cqa R4 d
gmve—Jﬂ)T
—\MWV
gds=1/RFs
i
Cds

Figura 10. Relacion de la estructura fisica del FET con los elementos del circuito
equivalente.

Las resistencias e inductancias extrinsecas se pueden obtener utilizando la técnica de

medicién “FET en frio” (Dambrine et al, 1988) o con la técnica propuesta por (Reynoso
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Hernandez et al. 1996). Esta técnica utiliza mediciones de parametros S en polarizacion directa
en la compuerta Vs > Vpi > O y Vps = O (manteniendo el drenaje abierto). Al hacer esto el
circuito equivalente del transistor se representa como se muestra en la Figura 11. En esta
figura, n es el factor de idealidad del diodo, K es la constante de Boltzman, T es la temperatura
en °K, q es la carga del electron, I es la corriente de la compuerta y Rex es la resistencia del
canal.

Las resistencias e inductancias parasitas se determinan a partir de los pardmetros Z del

circuito de la Figura 11, como se describe en (Reynoso Hernandez et al, 1996).
R

¢ L R, -% o Ry+ 5" Ly D
™ n M
qlg
::C R, + h —_—
Pg 2 Coa

Ls

S

Figura 11. Circuito eléctrico equivalente a Vgs > Vb > 0, Vps = 0.

Para determinar las capacitancias Cyg v Cpa, S€ realizan mediciones de parametros S en
inversa, bloqueando al transistor: a Vps = 0 V y Vgs << V7 (Dambrine et al, 1988), como se
muestra en la Figura 12, donde V1 es el voltaje de oclusion del canal del transistor.

™ MM
Lg Ld

I
I
Co Rd

Re l
Co
Cog 1 Rs 1 Cod
Ls

Figura 12. Circuito eléctrico equivalente del FET bloqueado.
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Si se obtiene la matriz de admitancia de la Figura 12, se pueden determinar las
capacitancias Cpq v Cpo. Donde Gy es la capacitancia de borde debido a la extension de la zona de
desercién en cada lado de la compuerta del transistor.

Los elementos intrinsecos se determinan a partir de mediciones de parametros S en el
punto de polarizacién deseado. Bdsicamente, se retiran los elementos parasitos del FET, por
medio de un proceso llamado “de-embedding” que se muestra en la Figura 13, hasta llegar a
los elementos del circuito intrinseco, los cuales se calculan utilizando férmulas exactas (Berroth

y Bosch, 1991), Olvera Cervantes et al. (2008).

G Transistor D
Lg Rg Intrinseco Rd Ld
Crg I R, Cod [S]
= Ls I l
S [Z]
GTM/_ Transistor D l
Intrinseco
R R )
g d Zijwly  Zrz
Crg Rs Cpd 20 Zorjuols
= Ls =
-S [Y]
G ] Jromsisor |, D Yi1jwCq )?z
Rg Rd )/2 , )/221wcpd
Rs l
L. [Z]
=S
G __ | Transistor | D Zi1- Rs- Rg'leLs Ziz- RS—j{”Ls

Intrinseco

221- Rs- jwlLs Z22- Rs- Ra- jwLs

[Yin]

Figura 13. Extraccion de los elementos extrinsecos.
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El comportamiento del ruido del transistor intrinseco puede modelarse por un bipuerto

libre de ruido, con dos fuentes de ruido asociadas: una para la compuerta y otra para el drenaje

del transistor (Rothe, H. Dahlke, W., 1956).

El modelo de ruido de Pospieszalski o de dos temperaturas (Pospieszalski, M.W., 1989),

emplea una topologia hibrida que se muestra en la Figura 14. En este modelo, las densidades

espectrales de voltaje y corriente se expresan en funcion de dos temperaturas equivalentes

de ruido, Ty v T4 (temperaturas de la compuerta vy el drenador del transistor respectivamente).

Se considera una fuente de voltaje de ruido entre la compuerta y la fuente,e,; y una fuente

de corriente de ruido, i, , entre el drenador y la fuente del transistor. Nétese que se desprecia

la capacitancia de compuerta a fuente ng. Si se tiene la matriz de admitancia de los

elementos intrinsecos [YNT] sin considerar la capacitancia C,,, es posible obtener la relacién de

las fuentes de corriente de ruido /e i  en funcién de e, e i,

i — VINT
Ig_ YH egs/

r — VvINT
e 1= Y21 egs-Hds'

w]

G
1

Cgs

Ri QJmo Vgs D

€egs

——Cds Ras

s (1)

Figura 14. Topologia hibrida del modelo de Pospieszalski.

(40)
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Las fuentes de voltaje y corriente mostradas en la Figura 14, se dan respectivamente

por
e, =4kT,RAf, (41)
T2 1
P2 = 4KT, —Af, (42)
Rds

donde Af es el ancho de banda de integracién de la densidad espectral de ruido. Este modelo

considera que las fuentes de ruido no estan correlacionadas,

i =0. (43)

gs ds
Los parametros de ruido en funcién de la frecuencia, se pueden determinar conociendo

los elementos del circuito equivalente, donde la figura de ruido minima se da por

T,
Fo \/gdsRTT + f/ft)zR gdsT2+2(f/ft) RgdST ), (44)
donde
_ Gn
fT - Zn_cgs (45)
La impedancia 6ptima
J
Zope =\ 1 1Ry s )T, I T,)+ R} ol (46)
vy la resistencia equivalente de ruido,
— TQ 7-d ds 2 2p 2
R, = T R,.+T0 g 2 (1+wC,°RY). (47)

Con la ecuacion (44) se obtiene la figura de ruido minima del dispositivo en dB. La
temperatura de compuerta Tg se puede considerar igual a la temperatura ambiente, mientras
que la temperatura de drenaje o de salida T, se puede obtener mediante optimizacion,
ajustando el valor de F_,. calculado con la ecuacion (44) a un valor de F_;, medido a una sola

frecuencia.
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II.5. Lineas de transmisién planares de microondas.

La estructura planar mas utilizada para la transmision de sefiales de microondas es la
microcinta dada en la Figura 15. Una microcinta es un conductor eléctrico de un ancho w,
separado de un plano de tierra por un dieléctrico de espesor h.

jﬂ\ p
!
|
/ 1
n
[5 ‘r: s Dieléctrico
* Er

b
Plano de Tierra

Figura 15. Linea de microcinta.

Hammerstad vy Jensen (Hammerstad E., Jensen 0. 1980) obtuvieron ecuaciones
cerradas para el cdlculo de la impedancia caracteristica Z , v la constante dieléctrica efectiva
Eerr de la microcinta, basandose en resultados obtenidos tedricamente. Las ecuaciones se
obtuvieron haciendo un analisis cuasi-estatico y son validas para bajas frecuencias. La

impedancia caracteristica se puede calcular a partir de

Z0=g—7°TIn[(X1/(W/h))+w/1+(2/(W/h) 7 (48)

donde n , es la impedancia en el medio (n ,=376.73Q) vy X, es funcién de la relacién
ancho-espesor (w / h ) dada como
X =6+(2m-6)e [—({30‘666/(w/h))°‘75281I (49)

La constante dieléctrica efectiva Ees se obtiene por aproximacion funcional con valores

calculados numéricamente como sigue:

£, +1 E -1 ;
Ey=5 -5 (HI0/WM)™, (50)

donde los exponentes a y b son funciones de la relacion w/h y E; respectivamente, los cuales

se obtienen con las ecuaciones
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a=1 +4—19In[((w/h)4 +w /52h)2)/(w/h)* +0.432)]+ 1;7 In[1+ (w/h)/18.13] (51)
y
b=0.564|(E. -0.9)/(E, +3)]°°, (52)

Kirschning vy Jansen (Kirschning M., Jansen R. H., 1982) desarrollaron un modelo valido
para mayores frecuencias que considera el efecto de dispersién, mediante una aproximacion
funcional con valores obtenidos con una técnica numérica de modos hibridos. La expresion
para obtener la Eefr en funcidn de la frecuencia se da como
E, - Eeff

1+P '

donde el polinomio P incorpora el comportamiento asintdtico correcto de las estructuras de

E.;(f)=E, - (53)

microcinta y ha sido obtenido utilizando datos proporcionados por un programa que utiliza la
técnica numérica de modos hibridos:

P = P1- P2|(0.1844+ P3+ P4)10fh] =" (54)
donde fh es la frecuencia normalizada en GHz:cmy P71 - P4 se dan por

P1=0.27488+[0.6315+0.525/(1+0.157fh)*° (w/h)-0.065683 e®>%'" (55

P2=0.33622+[1-e00342 &, (56)

w

P3=00363-e " - [1-elm3e ] (57)

P4 =1+2.751[1-e & /15916F |, (58)

Por otro lado, la estructura de la Guia de Onda Coplanar (GOC), desarrollada por Cheng
P. Wen (Wen, C.P., 1969) representa una alternativa a la de la microcinta para implementar
circuitos de microondas. En la GOC los planos de tierra estan al mismo nivel que el conductor

de la sefal, separados a una distancia (G), como se muestra en la Figura 16. En la Figura 16a se
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muestra la GOC convencional y en la Figura 16b se muestra la GOC con plano de tierra

adicional.

H Dieléctrico H Dieléctrico
.l. Er i Er Plano de Tierra
a) b)

Figura 16. a) Guia de onda coplanar b) Guia de onda coplanar con plano de tierra adicional.

Una de las ventajas de la guia de onda coplanar sobre la microcinta es la facilidad con la
que pueden conectarse elementos en paralelo. Otra ventaja es presenta varias combinaciones
de Gy W para lograr una impedancia determinada. Una desventaja, es que los planos de tierra
coplanares deben ser lo mas grande posible (al menos 4 veces mas grandes que el conductor
central) con el propdsito de garantizar un modo par de propagacion (Quasi-TEM), por lo que el
recinto que alberga al circuito tiende a ser mds grande. Ademds, no existen modelos de

dispersion para la guia de onda coplanar.

Veyres y Fouad-Hanna obtuvieron ecuaciones para el cdlculo de la impedancia
caracteristica Z, v la constante dieléctrica efectiva Eers de la GOC las cuales se reescriben
como

_30m K(k;)
acoc_\/g K(k1')' (59)

(€, -1) Kiky) K(k,')
2 Kky') Kik;)*

o™ (60)
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donde K(k;) es la integral eliptica completa de primera clase de modulo ki, vy ki’ es la funcion

complementaria dada por

k'=1-k?, (61)

donde
~ 1+(w/G)
k, _(1+ZD/(W+ZG))\/(1+(D/G)+(w/G))(1+(D/G))’ (62)
,_ senh(rw/4h) senh®(m(w + 2G +2D)/ 4h)) - senh? (ir(w + 2G)/ 4h)) 63
2 " senh(mr(w +2G)/ 4h) senh?(mr(w +2G +2D)/4h)) - senh®(mw/4h) ' (63)
K(k) _ T
K(K) = In[2(1+\/7)/(1-\/F)]' para 0<k=<0.707, (64)
y
Kik) _ 1, 2(1+Jk)
—K(k')~n|n( 1k ) para 0.707sk = 1. (65)

En estas ecuaciones w es el ancho del conductor de la sefal, G es la separacion de los planos de
tierra y k=w/(w+2G).

Cabe mencionar que Ghione y Naldi (G. Ghione, C. U. Naldi, 1987) realizaron un analisis
cuasi-estatico de la estructura, donde se desarrollan expresiones basandose en la técnica de
mapeo conforme para obtener las ecuaciones de la impedancia caracteristica y la constante

dieléctrica efectiva de la GOC estandar y con plano de tierra adicional.
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I1.6. Andlisis Electromagnético.

En la banda de frecuencias con longitudes de onda milimétricas, los métodos cuasi-
estaticos necesarios para analizar lineas de transmision, solo son Utiles para obtener una
aproximacion del comportamiento de la estructura analizada. En los métodos de andlisis
electromagnético se parte de las ecuaciones de Maxwell para encontrar la solucién de los
campos eléctricos y magnéticos, asi como la distribucion de corriente en el conductor,
considerando los componentes longitudinales. Uno de los métodos numéricos de analisis
electromagnético ampliamente utilizado en estructuras planares es el método de momentos
(Harrington,1982). El método de momentos es una técnica general empleada para convertir,
mediante una aproximacién, ecuaciones integro diferenciales en un sistema de ecuaciones
lineales que se pueden resolver mediante un algoritmo computacional. Para implementar el
método de momentos se siguen los siguientes pasos:

-Se introducen los datos geométricos y eléctricos de la estructura y del substrato (w, s,
l, €&, h, Tan § t, ur, o).

-Se plantea la ecuacién integral a partir de las ecuaciones de Maxwell y las condiciones
de frontera, la cual define tanto la geometria de la estructura como el medio de propagacion.

