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capitulo V - medida de parametres S

5.4.1 Evaluacién aproximada de la repetibilidad

La évaluacién de la repetibilidad requiere efectuar medidas de paridmetros S en
reflexion (S, y S».) de los propios Test Fixtures con los diversos patrones de calibracién
montados. Para ello deberemos primero calibrar el Analizador de Redes en sus puertas
de medida coaxiales (que después se conectaradn a los Test Fixtures). El tipo de calibracion
utilizada serd aquella‘para la que se dispone un conjunto de patrones de calibracién
coaxiales precisos (comunmente denominado Kit de Calibracién). Hasta 26.5 GHz se
utiliza el Kit de 3.5 mm tipo + con carga deslizante tipo +. Por encima de esta frecuencia
(hasta 40 GHz) se utiliza el Kit de 2.4 mm tipo HP 85056 A, que incluye carga deslizante.
Una cuestion previa que surge al tratar de evaluar repetibilidades de los Test Fixtures
(due van a ser en general buenas, es decir, de valor muy pequeiio), es si la precision
que el propio instrumento proporciona es suficiente. El fabricante proporciona la
incertidumbre de medida del Analizador después de la calibracion OSL en 2.4 mm
utilizando el Kit mencionado [HEWLETT-PACKARD, 1988]. Por lo que respecta a
medidas en reflexion, examinemos por ejemplo la incertidumbre (caso peor) en la
medida del parametro S, (la de S,, es practicamente idéntica). En la figura (5.22) se
representa esta incertidumbre de medida para el mddulo y la fase, en funcién del
modulo de S |,. Observemos que para pequeiios valores del médulo del parametro medido
(que es el caso normal en la medida de repetibilidad) tendremos importantes errores
de medida de la f‘ase y pequefios errores de medida del médulo. Si por ejemplo
consideramos la medida de un coeficiente de reflexién de valor 0.05 (-26 dB), a 3 GHz
tendremos una incertidumbre de 102 y 0.01, respectivamente (caso peor), y a 40 GHz,
242 y 0.02, respectivamente (caso peor). Las medidas de repetibilidad de las conexiones
de los Test Fixtures consisten siempre en la diferencia entre dos medidas consecutivas
del pardametro en reflexion. Aplicado a nuestro ejemplo, ello significa una medida de
la repetibilidad de -35 dB (a 3 GHz) y -30 dB (a 40 GHz) para el caso en que ésta es
ideal (~«). En los apartados 5.4.2 y 5.4.3 veremos que este margen de valores corresponden
a las cotas de repétibilidad mas habituales. Por lo tanto, cabe esperar errores de medida
de la repetibilidad del orden de + 6 dB (sﬁma en fase) a -« (suma en oposicién de
~ fase). Estos valores, sin embargo, deben considerarse pesimistas, puesto que se refieren
al caso peor. Veamos a continuacion el método aproximado para la evaluacion de la

directividad.
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capitulo V - medida de parimetros S

S11 PHASE LOWER WORST-CASE UNCERTRIMTY SPECIFICATIONS
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. FIGURA 5.22 — INCERTIDUMBRE DE MEDIDA DEL
ANALIZADOR DE REDES HP 8510 B, 45 MHz—40 GHz

Supongamos que efectuamos una calibracién convencional OSL (Full Two-Port)
en los planos de los conectores coaxiales del Test Fixture (m y m’ en la figura (5.21)).
El parimetro S,, del Test Fixture medido por el Analizador se puede expresar, teniendo

- en cuenta la notacién del apartado 4.2.2, como:

b b
SY =t 4 eg1eioST)
R P Y ((5.2))
siendo S{, el parimetro S,, de la parte restante del Test Fixture (marcada "p" en la

figura (5.21)). Si ahora desconectamos la transicién 1 y 1a volvemos a conectar (se
supone que la transiciéon 2 permanece conectada en todo el proceso y que el patron de

calibracion insertado -Thru 6 Line- no cambia), la nueva medida de SY; diferird de la
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capftulo V - medida de pardmetros S

anterior debido a la falta de repetibilidad de la conexién 1. Esta tendrd ahora unos
nuevos parametros e!/ que se diferenciardn de los e}, precisamente por las repetibilidades

asociadas a cada uno de ellos:

((5.3)

g0 = @30+ Ago
b b b’
€1 =ej; +Ay, (5.4))
egie%’egle?o*'ly(egle?o) .
((5.5))

La nueva medida de S¥, que denominaremos S/ se expresard como:

S =egt —m————
T et s? ((5.6))

Substituyendo (5.3) a (5.5) en (5.6) y efectuando un desarrollo de primer orden,

obtendremos una expresion aproximada para S

b b b p p
QmeonnSn) St

SY =gY + A 4| A+ )
11. 11 00 01 1-eb, S 1-e8, 8% ((5.7)