-Se discretiza o subdivide la estructura en N segmentos o celdas de forma triangular o
rectangular, escogiendo el tamario de las celdas en funcién de la longitud de onda.

-Se expresa la distribucion de corriente como una doble sumatoria en términos de las
funciones base (funcién techo o rooftop) que puedan representar y ensamblar la funcién.

-Se aplica el método de Galerkin (funciones base=funciones peso) y se obtiene el
sistema de ecuaciones lineales [V]=[Z][1].

-Se resuelve el sistema de ecuaciones para obtener la distribucion de corriente

[N=1z1"lv]

-Se obtienen los parametros “S".



Capitulo llI

Disefio, construccion y caracterizacion del amplificador de bajo ruido

En este capitulo, se propone una metodologia de disefio de amplificadores de
microondas y de ondas milimétricas. Se presentan resultados del disefio y andlisis de un
amplificador de bajo ruido y de alta ganancia, disefiado para operar en la banda de frecuencias
de 36 a 40 GHz. Asimismo, se presentan resultados de la caracterizacion del amplificador vy su
comparacion con los obtenidos de manera tedrica. Se da un especial énfasis en el desarrollo de
las redes de alimentacion y de acoplamiento que involucran elementos bloqueadores de DC y
de RF, ya que un disefio adecuado de éstas, permitira disminuir sus pérdidas por insercién que

redundara en una disminucion de ruido del amplificador.

Con la finalidad de disminuir las dimensiones fisicas del amplificador, reducir el costo y
minimizar el proceso de ensamble (nimero de elementos y mano de obra), se propone disefiar
un amplificador de dos etapas, en donde la primera etapa es un amplificador hibrido de una sola
etapa, disefiado para lograr una figura de ruido minima en la banda de operacion, mientras que
la sequnda etapa es un amplificador monolitico de alta ganancia. Esto se propone, debido a que
es mas pequefio y econdmico utilizar un MMIC cuyas dimensiones son: 1.8mm x 1.1mm, que
tres transistores con sus redes de acoplamiento y de alimentacién distribuidas realizadas en
tecnologia de microcinta o guia de onda coplanar, las cuales incluyen algunos elementos
concentrados necesarios (resistencias y capacitores), requiriendo éste ultimo mayor mano de

obra para el montaje y soldadura de todos los elementos.
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La metodologia propuesta para el desarrollo del amplificador de bajo ruido vy alta

ganancia objeto de éste trabajo de tesis, se describe en la Figura 17:

Establecer los
objetivos de disefio

»| Disefio de redes
de adaptacion.

Seleccion de Seleccion de - ¢
P substrato y tipo linea dispositivos.
de trasmision.
| No Simulacién del
Caracterizacion de amplificador
dispositivos
Analisis | No
No , Modelado del

transistor
seleccionado.

equerimientos?

Cumple .
con los Si
equerimientos? equerimientos? *

Implementacion
del amplificador

hibrido
Si Si v
¢ ¢ Integracion del
MMIC
Disefio y analisis de Andlisis de
¥ redes de polarizacién. estabilidad. ¢
Medicion de

parametros Sy
figura de ruido.

FIN

Figura 17. Metodologia propuesta para el desarrollo del amplificador.

El primer paso de la metodologia, consiste en establecer los objetivos o
especificaciones de disefio del amplificador. Ensequida se seleccionan los dispositivos

(transistores) y se caracterizan para obtener sus parametros de dispersién y de ruido



36

mediante un banco de medicién experimental apropiado para ello. Posteriormente, se obtiene
el modelo de pequeiia sefial del transistor.

Al mismo tiempo, se selecciona el substrato y el tipo de linea de transmisién que se
empleard para construir las redes pasivas. El margen de impedancias realizables se determina
en funcién de las capacidades de fabricacion del laboratorio, las caracteristicas fisicas del
substrato (como la permitividad Er, espesor h, etc) v el tipo de tecnologia de linea de
transmision a emplear (microcinta o guia de onda coplanar). Después de seleccionar el
substrato, se inicia el proceso de diseiio de las redes de alimentacién del amplificador, las
cuales deben tener pocas pérdidas por insercion, una relaciéon de onda estacionaria de voltaje

(vswr) baja y ser “transparentes” a la sefial de RF en la banda de frecuencias de interés.

Tanto los parametros medidos como el modelo de circuito equivalente, son
indispensables para evaluar el efecto provocado por las conexiones necesarias (alambres del
transistor hacia las redes de adaptacion y hacia tierra) sobre la estabilidad y los parametros de
dispersién y de ruido. Tomando en cuenta este efecto, se seleccionan los coeficientes de
reflexion que deben presentarse al transistor para lograr los valores requeridos de ganancia vy

figura de ruido y se procede a disefiar las redes de adaptacion o acoplamiento.

Con las redes de alimentacion y de adaptacion disefiadas vy analizadas
electromagnéticamente, se efectla un andlisis de la etapa hibrida del amplificador vy se realiza
una optimizacién, ajustando los elementos de las redes antes de su construcciéon. Una vez
construido el amplificador hibrido, se miden los parametros S y de ruido dentro de la banda de
frecuencias de interés, y se efectla una comparacién con los resultados obtenidos del analisis
o de las simulaciones. Posteriormente se disefia y construye el circuito necesario para
ensamblar el MMIC seleccionado y se procede a realizar la interconexion de ambos
amplificadores para formar el amplificador completo de bajo ruido v de alta ganancia. Al final,
se miden los parametros de dispersion y de ruido del amplificador completo.

Ensequida se describen con mayor detalle cada uno de los pasos involucrados en la

metodologia propuesta y se efectua el disefio del amplificador de una etapa.
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lIl.1.0bjetivos de disefio.

El primer paso para disefiar cualquier componente o sistema es establecer los objetivos
de disefio o especificaciones que debe cumplir. En la Tabla lll se muestran las caracteristicas
que debe tener el amplificador de este trabajo de tesis.

Tabla lll. Objetivos de disefo

Ancho de banda 36GHz - 40GHz
Ganancia >20 dB
Figura de Ruido <3dB
Pérdidas por regreso de <-10dB
entrada
Pérdidas por regreso de <-10dB
salida

Para poder satisfacer los requerimientos de disefio, se propone la estructura del

amplificador que se muestra en la Figura 18.

ABR hibrido Fuente de
/_ alimentacion.
. Red de
HEHEET Bloqueador |Bloqueador| Adaptacion - R d(.e, Bloqueador
Coplanar- Transistor, , Adaptacion
. . de DC de RF de : de RF
Microcinta Entrada de Salida.

Figura 18. Estructura del amplificador propuesta.
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El amplificador consiste de dos etapas de amplificacién, en donde la primera etapa es un
amplificador hibrido de una sola etapa disefiado para lograr una figura de ruido minima en la
banda de operacidn, y la segunda etapa es un amplificador monolitico (MMIC) de alta ganancia.
Se puede apreciar en la Figura 18 que la primera etapa (hibrida) esta formada por una
transicién coplanar- microcinta, dos redes de adaptacion y dos redes de alimentacién, en donde
éstas ultimas estan formadas por una red bloqueadora de DC y una bloqueadora de RF de bajas

pérdidas.

lil.2.Seleccién de tipo de linea de transmisién y substrato.

Tanto la guia de onda coplanar (GOC) como la microcinta son tecnologias cominmente
utilizadas para la fabricacion de circuitos de microondas. Se ha demostrado (Jackson, R.W.,
1986), que ciertas dimensiones de la guia de onda coplanar presentan un mejor desempefio en
términos de pérdidas del conductor vy de dispersion que la microcinta. La Figura 19 muestra la
estructura de la microcinta con un plano de tierra inferior y la de la guia de onda coplanar
cuyos planos de tierra son laterales. La GOC tiene la ventaja de efectuar un montaje de
dispositivos en paralelo de manera mas facil que en la microcinta, ya que no se requieren hoyos
metalizados. Una de las desventajas de la GOC es el tamafio grande de las estructuras, debido a
los planos de tierra laterales y a la constante dieléctrica efectiva (Ees), que generalmente
tiende a ser menor que en las estructuras de microcinta. En la Tabla IV se hace una

comparacion de las dos tecnologias.
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Figura 19. Lineas de transmisién: a) Microcinta. b) Guia de onda coplanar.
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Tabla IV. Comparacion de los dos tipos de lineas de transmision planares mds comunes para
circuitos de microondas

Caracteristica Microcinta Guia de onda coplanar
Constante dieléctrica efectiva
(para una €r=3 y h=254 pm ). 2.5 1.8
Capacidad de manejo de potencia. Alta Media
Pérdidas por radiacion. Baja Media
Dispersion. Baja Baja
Dificultad para montar componentes Requiere de hoyos Ninguna.
en paralelo. metalizados.
Tamano del recinto Pequenio Grande
Facilidad de medicion Compleja Facil
Modelos disponibles Si No

Ademads, cuando se emplea la GOC para desarrollar las redes alimentacién en un
amplificador (que incluye uniones en T y bloqueadores de DC en serie), es dificil lograr que
éstas redes presenten bajas pérdidas. Cuando se opera la GOC a frecuencias elevadas, muchas
veces se requiere implementar conexiones entre los planos de tierra (puentes de aire) para
nivelar el potencial en ambos lados (Alvarez Guzman, 1999). Por otro lado, cuando las
dimensiones optimas de la GOC correspondientes a una frecuencia determinada simplemente
no estan dentro de los margenes requeridos por las puntas de prueba coplanares, se requiere
insertar discontinuidades, las cuales pueden generar modos de transmisién no deseados,

provocando que el comportamiento esperado cambie.
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En éste trabajo de tesis se consideran ambas tecnologias, donde la microcinta se utiliza
para disefar las redes de acoplamiento y de alimentacién del amplificador, mientras que la GOC
se emplea para realizar transiciones coplanar-microcinta que se utilizardn para medir tanto las
redes separadas como el amplificador completo.

El substrato a utilizar puede ser del tipo ceramico (Alumina Al20s) o del tipo blando
(Teflén, PTFE, etc.). En general los substratos ceramicos son muy costosos y son dificiles de
cortar y de perforar para hacer los hoyos metalizados (vias) que se requieren para establecer
el mismo potencial que el plano de tierra. Por las razones anteriores, en este trabajo se
selecciond un substrato blando (PTFE: Poly Tetra Fluoro Etileno) que permitira construir v
ensamblar facilmente el amplificador de bajo ruido y alta ganancia a un costo muy bajo. En la
Tabla V se enlistan las caracteristicas del substrato seleccionado.

Tabla V. Caracteristicas del substrato

Fabricante | Composicién | Permitividad | Tolerancia | Factorde | Espesor del Espesor del
y material Er Er, +- Disipacion | Dieléctrico conductor
Tand h(mm/mils) t(um)
Rogers PTFE- 3 0.04 0.0013 0.254/10 17.78
R0O3003 cerdmica

El substrato determina el margen de impedancia caracteristica realizable y las pérdidas
por insercion. Para evitar la propagacion transversal o de modos superiores, es necesario
limitar el ancho de las lineas. €l primer modo transversal TE de la microcinta tiene como
frecuencia de corte (T.C. Edwards,1981)

c

fo = \/§(2W+0.8h)(

donde c es la velocidad de la luz en el vacio, w es el ancho de la linea y h el espesor del

GHz), (66)

substrato. A la frecuencia de 38 GHz, el ancho maximo que puede tener una linea fabricada en
el substrato seleccionado es de 2.15 mm. Por otro lado, las dimensiones minimas dependen del
proceso de fabricacién y del espesor de la capa conductora. Para un proceso fotolitografico
estandar, es dificil lograr dimensiones menores a 30 um tanto para el ancho de una linea como
para la separacion entre dos lineas. Haciendo un andlisis para determinar la impedancia en

funcién del ancho de la linea para el substrato seleccionado, se calculd el intervalo de
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impedancias fisicamente realizables para éste tipo de substrato tal como se muestra en la
Tabla V.

Tabla VI. Intervalo de impedancias para el substrato seleccionado

Ancho de la linea, w Impedancia caracteristica
(mm) Zo @ 38GHz (ohms)
2.15 20
0.62 50
0.03 160

lll.3. Seleccién y analisis de dispositivos.

Utilizando los datos que proporcionan los fabricantes de transistores, se seleccionaron
dos transistores tipo HEMT de bajo ruido: el HEMT de la compafiia Fujitsu modelo FHR20X v el
pHEMT de la compafiiia UMS modelo EC2612. Utilizando un analizador de redes vectorial (ARV)
HP8510C y la maquina de puntas coplanares, se midieron los parametros S de cada dispositivo
bajo diferentes polarizaciones, con el objetivo de obtener y comparar la ganancia de cada
transistor. Una comparacion de las caracteristicas de ambos transistores se muestra en la
Tabla VII. €n la Figura 20 se muestran los parametros “S” medidos del transistor Fujitsu y en
la Figura 21 los del transistor UMS, ambos bajo cuatro condiciones de polarizacion diferentes.
Se puede apreciar que las condiciones de Vgs=1V, lss=10mA vy la de V=2V, lss=10mA, ofrecen

una ganancia mayor que las otras dos polarizaciones.

Tabla VII . Comparacion de los transistores seleccionados

Ganancia @ 38 GHz Figura de Ruido @ 38 GHz
Transistor Vas=2V, las=10mA (dB) Vas=2V, lss=10mA (dB)
Fujitsu FHR20X 4.7 2
UMS EC2612 3.6 2
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Transmision en Reversa, dB

Coeficiente de reflexion de entrada
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IV@5mA ———
V@I10mA -------

Figura 20. Parametros S medidos del transistor Fujitsu FHR20X correspondientes a cuatro
polarizaciones diferentes.



dB(S(2,1))

43

Coeficiente de reflexion de entrada Transmision en Reversa, dB
-10
-15—:
-20
= S .
= T 2511
1%} 0 E
[as] ]
° ]
-30
-35—:
'40-|||||||||
freq (1.000GHz to 50.00GHz) 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
T Directa. dB freq, GHz
14 ransmision en Lirecta, Coeficiente de reflexion de salida

12_-_“ /‘\

10
8_

: Q

N

6 &
4_

2] m1 ":l,‘;
freq=38.00GHz Tl
1 1dB(S(2,1))=3.660

— T T T T T T T
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

freq, GHz freq (1.000GHz to 50.00GHz)

V@10mA

IV
V@5mA
V@10mA  ======--

Figura 21. Parametros S medidos del transistor UMS EC2612 correspondientes a
cuatro polarizaciones diferentes.



44

La ganancia del transistor FHR20X es mayor que la del transistor UMS EC2612. Ambos
transistores ofrecen una figura de ruido medida similar a la frecuencia de 38 GHz. Por lo tanto,
se selecciono el transistor FHR20X para disenar la primera etapa del amplificador, ya que éste
proporciona una mayor ganancia con una figura de ruido apropiada.

Es importante mencionar que comercialmente existen amplificadores monoliticos de
microondas (MMIC) de alta ganancia que operan en el ancho de banda de 36 a 40 GHz. Para
implementar la etapa de ganancia, se seleccioné el MMIC de la compafia UMS modelo
CHA2394. En la Tabla VIII se muestran las caracteristicas del MMIC reportadas por el

fabricante:

Tabla VIII. Caracteristicas del MMIC UMS CHAZ2394

Caracteristica a 38GHz
Vd=3.5V, Id=60mA Valor
Ganancia (dB) 20
Figura de ruido (dB) 2.5
Pérdidas por regreso de entrada (dB) 8
Pérdidas por regreso de salida (dB) 18

Para obtener el circuito equivalente de pequena sefial del transistor, se siguen los
procedimientos descritos en Dambrine et al. (1988), White y Healy (1993) y Olvera Cervantes
et al. (2008).

Efectuando mediciones en directa (Vds=0, Vgs>Vbi (+)) se obtienen las resistencias
(Rg, Rs, Rd) e inductancias extrinsecas (Lg, Ls y Ld), midiendo en inversa (Vds=0y Vgs (-)) se
determinan las capacitancias extrinsecas (Cpg v Cpd) y midiendo bajo las condiciones de
polarizacion de interés (Vds=2 V, Ids=10mA) se determinan los elementos intrinsecos,
mediante los cuales se completa el modelo de circuito equivalente de pequena sefial del
transistor FHR20X dado en la Figura 22, y cuyos valores correspondientes a cada uno de los

elementos se proporcionan en la Tabla IX para Vds=2 V e Ids=10mA..
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Transistor
Intrinseco

Figura 22. Modelo de circuito equivalente de pequena sefal.

Tabla IX. Valores de los elementos del modelo.

Elemento Valor Elemento Valor
L 27 pH Ras 146.2Q
Cog 1.5fF Rs 49120Q
Rg 1.012Q Ls 6 pH
Ri 0870Q Cus 36.4 fF
Cos 96.4 fF Rd 54760Q
Cod 198 fF Ld 258 pH
Grmo 68.55 mS Cpa 103 fF
Tau 0.2833 ps

En las Figura 23 y Figura 24 se muestra una comparacién entre los parametros S
medidos vy los obtenidos del modelado del transistor para Vds=2V, lds=10mA. Se puede
observar que los parametros S simulados se apegan perfectamente a las mediciones, a
excepcion del parametro Szi, el cual presenta una diferencia considerable a baja frecuencia
como se puede apreciar en la Figura 24. Esto se debe a un error en el proceso de calibracion,
en donde se introdujo un nivel de potencia de entrada alto, que satura la ganancia del
amplificador en las frecuencias bajas, reduciendo la magnitud del pardmetro Sz;. Esto sin

embargo no afecta la precision del modelo en la banda de interés de 36 GHz a 40 GHz.
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-t 501,1) --=52.7) - 51,2) -=5(11) - 52.7) -®- 5(1.2)
Modelo Modelo Modelo Thr20xd2 thr20xd2 Thr20xd2

Figura 23 . Comparacion de los parémetros Si1 Si2, y S22 medidos y modelados de 1 a 50 GHz.

Per Div
1

Mag Max Min 1 GHz

4 -+ 5(2,1) = 5(2.1) Max 50 GHz
fhr2OxdZ Modelo

Figura 24. Comparacion del parametro Sz medido y modelado de 1 a 50 GHz.
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Siguiendo la metodologia de medicion de parametros de ruido descrita en el capitulo I,
se obtuvieron los pardmetros de ruido del transistor FHR20X a la frecuencia de 38 GHz,

mostrados en la Tabla X, para Vds=2V e Ids=10mA.

Tabla X. Parémetros de ruido del transistor FHR20X medidos a 38GHz.

Pardmetro Valor
Fmin 1.94dB
Rn 17Q
ry 05
<T, 105°

A partir del modelo de pequefia seiial y de los pardmetros de ruido medidos, se obtuvo
el modelo de ruido de Pospieszalski (Pospieszalski, M.W., 1989) descrito en el capitulo Il. La
temperatura de drenaje Ty se obtiene de las mediciones de ruido del transistor a una sola
frecuencia, que en este caso fue de 38 GHz y cuyos pardmetros de ruido se presentan en la
Tabla X. La T4 obtenida es 2258°K (2532° C) con una temperatura de compuerta Tq igual a Ia
temperatura ambiente de 296°K (23° C). En las figuras Figura 25, Figura 26 vy Figura 27 se
muestran los parametros de ruido del transistor en el intervalo de frecuencias de 1 a 50 GHz,
para Vds=2V e Ids=10mA.

— DB(NFMin() Y

25 Modelo

1 1 21 31 41 50
Frequency (GHz)

Figura 25. Parametro Fpnin del transistor FHR20X modelado de 1 a 50 GHz.
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10
1 11 21 31 41 50
Frequency (GHz)

Figura 26. Parametro R, del transistor FHR20X modelado de 1 a 50 GHz.

38 GHz
Mag 0.5309
Ang 110.1 Deg
Min 1GHz
GMN() Max 500Hz

Madelo
Figura 27. Pardmetro I'opy del transistor FHR20X modelado de 1 a 50 GHz.

Debido a que el transistor FHR20X es un dispositivo en chip (no encapsulado), es
necesario usar micro-alambres para conectar las terminales del transistor a las redes de
acoplamiento (compuerta, G y drenaje, D) y al plano de tierra (fuente, S). Es indispensable

tomar en cuenta el efecto de los micro-alambres para disefiar el amplificador, ya que modifican
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los parametros de dispersion y de ruido. Debido a esto, se requiere analizar los cambios en el

comportamiento del transistor provocados por los alambres.

En la Figura 28 se representa cada alambre por una inductancia en serie con una

resistencia que toma en cuenta las pérdidas del alambre.

. [ RAS ]

[RAE |

Figura 28. llustracion de las conexiones de los micro-alambres.

En este trabajo se utilizaron micro-alambres de 18um de didmetro. En la Tabla XI se

muestra la longitud y nimero de micro-alambres empleados para cada conexion:

Tabla XI. Conexiones del transistor utilizando micro-alambres de 18 micras de didmetro.

Conexién Numero de Longitud aproximada
micro- alambres (um)
Red de adaptacién de entrada (RAE) - Compuerta (G) 1 160
Drenaje (D)- Red de adaptacion de salida (RAS) 1 190
Fuente (S) - Plano de tierra 4 250

Para la conexion de la terminal de fuente (S) al plano de tierra, se utilizan 4 micro-
alambres en paralelo con el propdsito de disminuir la inductancia y evitar degradar la ganancia
del transistor. No es posible agregar mds micro-alambres en paralelo en los demds puntos,
debido a que las terminales (Pad's) de la compuerta y el drenaje son demasiado pequeias y

solo cabe un alambre.
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El efecto de los micro-alambres sobre la estabilidad del transistor es positivo, ya que lo
estabilizan a partir de los 35 GHz (K>1, MU>1), como se muestra en la Figura 29. Dado a que
con este efecto el transistor cumple con las condiciones de estabilidad en todo el ancho de
banda de operacion del amplificador a disefiar, se puede seleccionar cualquier coeficiente de

reflexién dentro de la carta de Smith para disediar las redes de adaptacion.

Bz Bk MU1()
M

odelo Modelo Modelo_con_alambres

A 1MU1|) - MU2() =K

Modelo Modelo_con_alambres Modelo_con_alambres

0.5

1 11 21 31 41 50
Frequency (GHz)

Figura 29. Efecto de los alambres de interconexion sobre la estabilidad del transistor.

La influencia de los micro-alambres sobre los parametros de dispersion y de ruido del
transistor se presentan enseguida. Los pardmetros S vy de ruido del modelo de ruido del
transistor, tomando en cuenta los alambres de interconexién, se obtuvieron utilizando los
modelos de los alambres con que cuenta el programa ADS de la compaiiia Agilent. En las figuras
Figura 30 y Figura 31 se muestra el efecto de los alambres sobre la ganancia (Sz1) del

transistor.
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38 GHz
Mag 5.559 dB
Ang 33.3 Deg

38 GHz
Mag 5.035 dB

Ang 75.23 Deg

1 Min

Per Div 1 GHz

Mag Max

. 52,1 & 52.1) - Max
Modelo_con_alambres Modelo 50 GHz

Figura 30. Influencia de los micro-alambres sobre el pardmetro Sz1.

12
& DB(S(2,1)]] B-0B(S(2,1))
Modelo Modelo_con_alambres
10
8
6
4
2
1 11 21 31 41 50
Frequency (GHz)

Figura 31. Influencia de los micro-alambres sobre el parametro Sz; en dB.

Se puede observar que el efecto inductivo de los micro-alambres provoca un cambio

considerable tanto en la magnitud como en la fase de los pardmetros S.
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Por otro lado, en la Figura 32 se comparan los coeficientes de reflexién de entrada vy
de salida (S11 v Sz2), el aislamiento (S12) v el coeficiente de reflexiéon para minimo ruido (ropt
(denominado GMN)) sin el efecto de los micro-alambres (Figura 32a) e incluyéndolos (Figura
32b). En esta figura también se muestra el conjugado del coeficiente de reflexion de entrada
(S117).

m1: 38 GHz
Mag 0.5309
Ang 110.1 Deg

Min 1GHz
Max S0CHz

== 5(1.1) - 5(2.2) ==5(1.2) Conj(S(1.1)) == GMN()
Modelo Modelo Modelo Modelo Modelo

a)

m1:38 GHz
Mag 03583
Ang 178.4 Deg

Min  Max
10Hz 500GHz

b)
Figura 32. Influencia de los micro-alambres sobre los parametros Si1, Siz S22 Y Topt(GMN).
a) sin alambres. b) con alambres.
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Se puede observar en la Figura 32 que los parametros sufrieron un aumento en su fase
y que en el T'p: disminuye su magnitud acercandolo hacia el centro de la carta de Smith.
El efecto de los alambres sobre los pardmetros de ruido: figura de ruido minima NFmin

y la resistencia de ruido (RN) se puede apreciar en las figuras Figura 33 vy Figura 34

respectivamente.
3
— DB(NFMin())
55 Modelo 38 GHz
-6~ DB(NFMin()) 149 dB
Modelo_con_alambres
2
15
38 GHz
1.882 dB
1
05
0
1 11 21 31 41 50
Frequency (GHz)
Figura 33. Influencia de los micro-alambres sobre NFmin.
25
=8 RN()
Modelo
-B-RN()

Modelo_con_alambres

20

15

10

1 11 21 31 41 50
Frequency (GHz)

Figura 34 . Influencia de los micro-alambres sobre la resistencia equivalente de ruido.
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Se puede apreciar en la Figura 33 que el efecto de los alambres en la figura de ruido
minima solo es significativo a frecuencias elevadas (> 30 GHz), donde se observa una reduccién
en NFmin al incluir los alambres. Es conveniente resaltar que los alambres de la fuente hacia
tierra provocan una reduccion en NFmin, mientras que los de compuerta y drenaje lo
incrementan. Asimismo, se puede observar en la Figura 34, que la resistencia equivalente de
ruido decrece, haciendo que del factor de ruido sea menos sensible a cambios en el coeficiente
de reflexion de entrada. Esta sensibilidad se puede observar en la Figura 35, donde se

muestran los circulos de ruido y de ganancia disponible.