Notese que las primas se refieren a las repetibilidades de una determinada transicién
respecto a ella misma, es decir, utilizando siempre el mismo patron de calibraciéon (Thruv
6 Line). Por tanto no coincidirdn con las que se listan en (5.1), que expresan las
diferencias entre la conexion del Thru y del Reflect. Por otra parte, el modulo del
pardmetro S¥, en la expresion (5.7) sera mucho menor que la unidad si las lineas de
transmision C, el propio patron de calibracion (Thru 6 Line), y la transicion B, son de
buena calidad. Por lo tanto, en una primera aproximacién, podemos considerar que:

Si' -8t =4} ((5.8))

00
Es decir, la diferencia entre dos medidas sucesivas de S%,, mediando entre ambas

un ciclo de desconexién/conexién de Ia transicion, es aproximadamente igual ala
repetibilidad del parametro e§, referida a un mismo patrén de éalibracic’m. Aun no
siendo ésta la caracteristica buscada, este proceso de medida nos permite tener una
primera cota para la repetibilidad. Nos referiremos a él como medida de la repetibilidad

de la desconexion/conexion de la transicién pin/microstrip. Una cota mds realista sélo
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capitulo V - medida de parametros S

puede obtenerse cambiando el patron de calibracion entre dos medidas sucesivas de
SY. En tal caso, sin embargo, el parametro S{, varia entre ambas medidas, en una
cantidad A? que puede suponerse pequefia si se utiliza el mismo patrén pero con sus
dos extremos intercambiados (esta es una posible manera de obtener medidas que sean

comparables):

Sti=Sh+af (-9

En tal caso, si substituimos S¥% por S% (ecuacion (5.9)) en (5.6), la diferencia

entre dos medidas sucesivas de SY, se podrd expresar como:

b b b P p

901910A11311) St

b b
1-en SH l1-e]; ST

) ((5.10))

"t atf _ Ab b
S| -S\|= oo*(Am*

b
+Afeg, e?o( 1+ —\—S—ﬁTQﬁ_
l-ennST
Noétese que el tercer sumando a la derecha de la igualdad no puéde suponerse
despreciable frente a Aj, Observando que Sf en (5.10) puede substituirse
aproximadamente por S% en una aproximacién de primer dfden, la diferencia entre

las dos medidas sucesivas de S, se expresard como:

b b b p’ p’
. . €510 S S
3‘:/1 —33’1=A80+(A5,+ 011001 11)1 11

1-e%, 8% -eb,SP ((5.11))
. 8 S{)l‘etl)l
Ago = Ago"’Afeng?o(l * 1—“Qb Se ((5.12))
1121

Observando la forma de la expresion anterior, y teniendo en cuenta la figura
(5.21), resultard que A, no es mas que la repetibilidad asociada al pardmetro eg, bajo
la condicion de cambio de patrén de calibracién (en realidad, tal como se indicé, se
trata del mismo patrén pero con los extremos intercambiados). Por otra parte, el modulo
del parametro S%; en las expresiones (5.11) y (5.12) pue'de considerarse nuevamente
mucho menor que la unidad si las lineas de transmision C, el propio patrén de calibracién
(Thru 6 Line), y la transicién B, son de buena calidad. Por lo tanto, en una primera

aproximacién, podemos considerar que:

St -st-al S G
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donde:

b' _ A b p.b b 5.14
Doo=8gp+Ayeg ey, (-14)
Es decir, la diferencia entre dos medidas sucesivas de S, mediando entre ambas

un ciclo de desconexion/conexién de la transicién y un intercambio entre los extfemos
del patron de calibracion, es aproximadamente igual a la repetibilidad del pardmetro
e8, referida a distintos patrones de calibracion. Este proceso de medida nos permite
pues obtener una cota mas realista para la repetibilidad. Nos referiremos a él como

medida de la repetibilidad de los circuitos de un patron de calibracion.

El mismo razonamiento puede seguirse para el Test Port 2 y obtendriamos unas
relaciones idénticas a (5.11) - (5.14) para ambas repetibilidades, referidas en esta ocasién
al parametro e$s Para el resto de parametros no existe un método de medida que pueda
proporcionarnos una cota para su repetibilidad, aunque, en primera aproximacién,

puede suponerse que son del mismo orden de magnitud que las de los parametros e$o. e3s.