8 NFCR =0~ GACIR
Modelo_con_alambres Modelo_con_alambres

Figura 35. Circulos de ruido y ganancia disponible a la frecuencia de 38GHz.

En la Figura 35, se puede observar el centro del circulo de ruido (), que corresponde
al coeficiente de reflexion 6ptimo para minimo ruido (Fopt). Se puede apreciar que el circulo de
ganancia disponible de 7.1 dB cruza por el centro del circulo de ruido. Tedricamente, es posible
obtener una ganancia disponible de 7.1 dB disefiando la red de adaptaciéon con la finalidad de
acoplarse a ropt. En la misma figura se puede observar el circulo de ruido constante que

corresponde a NFmin+0.5dB. Esto indica que si las redes de adaptacion se disefaran para
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obtener la maxima ganancia disponible, se tendria un incremento de 0.5 dB en el ruido, con
respecto al NFmin.
La ubicacion del S11*y del I'opt Se consideran para disefar las redes de adaptacion que

se tratan en la seccion I11.4.

lil.4. Disefo v analisis de las redes de alimentacion.

Para calcular las dimensiones de las redes de alimentacién y de acoplamiento
empleando tecnologia de microcinta y/o coplanar, se lleva a cabo mediante el programa ADS de
la compariia Agilent, el cual permite efectuar el proceso de sintesis y andlisis cuasi-estatico de
las estructuras de las redes y realizar ademas un analisis electromagnético de cada estructura
empleando el programa “Momentum” incluido dentro del paquete computacional ADS.

Debido a que los transistores de efecto de campo (FET) requieren de voltajes de
corriente directa (DC) apropiados para su operacion en sus terminales de compuerta y drenaje,
se requiere disefar una red de alimentacidon que cumpla con las siguientes funciones:

-Mantener un voltaje constante.

-Proporcionar la corriente requerida

-Aislar la salida de la fuente de alimentacién de la fuente de RF y viceversa.

-Estabilizar al dispositivo en el caso de que una resistencia negativa aparezca en la
compuerta o drenaje, para evitar oscilaciones.

-Presentar coeficientes de reflexion pequefios.

-Tener pérdidas por insercion bajas

Una red de alimentacion en su forma mas simple se muestra en la Figura 36, la cual es
un circuito de tres puertos que consiste de un elemento bloqueador de DC representado por un
capacitor y un elemento bloqueador de RF representado por un inductor. Por el puerto de RF
se introduce la sefial de RF (microondas), por el puerto de DC se introducen los voltajes
requeridos para poner en operacion al transistor, vy por el puerto de RF&DC sale tanto la sedal
de RF como la de DC que se le introducen al transistor. Se puede apreciar en la Figura 36b que
la red de alimentacion consiste de dos bloques: bloqueador de DC y bloqueador de RF los cuales

se tratan de manera separada en las secciones Ill.3.1 y lll.3.2 respectivamente.



56

DC DC
L
C
— } L
Bloqueador
de RF
C
RF RF & DC RF RF & DC
t—{ }—‘——‘ Blogqueador — @
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Figura 36. Red de alimentacion. a) Circuito equivalente y b) Diagrama a bloques.

l1.4.1. Bloqueador de corriente directa (D.C.)

La red bloqueadora de DC es una red de dos puertos que permite el paso de la sefial de
RF, bloqueando la DC. Para evitar el flujo de corriente directa DC hacia la fuente de
radiofrecuencia RF se puede utilizar un capacitor en serie. Para amplificadores de bajo ruido,
es indispensable que el bloqueador de DC o capacitor presente pocas pérdidas por insercién y
coeficientes de reflexion pequenos en sus puertos, dentro del rango de frecuencias de interés.
Para desarrollar la red bloqueadora de DC existen las opciones que se muestran en la Figura
37. las cuales son: el capacitor en chip metal-aislante-metal, el capacitor en chip multicapa, el
capacitor (MIM) metal-aislante-metal en microcinta, el capacitor interdigitado realizado en

microcinta vy las lineas acopladas.

No es recomendable utilizar capacitores en chip metal-aislante-metal, debido a que es
necesario emplear micro-alambres para poder conectarlos, lo que incrementa las pérdidas por
insercion. Los capacitores MIM en microcinta han sido ampliamente utilizados en circuitos de
microondas hibridos y también en monoliticos (Pucel, R.A., 1981). Con estas estructuras se
pueden lograr capacitancias mayores que con un capacitor interdigitado planar, y se pueden
utilizar como bloqueadores de DC debido a que tienen bajas pérdidas. El problema con este tipo

de capacitores es que son muy dificiles de fabricar si no se cuenta con el equipo adecuado.
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Existen pocas compaiiias que ofrecen capacitores en chip multicapa con buen ancho de
banda (al menos 20% de la frecuencia central de operacién f,) y pocas pérdidas por insercion
(<0.5dB).

a) b)

c)

Figura 37. Bloqueadores de DC: a) Capacitor en chip metal-aislante-metal,
b) Capacitor en chip multicapa, c) Capacitor (MIM) metal-aislante-metal distribuido
en microcinta, d) Capacitor interdigitado en microcinta y e) Lineas acopladas.

El capacitor en chip 545L mostrado en la Figura 38, es fabricado por la compaiia ATC y
representa una de las mejores opciones disponibles en el mercado para implementar un

bloqueador de DC a 38 GHz. En Ia Tabla XII se muestran las caracteristicas de este capacitor.

Figura 38. Capacitores ATC modelo 545L.
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Tabla XII. Caracteristicas del capacitor ATC 545L reportadas por el fabricante.

Caracteristica Valor
Capacitancia 100 nF
Banda de operacién 16KHz-40GHz
Pérdidas por insercion <0.5dB
Dimensiones 0.5mmx1.02mmx0.6Tmm

Para verificar el comportamiento del capacitor reportado por el fabricante, se utilizaron
dos transiciones coplanar-microcinta de la compania Jmicro, modelo Probe point 0503. Estas
transiciones, presentan menos de 0.08 dB de pérdidas por insercién a 38 GHz, como se reporta
en (Martinez Madrid, €. L, 1996). Realizando un analisis electromagnético de la estructura
mostrada en la Figura 39a, se corrobord que las pérdidas de dos transiciones encontradas

fueran menores a 0.16 dB.

S21
0.13—
3
0.14—
= ]
=S
o -0.15—
L] |
= ’
0.16-]
7] r
N1
36.0 36.5 37.0 375 380 385 39.0 395 40.0
Frequency
a) b)

Figura 39. Transiciones Jmicro Probe point 0503. a) Dos transiciones encontradas
(back to back). b) Pérdidas por insercion.

El capacitor ATC 545L se mont6 sobre una placa de cobre y dos transiciones coplanar
microcinta Probepoint 0503 como se muestra en la Figura 40. El comportamiento de los
parametros S de la estructura dada en la Figura 40, se midié utilizando las puntas de prueba
coplanares picoprobe 50A-GSG-150P vy el analizador de redes vectorial HP8510C en la banda
de 0.045GHz a 50 GHz.
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Figura 40. Capacitor ATC545L montado sobre dos transiciones Jmicro.

En la Figura 41 se muestra una comparacién entre los parametros S medidos del

capacitor hasta 50 GHz, y los pardmetros S que proporciona el fabricante hasta 40 GHz. Se

puede observar que las pérdidas por insercién son mayores a 0.8 dB a 38 GHz. Al sustraerle las

pérdidas de las transiciones, las pérdidas por insercién de este capacitor resultan ser mayores

a 0.6 dB.
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dB[{C545M2 . 501,

-50III\|I\II‘IIII|II\I|IIII
0 10 20 30 40 5]
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dB{CS545JM2. 502,11)
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-1.0III\|IIII|I\II‘IIII|II
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freq, GHz

Figura 41. Parametros S del capacitor ATC 545L, medidos (0.45-50 GHz) y proporcionados
por el fabricante (0-40 GHz).

En altas frecuencias, es preferible utilizar elementos planares en tecnologia de

microcinta o guia de onda coplanar, ya que es posible analizar su comportamiento junto con las

demas redes del amplificador mediante programas de analisis electromagnético, la cual es una

opcién rapida y econémica.
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En este trabajo se disefiaron e implementaron varios capacitores interdigitados. El
procedimiento para analizar capacitores interdigitados se puede consultar en varios articulos
(G. Alley, 1970), (R. Esfandiari,1983), (X. Y. She and Y. L. Chow,1986) y en libros de texto
(Mongia R, et al. , 1999). En (Pettenpaul, E., et al 1988) se propone descomponer la
estructura en varios modelos de discontinuidades basicos, que vienen incluidos en la mayoria
de los programas de disefo de circuitos planares. En la Figura 42 se muestra el capacitor con el
que se obtuvo la mejor respuesta en la banda de interés. Las dimensiones de la estructura son:
I= 1.18mm, w=0.12mm, s=0.035mm, wz,=0.62mm. Este capacitor se construyé sobre el
substrato PFTE RO3003 que tiene las caracteristicas proporcionadas en la Tabla Il (er=3,
h=0.254mm). En la Figura 43 se muestran los resultados obtenidos del analisis
electromagnético del capacitor proporcionado en la Figura 42. Se puede apreciar en la Figura
433, que las pérdidas por regreso resultaron menores a -20 dB de 34 GHz a 42 GHz, mientras

que en la Figura 43b las pérdidas por insercién fueron -0.122 dB a la frecuencia de 38 GHz.
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Figura 42. Capacitor interdigitado en microcinta.
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Figura 43. Resultados del andlisis electromagnético del capacitor interdigitado de la Figura 42 (a) S11 y
Szz, (b) S12 y Sz1.
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Varios autores han reportado bloqueadores de DC de lineas acopladas con muy bajas
pérdidas (Lacombe, D. y Cohen, J., 1972), (Mongia R., et al, 1999). Con el objetivo de mejorar los
resultados obtenidos con el capacitor interdigitado, se disefio un bloqueador de DC empleando
el par de lineas acopladas mostrado en la Figura 44a). €l circuito equivalente del par de lineas
acopladas (Mongia R, et al, 1999) se muestra en la Figura 44b). En un par de lineas acopladas
se generan dos modos de propagacion diferentes, v por lo tanto, dos impedancias
caracteristicas diferentes. A estos modos de propagacion se les llama modo par e impar los
cuales se muestran en la Figura 45. Si se conocen las impedancias para cada modo, se pueden
obtener las dimensiones fisicas mediante un proceso de sintesis (Kirschning M., Jansen R.
1985), (Gupta K.C,, et al, 1996).
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Figura 44. Lineas acopladas a) Estructura b) Circuito equivalente c) Matriz de
parametros S ideal.

-=--- Campo magnetico
——  Campo electrico
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Figura 45. Distribucion del campo eléctrico y magnético en lineas acopladas.
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La matriz de parametros S ideal de la estructura dada en la Figura 44c¢, toma en cuenta
que los puertos 1y 3 estan adaptados a la impedancia caracteristica Zo., por lo tanto a; =as=0.
Los puertos 2 vy 4 se encuentran conectados a cargas reflectivas idénticas (en este caso un
abierto, p=T), por lo tanto a>= bz y a4= ba.

En la matriz de la Figura 44c, E; y E4 se dan por (Mongia R., et al,, 1999)

ksen6
£, =t (67)
J1-k? cos 6 + jsend
y
\/1 k® (68)
\/ 2 cosO+ jsene
donde
1
6= 5(6,%6,) (69)
_ ZOe _ZOO
k B ZOe + ZOo (70)

y O es lalongitud eléctrica de las lineas acopladas. Los subindices e y o denotan los modos par
e impar respectivamente, mientras que a k se le conoce como factor de acoplamiento. En la
ecuacion (67) se puede observar que si 8 =90°, entonces E:=k.

Kajfez y Vidula (Kajfez D., Vidula B.S., 1980) proponen ecuaciones simples para obtener

una aproximacion a las impedancias de los modos par e impar

=Z,JVSWR [1+\/1+1 v 11/VSIA/R)] (71)

=Z,vVSWR [1+\/1+1

1 (11/VSWRY)], (72)
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donde
VSIA/R-H‘F"’” — 73
- 1"Fent " sen<o’ (73)
0= cot [ 3 (HEF V)] (74)

y T2y f1 son las frecuencias de corte inferior y superior respectivamente.

En este trabajo se observd que para disefiar bloqueadores de DC de bajas pérdidas v
con buena adaptacién en sus puertos de entrada vy salida, se requiere que el factor de
acoplamiento k sea lo mas cercano posible a la unidad. Ademds es necesario encontrar una

relacion de impedancias par e impar que cumplan con las siguientes expresiones:

2y =Ly *Z,, Paralz, <60, (75)
Zy. -2

Z, = % ParaZ,, > 60. (76)
A continuacién se muestra la Tabla Xlll donde se puede observar la relaciéon entre las
impedancias de los modos par e impar con el acoplamiento. Se muestran los valores de las
dimensiones fisicas de las lineas acopladas para el substrato dado en la Tabla V(er=3,
h=0.254mm), las cuales se obtuvieron mediante el programa de sintesis de lineas acopladas

(Medina-Monroy, J.L., 1991). La longitud eléctrica para todos los casos es de 90°.

Tabla XIll. Sintesis de lineas acopladas.

Combinacién Zoe Zoo k w (mm) s (mm) | (mm)
1 180 80 0.38 0.064 0.102 1.375
2 160 60 0.45 0.108 0.060 1.369
3 150 50 0.5 0.136 0.039 1.369
4 140 40 0.55 0.166 0.022 1.373
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En la Tabla XIll se puede observar que la combinacion 4 de impedancias es muy dificil
de realizar fisicamente, debido a que la separacion entre las lineas es menor a 30um. Por lo
tanto, se tomaron las dimensiones de la combinacion 3 para realizar un analisis
electromagnético del bloqueador de DC de lineas acopladas dado en la Figura 44a).

Después de optimizar las dimensiones empleando el programa de analisis
electromagnético (MOMENTUM), se obtuvieron las siguientes dimensiones: |= 1.25mm,
w=0.10mm y s=0.050mm. €l par de lineas acopladas presenta menos pérdidas por insercion
(S21=-0.087 dB) que el capacitor interdigitado, con un buen ancho de banda (32 GHz-44 GHz),

como se puede apreciar en la Figura 46.
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Figura 46. Resultados del andlisis electromagnético de las lineas acopladas de la Figura 44.

Para poder validar los resultados obtenidos del analisis electromagnético, se
construyen las estructuras y se miden utilizando un analizador de redes vectorial (ARV)
HP8510C calibrado hasta 50 GHz. De esta manera se obtienen experimentalmente de la
medicidn, los pardmetros de dispersién de las estructuras.

Debido al tamafio pequefio de las estructuras, se debe utilizar la maquina con puntas
de prueba coplanares, para lo cual es necesario agregar al circuito bloqueador de DC, dos
transiciones de guia de onda coplanar a microcinta (CPwW-MS). Por lo anterior, en este trabajo
se disefia una transicién de guia de onda coplanar a microcinta que presenta pocas pérdidas
por insercién y una buena adaptacién en el ancho de banda de interés. El disefio de esta

transicion (CPW-MS) se basa en el trabajo de Lischka, G. (2005). En este trabajo de tesis se
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propone utilizar transiciones sin hoyos metalizados en los planos de tierra, los cuales se

reemplazan por stubs radiales calculados a la frecuencia central de operacién (38 GHz).

Las transiciones disefiadas en este trabajo utilizan planos de tierra optimizados,
partiendo de las dimensiones de un stub radial tradicional, donde la longitud debe de ser de %
de la longitud de onda (A/4= 1.2mm). Las dimensiones de la transicién que se disefid en este
trabajo se muestran en la Figura 47 y su respuesta en la Figura 48.
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Figura 47. Transicion de guia de onda coplanar a microcinta.
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Figura 48. Resultados del analisis electromagnético de la transicion de la Figura 47.
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Mediante un proceso fotolitografico se fabricaron dos transiciones siguiendo las

dimensiones de la Figura 47, pero conectadas entre si para poder medir sus pérdidas.

Figura 49. Transiciones coplanar-microcinta fabricadas con el substrato RO3003.

La estructura de la Figura 49 se midid utilizando el analizador de redes vectorial
HP8510C y dos puntas de prueba coplanares Picoprobe, y se obtuvieron sus pardmetros de
dispersién. En la Figura 50 se muestran los resultados de los parametros de dispersion

medidos, comparados con los obtenidos del analisis electromagnético.
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Figura 50. Resultados del andlisis electromagnético vs. medicion de la
estructura de la Figura 49.

Aunque la separacion de 0.03mm requerida en la parte coplanar de la transicion no se
logro debido a problemas en la fabricacion, el comportamiento de la estructura es el esperado.
Las pérdidas medidas de las dos transiciones encontradas son 0.33 dB a 38 GHz. Por lo tanto,
las pérdidas de cada transicién son de 0.165 dB a 38 GHz. Utilizando estas transiciones, es
posible validar experimentalmente el comportamiento del capacitor interdigitado y de las lineas

acopladas desarrolladas. Tanto el capacitor interdigitado de 4 elementos como el capacitor de
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dos lineas acopladas, se construyeron incluyendo las transiciones CPW-MS sobre el substrato
R0O3003, como se muestra en la Figura 51. Cabe mencionar que se construyeron varias

estructuras, de las cuales algunas se descartaron debido a problemas de fabricacion.

a) b)

Figura 51. Bloqueadores de DC con transiciones coplanar-microcinta fabricados en el substrato
RO3003. a) Capacitor interdigitado. b) Lineas acopladas.

Posteriormente se midieron con las puntas de prueba coplanares conectadas al
analizador de redes. En la Figura 52 se muestra una comparacién entre los pardmetros S

medidos y simulados (mediante analisis electromagnético) del capacitor interdigitado.
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Figura 52. Parametros S medidos vs. simulados del capacitor interdigitado de la Figura 51a).

Como se puede observar en la Figura 52, las pérdidas a 38 GHz de la estructura del

capacitor interdigitado dado en la Figura 51a son de 0.931dB, a las cuales se le restan las
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pérdidas de la transicion CPW-MS, resultando unas pérdidas aproximadas de 0.6 dB para el
capacitor interdigitado. La diferencia entre las pérdidas del capacitor interdigitado v los datos
medidos de la Figura 52, se debe a problemas de fabricacion, ya que la separacién entre los
elementos del capacitor fabricado es de s=0.050 mm. con un ancho w = 0.090 mm. Debido a lo
anterior, el acoplamiento entre los elementos es mas débil, lo que se traduce en mayores

pérdidas por insercion.

Con respecto a los bloqueadores de DC de lineas acopladas construidos y mostrados en
la Figura 51b, los cuales incluyen dos transiciones CPW-MS, en la Figura 53 se muestra la
comparacion entre los pardmetros S medidos v simulados con el programa MOMENTUM en el
ancho de banda de 0.045 GHz a 50 GHz y un acercamiento en la banda de 30 GHz a 50 GHz.
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Figura 53. Parametros S medidos y simulados de las lineas acopladas.
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Como se puede observar en la Figura 53, el par de lineas acopladas presenta un buen
ancho de banda y bajas pérdidas, las cuales son menores a 0.3dB sustrayendo la contribucion
de las transiciones CPW-MS. Una de las ventajas de esta estructura, es que las dimensiones
requeridas se pueden lograr con mayor facilidad que el capacitor interdigitado, siguiendo el
proceso de fabricacién descrito en la seccion Ill.5. La dimensién minima requerida es de 50um, a
diferencia del capacitor de 4 elementos, cuya dimension minima es de 35um, lo que es dificil
de obtener con poco margen de error. De los resultados obtenidos para el bloqueador de DC del
par de lineas acopladas, mostrados en la Figura 53, se puede concluir que es posible utilizarlo

en la red de entrada del amplificador de bajo ruido a disefiar.

l1l.4.2. Bloqueador de RF.

Con el propodsito de bloquear la radiofrecuencia en la trayectoria de alimentacion (DC)
del bloqueador de RF mostrado en la Figura 36, se requiere un filtro pasabajas, el cual evita
que la energia proveniente de la fuente de RF llegue a la fuente de DC requerida para poder
alimentar al transistor. Es indispensable que la red sea “transparente” a la linea principal por
donde fluye la energia de RF, y al mismo tiempo, debe ayudar a estabilizar al transistor fuera
del ancho de banda de operacion.

La topologia de un filtro de RF y su circuito equivalente se pueden observar en la
Figura 54. Por lo general, el filtro de RF se monta en paralelo sobre la linea principal de 50 Q
del amplificador. Se utilizan stubs radiales los cuales se comportan como capacitores en
paralelo. Las lineas que conectan a los stubs radiales, deben tener una longitud eléctrica de 90
grados (8=90°) y deben de ser de alta impedancia (la mas alta realizable). €l propdsito de ésta,
es presentar un circuito abierto (en el puerto 1) para la sefial de RF.

Para calcular las dimensiones iniciales del stub radial se puede utilizar la topologia
mostrada en la Figura 55, en donde se incluyen las férmulas de disefio propuestas por
Atwater (Atwater, H.A. 1985).
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Figura 54. Filtro de RF de dos secciones: a) Circuito en microcinta. b) Circuito equivalente.

R, =log"'[Alog(y¢, f,) + Blog(h) + Clog(R,)+D] ~ (77)

R, = xsen(a/2) (78)

N

Figura 55. Férmulas para obtener las dimensiones iniciales del stub radial.

En las ecuaciones (77) y (78) A, B, C, y D son los coeficientes de Bessel en funcién de o, fo es
la central de interés en GHz. R; es el segmento que estd dentro de la linea de microcinta.

En los trabajos de Giannini y Sorrentino (Giannini, F. Sorrentino, R. Vrba, ], 1984) se
proponen otras férmulas de analisis alternativas, las cuales se pueden utilizar para analizar al

stub radial.
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El filtro de dos secciones proporcionado en la Figura 54a), cuenta con dos pares de stub
radiales de 45°, separados por una linea con una impedancia caracteristica Zo=150Q y con una
longitud eléctrica de 90°. Las dimensiones obtenidas (W: ancho y L: largo) para un filtro

disenado a la frecuencia de 38 GHz con el substrato RO3003 se muestran en la Tabla XIV:

Tabla XIV. Dimensiones del filtro de RF a 38 GHz.

Estructura W(mm) L(mm)
en microcinta
Lineas de alta impedancia 0.040 1.4
Stubs radiales 1 1.25

En la Figura 56 se muestra la respuesta del filtro mostrado en la Figura 54a), con las

dimensiones de la Tabla XIV:
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Figura 56. Respuesta del filtro de RF.

Como se puede observar en la Figura 56, el filtro rechaza las frecuencias mayores a 15
GHz, teniendo un rechazo mayor a -50 dB de 27 GHz a 47 GHz. Para discriminar las frecuencias
mas bajas, se requiere aumentar la capacitancia en paralelo. La frecuencia de corte de una red

LC se obtiene de:

1
fe = 2nRC

(79)
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Por lo tanto, se requiere agregar una tercera etapa. En este trabajo se propone la
estructura que se muestra en la Figura 57, en la cual se emplean cuatro stubs radiales, una

resistencia de montaje superficial y dos capacitores en chip conectados hacia tierra.

3
Contacto
para la
fuente de DC
c2
'\ Capacitores
N~ lerra R=6.8 nF
gV
) Jj c1 “
\\'{4—Resistencia
en chip
R=50Q
Filtro de RF
(2 secciones)
1] |2
Linea
principal, Zo

Figura 57. Red de alimentacion de DC.

La resistencia de montaje superficial (smt) de 50 Q es necesaria para estabilizar al
transistor en las frecuencias bajas. El capacitor en paralelo C2 que se encuentra con la linea

de 270° de longitud eléctrica (% A), forma la tercera etapa del filtro de RF.

El comportamiento obtenido del andlisis del tripuerto se muestra en la Figura 58. Se
puede observar en esta figura, que en el ancho de banda de interés, el aislamiento (1) de los
puertos 1 o 2 hacia el puerto 3 es bastante bueno (<-70dB), mientras que las pérdidas por
insercion del puerto 1 al 2 son casi nulas (<-0.02dB), indicando que el bloqueador de RF es

“transparente” a la linea principal de 50Q.
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Una vez disenada la red de alimentacion la cual consiste del bloqueador de RF de lineas
acopladas vy la red bloqueadora de RF se procede a disefar las redes de adaptacion o de

acoplamiento de impedancias.
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Figura 58. Respuesta de la red bloqueadora de RF.

lil.4. Disefio de las redes de adaptacién.

Las redes de adaptacion se disefian para acoplar las impedancias de fuente y de carga
(50Q2), con las requeridas para cumplir las especificaciones de disefio del amplificador. El
objetivo es obtener una figura de ruido minima a 38 GHz. En las Tablas Tabla XV y Tabla XVI se
muestran los pardametros S y de ruido modelados, incluyendo el efecto de los micro-alambres

antes mencionado.

Tabla XV. Parametros S a 38 GHz modelados con el efecto de los micro-alambres.

S11 Sa1 S12 Sa2
(magnitud, fase) (magnitud, fase) (magnitud, fase) (magnitud, fase)
0.55, #174.76° | 1.896, ~33.295° 0.198, ~18.3° 0.169, £-178°

Tabla XVI. Parametros de ruido a 38 GHz modelados
con el efecto de los micro-alambres

NFmin(dB) | T"_  (magnitud, fase) | Rw/50

opt(
1.882 0.358, ~178.4° 0.109
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Para obtener una figura de ruido minima NFmin, es necesario que el coeficiente de

reflexion de la fuente I'; sea igual al coeficiente de reflexion optimo para minimo ruido ',

como se muestra en la Figura 59.

rf = ropt I_ent I_sal rczconj(rsal)
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de Entrada | | de Salida

(RAE) | | (RAS)
t t
I I

Figura 59. Adaptacion para minima figura de ruido.

El coeficiente de reflexion de salida I’ se calcula mediante la ecuacion (80), y el

coeficiente a presentar I'. esigual al complejo conjugado de I',,. Se tiene que

S125211—‘opt
—, 80
1-S,.T (50)

opt

sal~

L (81)

Para las dos redes de adaptacion, es posible implementar una red de una sola seccién

como la que se muestra en la Figura 60. Convirtiendo los coeficientes de reflexién a
impedancias y utilizando la ecuacién (82), es posible obtener una combinacion de impedancia

caracteristica Z,, y longitud eléctrica @=0 |, que satisfaga la igualdad Zi»= Zo=50Q. La Unica

restriccion es que las lineas sean fisicamente realizables.
ZL+./ Zm tan(ﬁ lm)

Zn™Zn 7 47, tan@ 1) (82)
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| ZL=Zopt

Zin=2Z,

Figura 60. Adaptacion de una sola seccion para la entrada.

Las dimensiones fisicas de las lineas en microcinta de las redes de entrada y salida, se
obtuvieron mediante un proceso de sintesis. Para verificar que las redes de adaptacion
presenten los coeficientes de reflexién requeridos, se efectué un andlisis electromagnético
mediante el programa “ADS Momentum”. Las dimensiones finales optimizadas se muestran en
la Tabla XVIL.

Tabla XVII. Dimensiones de las redes de adaptacion optimizadas.

Red W(mm) L(mm)
RAE 0.9 1.45
RAS 0.95 14

lI.6. Construccion de las redes de alimentacién y de adaptacion.

En esta seccion se describen los pasos que se efectuaron para construir las redes del
amplificador. Para grabar las estructuras sobre el substrato, se utiliz6 un método
fotolitografico estandar, utilizando el equipo disponible en el laboratorio de circuitos impresos
del drea de microondas de CICESE.

Debido a que es necesario obtener una mascarilla de alto contraste vy alta resolucion

(<Tum), estas se enviaron a un laboratorio externo (consultar www.photoplotstore.com vy

www.fineline-imaging.com) para su fabricacion. El proceso de fotograbado se realiz6 siguiendo

los siguientes pasos:
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1. Preparacion del substrato.

Debido a que la capa de cobre del substrato Rogers RO3003 tiene un espesor de
17um, es necesario adelgazarla con el proposito de minimizar la diferencia entre las
dimensiones requeridas y las fabricadas. Después de limpiar el substrato (utilizando Brasso
para pulir el cobre, y después limpiar con acetona y con alcohol isopropilico) y proteger el plano
de tierra con un material aislante, se sumerge en una solucion de cloruro férrico (FeCls ) y agua
(agua: FeCls -3:1). €l substrato se introduce al cloruro férrico por un tiempo de 5 minutos, vy se
mueve para lograr un decapado uniforme. Después de lavar el substrato con agua, se debe
volver a limpiar el substrato hasta que se logre un acabado fino de “espejo”, ya que es
necesario trabajar en una superficie sin rugosidades. En este proceso se debe tener precaucion

al manejar el substrato, debido a que es un substrato “blando”.

2. Aplicacion de fotorresina.

Es este trabajo se utilizd fotorresina positiva Shipley S1813. Después de colocar el
substrato en la giradora centrifuga y asegurarla por medio de vacio, se aplica la fotorresina con
un gotero y se hace girar a 4000 rpm por un tiempo de 60 segundos. La cantidad de
fotorresina depende del tamaiio del substrato (4 gotas para una muestra de 3x3 cm). Antes
de encender la giradora se debe asegurar que no queden burbujas en el substrato o que la
fotorresina no esté contaminada. Una vez que la giradora se apague, hay que verificar que la

capa de fotorresina sea uniforme.

3. Secado.
Para reducir la concentracién de solventes de la fotorresina y mejorar su adhesion al
cobre, es necesario secar el substrato con la capa uniforme de fotorresina en un horno a una

temperatura de 100°C durante 10 minutos.

4. Grabado del circuito.
Se coloca la mascarilla sobre el substrato y se asegura (colocando por encima un vidrio
delgado lo mas limpio posible y sin rayones). Con la lampara de luz ultravioleta alejada 20 cm

de la muestra, se expone durante 60 segundos.
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5. Revelado.

El revelado de la fotorresina se realiza sumergiendo por un tiempo de 2 minutos el
substrato en una mezcla compuesta de una parte de revelador por tres partes de agua (agua:
revelador-3:1). Después de eliminar la fotorresina no expuesta, el substrato se vuelve a meter

al horno por 5 minutos.

6. Decapado y aplicacién de la capa de oro.

Para eliminar el cobre no deseado, el substrato se sumerge por un tiempo menor a 5
minutos en una solucién de cloruro férrico (FeCls ) y agua (agua: FeCls -3:1). Es necesario mover
el substrato para obtener un decapado uniforme. Después de limpiar el substrato con agua, se
eliminan los residuos de la fotoresina con alcohol isopropilico. Enseguida, se aplica una capa de
oro mediante un proceso de electrodepdsito. En la Figura 61 se muestra una de las redes

construidas en donde se pueden apreciar las lineas y separaciones bien definidas.

Figura 61. Detalle de una de las redes construidas.



78

lIl.7. Ensamble del amplificador.

El proceso de ensamble es critico para obtener los resultados requeridos, ya que si no
se siguen las especificaciones que se establecieron en el proceso de disefo, el desempeiio del
amplificador no va ser el esperado.

Uno de los principales problemas que se tienen al ensamblar amplificadores de alta
frecuencia que utilizan dispositivos en chip, es el control de la longitud de los micro-alambres
necesarios para conectar al transistor con las redes de adaptacion. En la seccién 2 de este
capitulo se establecieron las longitudes que los micro-alambres deberan tener en cada
conexién. Estas dimensiones se calcularon tomando en cuenta que el transistor debe estar al
nivel de las redes de adaptacién. Para lograr esto, se utilizé una placa de cobre con una altura
de 125um como base del transistor.

Con el propésito de soldar los micro-alambres al transistor, se utilizdé una
microsoldadora de la compaiia HYBOND, modelo 572 mostrada en la Figura 62. Este modelo no
cuenta con un sistema para poder medir la longitud del micro-alambre, lo que hace mas dificil

lograr las longitudes requeridas.

cee
ooomom

Figura 62. Microsoldadora HYBOND 572.
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Para adherir todos los elementos del amplificador, se utilizé “epoxy” conductivo de la
marca EPO-TEK modelo H20E. Debido a que la adherencia de los micro- alambres en las redes
de adaptacion del amplificador no fue muy buena al emplear la microsoldadora, fue necesario

reforzarlos con una pequefia gota de epoxy.

En la Figura 63 se muestra el amplificador de bajo ruido ya terminado. En el lado
izquierdo, se puede observar la red de entrada, que estd compuesta por una transicion
coplanar-microcinta, seguida del bloqueador de DC de lineas acopladas y la red de adaptacion
de entrada (RAE) de una sola seccion. Entre el bloqueador de DC y la linea de 50Q que se
encuentra antes de la RAE esta el bloqueador de RF, montado en paralelo. Del lado derecho se
encuentra la red de salida, compuesta por la red de adaptacion (RAS), el bloqueador de DCy la
transicion microcinta-coplanar. €l bloqueador de RF de la red de salida se encuentra sobre la
linea de 50Q que esta entre la RAS vy el bloqueador de DC. Asimismo, se muestran los

elementos concentrados (capacitores y resistencias) adheridos con epoxy conductivo.

Figura 63. Detalle del amplificador de bajo ruido.
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En el centro del circuito, entre la red de entrada v la de salida se encuentra el transistor
Fujitsu FHR20X. Es importante mencionar que al conectar el transistor con las redes de
adaptacion, la longitud de los micro-alambres resultaron mas largos de lo previsto por

aproximadamente 50um mas.

I11.8. Caracterizacion del ABR.

En esta seccion se presentan los bancos de mediciéon necesarios para caracterizar al
amplificador desarrollado. Asimismo, se presentan los resultados obtenidos de la medicién de

los parametros de dispersion y la figura de ruido del ABR.

Para caracterizar los pardmetros de dispersién del amplificador, el analizador de redes
vectorial (HP8510C) se conectd a las puntas de prueba coplanares que se encuentran dentro

de la camara criogénica mostrada en la Figura 64.

Figura 64. Analizador de redes HP8510C conectado a la camara criogénica.

El analizador de redes se calibré mediante la técnica LRM en los planos de las puntas de

prueba, que es donde se colocara el amplificador a medir. La potencia en el puerto de entrada
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establecida fue de -5dBm en el intervalo de frecuencias de 1GHz a 50 GHz. Una vez calibrado
el analizador de redes, el amplificador de bajo ruido se colocé en la base de pruebas, se
conectaron los alambres utilizados para proveer los voltajes necesarios para ponerlo en
operacion y se colocaron las puntas coplanares en sus puertos de entrada y salida como se

muestra en la Figura 65.

Figura 65. Puntas de prueba coplanares y cables de alimentacion conectados al ABR.

l1.7.1. Pardmetros de dispersion.

Una vez colocado el amplificador en la base de prueba se alimentd con un voltaje
Vds=2V y un Vgs=-0. 3V para obtener una Ids=10mA. En la Figura 66 se pueden observar los
coeficientes de reflexion de entrada y salida (S77 vy Sz2) medidos, los cuales difieren de las
simulaciones. A pesar de la diferencia, el pardmetro Szz se encuentra dentro de lo especificado,
ya que es menor a -12dB de 28 GHz a 42 GHz. El comportamiento del Sq1 no es adecuado, ya
que la red fue adaptada para obtener el minimo ruido y ademas los micro-alambres utilizados

para conectar el transistor, resultaron un poco mas largos (50 um) de lo especificado.
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Figura 66. Parametros S del ABR medidos___ vs. simulados ----

El comportamiento de la ganancia (Sz;) v el aislamiento (Si2) del amplificador se

muestran en la Figura 67. Se puede apreciar que la ganancia medida es muy cercana a la

esperada dentro del ancho de banda de operacidn. La ganancia obtenida fue 9.3 dB de 26 GHz

a 32GHz, la cual disminuye hasta 5.2 dB a la frecuencia de 40 GHz. El aislamiento (S12) fue

menor a -18 dB, lo cual es un valor adecuado. La degradacién en la ganancia se atribuye

principalmente a la longitud de los cables que resulto mayor de la especificada. En la Figura 68

se muestran los pardametros Sz; v Si2 a detalle, donde se indica el valor de la ganancia medida a

38 GHz la cual fue de 5.4dB con un aislamiento de -19 dB.
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Figura 67. Ganancia del ABR medida___ vs. simulada ----.
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Figura 68. Ganancia y aislamiento medidos del ABR.

l11.7.1. Figura de ruido.

Para medir la figura de ruido del amplificador, se utiliza el banco para medicion de ruido
descrito en el capitulo Il de este trabajo (Il.3) cuya fotografia se muestra en la Figura 69.
Debido a que solamente se medira la figura de ruido del amplificador, y no se desea extraer sus
parametros de ruido, no es necesario utilizar el sintonizador de impedancias, el cual se
configura para que presente una impedancia caracteristica de 50Q (inicializado). Ademas, las
Tees de polarizacion tampoco son necesarias, ya que el ABR construido cuenta con sus propias
redes de alimentacion.

El banco de mediciéon de ruido mostrado en la Figura 69 se calibra, se coloca el
amplificador a medir, se aplican los voltajes de alimentacién (Vgs=-0.3V y Vds=2V) y se mide el
ruido del amplificador total. Posteriormente se corrige sustrayendo las pérdidas a la entrada vy

la contribucién de ruido del receptor, para obtener la figura de ruido del amplificador.
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Figura 69. Banco de medicion de ruido.

En la Figura 70 se muestra la figura de ruido medida del ABR. Se puede observar que la
figura de ruido minima obtenida de la medicién es de 2.24 dB a la frecuencia de 37 GHz, y que

la figura de ruido es menor a 3dB en el rango de frecuencias de 34 GHz a 41 GHz.

El incremento de la figura de ruido que se muestra a frecuencias menores a 37 GHz se
debe a que todas las redes estan disefiadas a una frecuencia central de 38GHz. Por otro lado,
como se habia mencionado anteriormente, la red bloqueadora de RF es “transparente”
solamente en el rango de frecuencias de operacion, no siendo asi fuera de la banda y sobre
todo a frecuencias bajas, incrementando la figura de ruido del amplificador de manera
considerable. Ademads, las transiciones disefiadas y construidas, solo tienen buen
comportamiento a partir de 30 GHz, por lo que sus altas pérdidas por insercién por debajo de
de esta frecuencia incrementan la figura de ruido. Para concluir, se puede mencionar que el
amplificador de bajo ruido desarrollado cumple de manera satisfactoria los requerimientos de
ruido especificados, ya que es menor a 2.79dB a la frecuencia de 40 GHz, tal como se puede

apreciar en la Tabla XVIII.
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Figura 70. Figura de ruido del ABR obtenida de la medicion.

Tabla XVIIl. Comportamiento de ruido del ABR en la banda de 36 a 40 GHz.

Frecuencia Ganancia Figura de ruido
(GHz) (dB) (dB)
36 5.84 245
37 5.56 2.24
38 542 2.37
39 5.11 267
40 472 2.79
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Capitulo IV

Construccién y caracterizacion del amplificador de alta ganancia

En este capitulo se presentan resultados del montaje y caracterizacion del MMIC
seleccionado, asi como los correspondientes al amplificador de alta ganancia, formado por uno
de los ABR construidos, conectado en cascada con el MMIC CHA2394 de la compania UMS. Para
obtener las caracteristicas de ganancia, acoplamiento, aislamiento y figura de ruido del

amplificador, se utilizaron los bancos de medicién descritos en los capitulos Il y ll.

IV.1 Montaje y caracterizacion del MMIC.

Como se menciond anteriormente, en este trabajo se propone disefiar un amplificador
de dos etapas, en donde la primera etapa es un amplificador hibrido de una sola etapa disefiado
en el capitulo lll, para lograr una figura de ruido minima en la banda de operacién. Para la
segunda etapa, se propone utilizar un amplificador monolitico de alta ganancia con la finalidad
de disminuir las dimensiones fisicas del amplificador, disminuir el costo vy reducir el proceso de
ensamble (nimero de elementos y mano de obra).

En este trabajo se selecciond el amplificador monolitico MMIC CHA2394 de la companiia
UMS para implementar la etapa de ganancia. Este amplificador estd fabricado en un substrato
de arseniuro de galio GaAs y cuenta con tres etapas de amplificacion con transistores tipo
HEMT. €l MMIC mide 1.7mm de largo por 1.080mm de ancho. En la Figura 71 se muestra una
fotografia del MMIC CHA2394, en donde se puede observar que emplea tecnologia de

microcinta para el amplificador, y tecnologia coplanar para sus puertos de entrada y salida.
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Figura 71. Detalle del MMIC UMS CHAZ2394.

En la Tabla XIX, se proporcionan las caracteristicas del MMIC a la frecuencia de 38 GHz.
€l MMIC opera con un voltaje de 3.5 volts y consume una corriente de 60 mA. El fabricante
reporta una ganancia de 20 dB vy una figura de ruido de 2.5 dB. Para verificar y obtener el
comportamiento del MMIC, es necesario montarlo y afadir capacitores en chip para alimentar
cada etapa del MMIC.

Tabla XIX. Caracteristicas del MMIC UMS CHAZ2394 reportadas por el fabricante.

Caracteristica @ 38GHz
Vd=3.5V, I[d=60mA Valor
Ganancia (dB) 20
Figura de ruido (dB) 2.5
Pérdidas por regreso de entrada (dB) 8
Pérdidas por regreso de salida (dB) 18

El MMIC requiere de 3 voltajes de alimentacion diferentes, para lo cual es necesaria una
fuente de voltaje para alimentar a las tres terminales de drenaje de los transistores, y dos
fuentes adicionales para alimentar a las tres terminales de compuerta, donde las dos primeras
etapas del MMIC comparten la misma red de alimentacion (Vg1 y Vg2), mientras que la tercera
etapa cuenta con una propia (Vg3).

Se disefi6 una base de prueba para ensamblar el MMIC sobre el substrato RO3003 que

contiene tres redes de alimentacion y sobre la cual se montan 3 capacitores (bypass) en chip
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de 100 pF de la compaiiia ATC modelo 116RL10TM100, conectados en paralelo de la entrada
de cada red de alimentacion hacia tierra utilizando alambres de 18 micras de didmetro. La base
de prueba se disefid para alojar al MMIC con sus redes de alimentacion. Cada red de
alimentacion, consiste de una terminal (Pad) donde se provee del voltaje necesario, una linea
de alta impedancia (120Q) con un ancho de 100 micras, otra terminal (Pad de 400 micras) la
cual se conecta con el capacitor chip empleando un alambre de oro de 18 micras de didametro y
finalmente el capacitor se conecta con el MMIC utilizando otro alambre de oro. En la Figura 72
se muestra la mascarilla de la base de prueba disefiada para montar el MMIC, mientras que en la
Figura 73 se puede observar el MMIC ya adherido con epoxy conductivo de plata marca Epotek
modelo H20E. En la Figura 73 se pueden apreciar los tres capacitores en chip, parte de las

redes de alimentacion (lineas y “Pad’s” ) y las lineas de 50 Q de entrada y salida de RF.

T
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Figura 72. Mascarilla de la base de prueba disefiada para ensamblar el MMIC.

Después de efectuar las conexiones del MMIC con los pads vy lineas de 50 Q utilizando
alambres de oro de 18 micras de didmetro soldandolos mediante la microsoldadora Hybond
modelo 572, se procedio a medir el MMIC. Para ello, el MMIC se coloco en la base de pruebas

con puntas coplanares disponible en la cdmara criogénica desarrollada en el CICESE. Las puntas
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de prueba coplanares son de la compaiiia picoprobe modelo 50A-GSG-150P que tienen una
separacion entre el centro y uno de los lados (“pitch”) de 150 micras. Las puntas de prueba se
encuentran conectadas al equipo de prueba del banco de medicién mostrado en la Figura 69

del capitulo lll.

Figura 73. MMIC CHAZ2394 y capacitores ensamblados en la base de prueba.

Para medir el MMIC, se polarizé inicialmente introduciendo dos voltajes de compuerta
Vg1 y Vg2 de -1 volt, posteriormente se aplico el voltaje de drenaje Vd=3.5V, v se ajustaron
los dos niveles del voltaje de compuerta (Vg1=-0.42V y Vg2=-0.4V) para obtener una corriente
de drenaje 1d=30mA+20mA=50mA. Una vez polarizado, se procedié a medir los parametros S
en el intervalo de frecuencias de 1 a 50 GHz. En la Figura 74 se muestra el comportamiento de
la ganancia del MMIC obtenido de la medicién, comparado con la proporcionada por el
fabricante. Se puede apreciar que la ganancia medida a 38 GHz fue de 16.72dB, mientras que
la reportada por el fabricante es de 20.1dB, resultando aproximadamente 3 dB por debajo de la
ganancia reportada por el fabricante.

El comportamiento de los pardmetros S11 vy Sz2 que describen el acoplamiento del MMIC

en sus puertos de entrada y salida respectivamente, se puede apreciar en la Figura 75. Se
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puede observar que en la banda de 38 a 40 GHz el componente presenta una adaptacion
adecuada, la cual se encuentra por debajo de los 10 dB para ambos puertos. Se puede
apreciar que el parametro Szz es muy similar al reportado por el fabricante y que el S11 es muy

diferente pero si embargo se encuentra dentro de los valores permitidos.
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Figura 74. Ganancia del MMIC medida y reportada por el fabricante.
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Figura 75. Coeficientes de reflexion de entrada y salida del MMIC.
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El comportamiento del parametro S12 que indica el aislamiento del MMIC se presenta en
la Figura 76 comparado con el Sz1, donde se puede observar que el S12 se encuentra por debajo

de -27 dBy que la diferencia entre ambos parametros (Sz21-S12) es mayor a 44dB.
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Figura 76. Ganancia y aislamiento del MMIC.

Para medir la figura de ruido del MMIC, se utiliza el banco de medicién descrito en el
capitulo Il con el sintonizador inicializado (en 50 Q). El banco de medicién se presenta en la
Figura 77. En la camara criogénica mostrada en la Figura 77a operando a temperatura
ambiente, se coloca el MMIC a medir, se aplican los voltajes de alimentacion y se mide la figura
de ruido total con el equipo medidor de ruido mostrado en la Figura 77b. Ensequida se corrige
sustrayendo las pérdidas a la entrada (pérdidas o) y la contribucién de ruido del receptor.
Figura 78, se presenta el comportamiento de ruido del MMIC dentro de la banda de frecuencias
de interés, de 36 GHz a 40 GHz. Se puede apreciar que figura del ruido del MMIC es mucho
mayor que la que reporta el fabricante, en donde la medida es de 4.3dB a la frecuencia de 38
GHz vy la reportada por el fabricante es de 2.5 dB, resultando aproximadamente 2 dB mayor

que la que reporta el fabricante.
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b)
Figura 77. Banco para medicion de ruido: a) camara criogénica, sintonizador,
interruptor y fuente de ruido. b) Analizador de espectros, controlador del sintonizador,
sintetizador, fuentes de alimentacion, multimetros y medidor de ruido.
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Figura 78. Figura de ruido del MMIC medida vs. la reportada por el fabricante.
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IV.2 Amplificador de bajo ruido vy alta ganancia.

Con la finalidad de obtener el amplificador completo de alta ganancia, en esta seccién
se presenta el proceso de ensamble del amplificador de bajo ruido de una etapa que emplea el
transistor FHR20X descrito en el capitulo lll, con el MMIC CHA2394 presentado anteriormente
en la seccién IV1. Para ello, cabe mencionar que se construyo otro ABR para poder montarlo
junto al MMIC. Debido a que el MMIC cuenta con un bloqueador de DC a la entrada, no es
necesario incluir el par de lineas acopladas (bloqueador de DC) a la salida del ABR. Asimismo, se
eliminé también la transicion microcinta - coplanar, lo cual se traduce en una disminucion de
pérdidas por insercion. En la Figura 79 se muestra el amplificador de bajo ruido v alta ganancia

ya ensamblado y cuyas dimensiones fisicas son: una longitud de 15mm y un ancho de 12mm.

Figura 79. Amplificador de bajo ruido y de alta ganancia.

Se puede observar a la derecha de la Figura 79, el MMIC ya montado, y conectado a la

base de prueba. Se pueden observar las redes de polarizacién del MMIC conectadas a los



94

capacitores en chip, y éstos conectados a las lineas de alimentacién que van hacia los “pads” de
alimentacién requeridos para conectar los alambres de la fuente de alimentacion.

En la Figura 80 se muestran algunos detalles del amplificador de bajo ruido. En la
Figura 80a, se muestra la parte central del ABR utilizado como primera etapa del amplificador
de alta ganancia, en donde se puede apreciar el transistor FHR20X. Se puede observar que las
redes de adaptacion no estan al borde del substrato, sino que éstas se encuentran a mas de
150um micras de Ia orilla. Esto provoca que Ia longitud de los microalambres de conexién se
deba incrementar y resulte una longitud mayor a 200um para las dos conexiones (compuerta y
drenaje). En la Figura 80b se muestra el amplificador de bajo ruido con los capacitores,
resistencias vy el transistor ya soldados. Se puede apreciar que el puerto de salida no tiene el

bloqueador de DC ni la transicién microcinta coplanar.

(@) (b)

Figura 80. Detalles de la primera etapa del amplificador de bajo ruido.

En la Figura 81 se muestran algunos detalles de las conexiones del MMIC. Debido a que
no fue posible montar el MMIC al mismo nivel del substrato Rogers RO3003 (el substrato del
MMIC es de h=100um), se tuvo que recortar el substrato para permitir que las puntas bajaran
e hicieran contacto. Debido a lo anterior v a que en el laboratorio de altas frecuencias no se
cuenta con una herramienta de precision para poder cortar exactamente el substrato, el ancho
de la cavidad que aloja a los capacitores en chip y al MMIC se incremento considerablemente,

como se puede apreciar en la Figura 81a. Por esta razén, la longitud de los micro-alambres que
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conectan a la salida del ABR con la entrada del MMIC y de la salida del MMIC con la linea de 50Q
tienen mas de Tmm de longitud. Con el propdsito de minimizar la inductancia, se utilizaron dos
micro-alambres en ambos puertos del MMIC como se puede apreciar en la Figura 81. En la
Figura 81b se puede apreciar la transiciéon Jmicro utilizada para medir al amplificador completo
con las puntas coplanares. En la Figura 82 se muestra el amplificador completo ya ensamblado,

el cual incluye los alambres para ponerlo en operacién mediante las fuentes de voltaje.

(@) (b)

Figura 81. Detalle de las conexiones: (a) del MMIC y (b) de la transicion Jmicro.

Figura 82. Amplificador completo con las conexiones de las fuentes de alimentacion.
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Con la finalidad de medir el amplificador completo mostrado en la Figura 82, se colocd
en la base de pruebas de la cdmara criogénica y se conectaron los alambres a las fuentes de

alimentacién requeridas para ponerlo en operaciéon como se puede apreciar en la Figura 83.

Figura 83. Amplificador bajo medicion conectado a las puntas de prueba coplanares.

Después de aplicar los voltajes de alimentacion requeridos por el transistor ( Vgs= -
0.31V, Vds=2V e Ids=10.107mA) y por el MMIC (Vd=3.5V, Vg1=-0.42V, I1d1=30mA vy Vg2=-
0.4V, 1d2=20mA), se procedio a caracterizarlo para obtener los parametros S y de ruido del
amplificador completo. La corriente total que consume el amplificador fue de 60.107mA,
obteniéndose un consumo de potencia total de 195mWw. Utilizando el analizador de redes
calibrado de 1 GHz a 50 GHz mediante la técnica LRM, se obtuvo una ganancia mayor a 20 dB
en la banda de 31 GHz hasta 40 GHz, como se puede apreciar en la Figura 84. Se puede notar
que la ganancia correspondiente a la frecuencia de 38 GHz es de 21.58dB, la cual cumple con
los objetivos de disefio.

Por otro lado, el comportamiento de los parametros Sq11 vy Sz2 se presenta en la Figura
85. Se puede notar que el pardmetro Sz, es adecuado (Sz2< -12.5dB) dentro de la banda de 28

GHz a 42 GHz, satisfaciendo las especificaciones de disefio. La degradacién del pardmetro Si;
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se atribuye a que la red de entrada se acopld para lograr el ruido minimo vy a la longitud

excesiva de los cables que conectan al transistor.

X: 38

Y:21.58

(gp) sJe18weled S

Frequency (GHz)

Figura 84. Ganancia y aislamiento del amplificador de bajo ruido y alta ganancia.

S~
—-=sr 522

35

(gp) 2zspue LS

-40

50

40

30

20

10

Frequency (GHz)

Figura 85. Parametros Si11 y S22 del amplificador de bajo ruido y alta ganancia.
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La figura de ruido del amplificador se midié en la banda de 36 a 40 GHz utilizando el
banco de medicién descrito en el capitulo Il, resultando una figura de ruido menor a 3.6 dB
dentro de la banda de interés como se muestra en la Figura 86. El incremento en la figura de
ruido con respecto al valor disefiado, se atribuye a los errores en el proceso de ensamble del
amplificador, en donde se incrementaron la longitud de los micro-alambres. A la frecuencia de

38 GHz, la figura de ruido del amplificador completo es de 3.48dB.

NF (dB)

Frequency (GHz)

Figura 86. Figura de ruido del amplificador de bajo ruido y alta ganancia.

Por ultimo, en la Tabla XX se presenta una comparacién entre las especificaciones
iniciales y las obtenidas de la medicién. Se puede observar que dentro del ancho de banda de
36 a 40 GHz, se cumplieron las caracteristicas de ganancia (G>20dB) y de acoplamiento a la
salida (S22<-12.5dB), no siendo asi para el acoplamiento de entrada (S11<-3dB) y para la
figura de ruido del amplificador (FR<3.6dB). La degradacién en el Sq11 se atribuye a que el
amplificador se acopld para lograr la figura de ruido minima v a la longitud mayor del alambre
utilizado para conectar la red de entrada con el transistor FHR20X. La degradacién de la figura
de ruido se debe por un lado a la longitud de los alambres y por el otro a la figura de ruido del
MMIC que resulté mayor que la esperada y a una reduccién de la ganancia de la primera etapa,
de tal manera que la segunda etapa (MMIC) contribuye en mayor proporcion al ruido total del
amplificador. Cabe mencionar que la figura de ruido del amplificador individual descrito en el

capitulo Il dentro del ancho de banda de 36 GHz a 40 GHz fue menor a 2.78 dB, obteniéndose
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una figura de ruido minima de 2.25dB, lo cual es un valor adecuado para conectar en cascada el
MMIC.. El buen comportamiento de ruido del amplificador individual se atribuye a que no se

tuvieron problemas con la longitud de los alambres empleados para interconectar el transistor.

Tabla XX. Comparacion de las especificaciones propuestas y logradas del amplificador.

Especificaciones Propuestas Logradas
Ancho de banda 36GHz - 40GHz 36GHz - 40GHz
Ganancia (Sz1) >20 dB >20 dB
Figura de Ruido <3dB <3.6 dB
Pérdidas por regreso de <-10dB <-3dB
entrada (S11)
Pérdidas por regreso de <-10dB <-12.5dB
salida (Sz2)




Capitulo V

Conclusiones y recomendaciones

En este trabajo se presentd una metodologia para el desarrollo de un amplificador de

bajo ruido vy alta ganancia, que opera en la banda de frecuencias de 38 a 40 GHz.

El amplificador consiste de dos etapas, donde la primera etapa del amplificador, se
disefio para obtener un amplificador hibrido de bajo ruido que utiliza un transistor HEMT
FHR20X vy redes de bajas pérdidas, mientras que para la segunda etapa se propuso utilizar un
MMIC CHAZ2394 de alta ganancia.

El transistor se caracterizé obteniéndose sus parametros S en la banda de 1 a 50 GHz
y sus parametros de ruido a la frecuencia de 38 GHz, los cuales se utilizaron para obtener el
modelo de ruido de Pospiezalski y sus parametros de ruido en todo el ancho de banda de 1 a
50 GHz. €l transistor se analizé incluyendo el efecto de los micro-alambres requeridos para

conectar el transistor con la redes de adaptacion.

Las redes de alimentacién se realizaron empleando bloqueadores de DC y de RF de
bajas pérdidas. Asimismo, se disefiaron transiciones coplanar-microcinta para poder
caracterizar tanto el amplificador como las redes empleando puntas de prueba coplanares. Se
investigaron diferentes alternativas y topologias para implementar el bloqueador de DC con
bajas pérdidas, incluyendo dispositivos comerciales en chip, capacitores interdigitados vy de

lineas paralelas acopladas principalmente.
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El bloqueador de DC que mostré mejor comportamiento fue el del par de lineas
acopladas desarrollado con tecnologia de microcinta, por sus pérdidas por inserciéon pequefnas
(< 0.3 dB) y por sus caracteristicas de acoplamiento adecuadas (< -17dB), teniendo ademas la

ventaja de fabricarse facilimente sobre el mismo substrato.

Se analizaron diferentes estructuras bloqueadoras de RF y se propuso una topologia
tipo filtro que emplea 4 elementos inductivos, 4 stubs radiales, una resistencia y dos
capacitores en chip. Esta red proporciond bajas pérdidas en la trayectoria de RF y un
aislamiento mayor a 70 dB en la trayectoria de DC dentro del ancho de banda de 36 GHz a 40
GHz

Se desarrollé el amplificador hibrido de bajo ruido, disefiando las redes de acoplamiento
y agregdandole las redes de alimentacién formadas por los bloqueadores de DC y RF de bajas
pérdidas. Asimismo, se le incluyeron las transiciones coplanar-microcinta disefiadas v
construidas, las cuales son necesarias para caracterizar a los dispositivos vy redes individuales y
al amplificador completo. El ABR hibrido, se midié proporcionando una figura de ruido de
2.37dB, con una ganancia de 5.425dB a la frecuencia de 38 GHz. Se logré una ganancia mayor
a 5 dB de 22-40GHz con una figura de ruido menor a 2.79 dB en la banda de 36 a 40 GHz.

Para implementar la etapa de alta ganancia, se propuso utilizar un amplificador
monolitico MMIC comercial como segunda etapa, con el proposito de minimizar las dimensiones

fisicas del amplificador, disminuir el costo y reducir el proceso de ensamble.

El amplificador de bajo ruido vy de alta ganancia final, se obtuvo integrando un segundo
amplificador hibrido de bajo ruido en cascada con el MMIC comercial. Aunque se tuvieron
problemas de fabricacion que degradaron el comportamiento del amplificador (adaptacion,
ganancia y figura de ruido), se logré obtener una ganancia mayor a 20dB de (31-40) GHz, con
una figura de ruido menor a 3.6dB de (35-40) GHz. La degradacion en la figura de ruido y en el
parametro Sq1, se atribuyen al exceso en la longitud de los micro-alambres empleados para

conectar al transistor y al MMIC con las redes de microcinta.
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Aportaciones.

La principal aportacion de este trabajo es la metodologia propuesta para obtener un
amplificador de bajo ruido vy alta ganancia que opera a frecuencias con longitudes de onda

milimétricas.

Se evaluaron diferentes topologias para implementar bloqueadores de DC con
tecnologia de microcinta en la banda milimétrica y se propuso utilizar una estructura
bloqueadora de DC de dos lineas paralelas acopladas, demostrandose que es posible obtener un
bloqueador de DC con pérdidas por insercién menores a 0.3 dB hasta 40 GHz y pérdidas por

regreso menores a -17 dB, dentro de un ancho de banda grande de 30 GHz a 47 GHz.

Se propuso una estructura bloqueadora de RF que utiliza 4 stubs radiales, 4 inductores,
una resistencia y dos capacitores. Esta estructura proporcionéd muy bajas pérdidas (< -0.02dB)
en la trayectoria de RF y con un aislamiento mayor a -70 dB de 27 a 43 GHz en la trayectoria
de DC.

Siguiendo la metodologia de disefio propuesta, se disefid un amplificador de bajo ruido
para la banda de 36 a 40 GHz, que cuenta con redes de alimentacion de bajas pérdidas
fabricadas en un substrato de bajo costo. Se obtuvo un amplificador de bajo ruido hibrido que
incluye las redes de alimentacion, con una figura de ruido de 2.24dB a 37 GHz, y que amplifica

desde 20 GHz hasta 44 GHz con una ganancia maxima de 9.3dB.

Se propuso utilizar un MMIC comercial de alta ganancia como segunda etapa, que
permite obtener un amplificador mas pequeiio, econédmico y facil de ensamblar. €l MMIC se
conectd en cascada con el amplificador hibrido de bajo ruido, lograndose para el amplificador
completo una figura de ruido minima de 3.3dB a 37 GHz y menor a 3.6dB dentro de la banda
de 36 a 40 GHz. La ganancia obtenida a 38 GHz fue de 21.58dB, siendo mayor a 20 dB en la
banda de 31 a 40 GHz.
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Recomendaciones.

Se propone ampliar el estudio sobre topologias alternativas de bloqueadores de DC en
microcinta y guia de onda coplanar de bajas pérdidas y gran ancho de banda, y diseiiar redes de
adaptacion de bajas pérdidas de varias secciones, con el objetivo de mejorar el acoplamiento

del amplificador en toda la banda de operacion.

Se recomienda que se investigue la manera de controlar la longitud de los micro-
alambres. Es necesario mejorar el proceso de ensamble de componentes de manera que se
puedan manipular los dispositivos con mayor precision. Si se montan los dispositivos al mismo

nivel que el substrato, se reduce considerablemente la longitud de los micro-alambres.

También es indispensable mejorar el proceso de fabricacidn de circuitos, sobre todo el

proceso para obtener la mascarilla y su grabado sobre el conductor del substrato.

Se recomienda caracterizar otros modelos de MMIC disponibles en el mercado.

Se recomienda investigar sobre el disefio de ABR’s empleando dispositivos activos

desarrollados con nuevas tecnologias, como lo son los transistores bipolares de heterounién de
Silicio Germanio (HBTs de SiGe).
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