E! Analizador de Redes utilizado (HP 8510 B) permite efectuar las medidas en el
dominio temporal (ademds del mds habitual, es decir, el frecuencial), mediante la
aplicacion de la transformada ripida de Fourier a la sefial medida. Ello es equivalente
a obtener una descripcion espacial del circuito que puede resultar de gran utilidad. Si,
por ejemplo, se transforma el parametro S al domin_io del tiempo, es posible identificar-
la primera transicién coaxial-microstrip, el tramo de linea de transmisidon, y la transicién
coaxial-microstrip del otro acceso. La caracteristica individual de cada parte del circuito
resulta mas fiable cuanto mds cerca nos encontremos del origen. Asi pués, la
correspondiente a la primera transicion coaxial-microstrip serd mucho mas precisa que

la segunda [RYTTING, 1984]. ‘

El Analizador de Redes permite, asimismo, trabajar con puertas temporales para
aislar zonas de interés de la representacién (utilizamos aqui 1a denominacion puerta en
lugar de la mds habitual ventana, siguiendo la nomenclatura del fabricanfe del Analizador
[HEWLETT-PACKARD, 1984], que utiliza ventana con otro significado). Asi, si en la
medida de S' situamos una puerta en la zona identificada como primera transicion
coaxial-microstrip y después pasamos a dominio frecueﬁcial, obtendremos la

caracteristica de la transicion aislada. La utilizacién de puertas temporales equivale, en
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capitulo V - medida de parimetros S

realidad (si 1a puerta fuera ideal, es decir, sin rizados y con limites bruscos), a suponer
que inmediatamente después de ésta el coeficiente de reflexion es cero. Aplicado al
caso de la medida de SY, ello significa que el parametro S{, es cero (siempre que la
puerta esté perfectamente situada). En definitiva (utilizando {5.2)) estaremos midiendo
precisamente el parametro e, Dado que nunca podremos delimitar con absoluta precisiéon
la caracteristica de la transicion (debido a que el ancho de banda de la seiial medida,
utilizado en la transformada de Fourier, es finito), y las puertas nunca serdn ideales
[RYTTING, 1984], la medida efectuada no coincidird exactamente con eg, pero cabe
esperar una mayor precision que sin la utilizacion de puertas temporales. En cualquier

caso, serd interesante comparar ambos tipos de medidas (con y sin puertas temporales).

-

5.4.2 Test Fixture para el margen 3-22 GHz. Medidas de repetibilidad

En la referencia [PRADELL, EuMC 1989; URSI 1989] se resumen los resultados
relacionados en este apartado. En primer lugar se presentan las medidas de repetibilidad
de la desconexion/conexion de la transicion pin/microstrip. Deciamos en 5.4.1 que
constituian una primera cota para la repetibilidad de la transiciéon. Las causas que
provocan falta de repetibilidad en un proceso tan elemental como es el de
desconekion/conexién son las pequeias diferencias en el alineamiento pin-pista, en la
presién pin-pista y en el encaramientoe y presion de las superficies de masa. La medida

consiste en los siguientes pasos:

| - Calibracion OSL (Full Two Port) en el plano de los conectores.
2 - Medida frecuencial de S con el Thru insertado. Guardar
en memoria

3 - Pasar a dominio temporal y aislar la respuesta de la transicion.
4 - Pasar a dominio frecuencial la respuesta aislada. Guardar
en memoria |

5 - Desconectar y reconectar la transicion 1.

6 - Repetir los pasos 2 a 4.

7 - Restar las correspondientes memorias para las medidas
frecuenciales. De esta manera se obtienen las cotas absolutas
para la repetibilidad de e, referida a un mismo patrén de

calibracion.
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8 - Dividir los resultados de 7 por las correspondientes medidas
frecuenciales (las obtenidas en 2 y 4, por ejemplo). Asi se
obtienen las cotas relativas para la repetibilidad.

9 - Repetir los pasos 2 a 8 para la transicion 2 del Thru.

10 - Repetir los pasos 2 a 9 para el Line y para el Reflect.

El proceso anterior puede efectuarse muy facilmente en el Test Fixture de 3 a 22
GHz porque las transiciones 1 y 2 son independientes entre si. Las medidas relativas
tienen interés porque a priori puede esperarse una disminucioén en valor absoluto de la
repetibilidad (empeoramiento de la misma) a frecuencias elevadas, debido simplemente
a que los modulos de los coeficientes de reflexion medidos son mayores (ver figura
(5.23)). Este efecto puede compensarse dividiendo la repetibilidad absoluta por el

modulo de una de ellas, obteniendo asi una medida relativa.

M1 - My’
M1 - M1 M
M1
Ml
M1
Frecuencias bajas Frecuencias elevadas
FIGURA 5.23 — MEDIDAS ABSOLUTAS DE LA REPETIBILIDAD

Las medidas obtenidas para la transicién 1 (sin y con puertas temporales) se
muestran en la figura (5.24). Obsérvese que con filtrado temporal se obtiene,
basicamente, una suavizacion de la caracteristica. Esta, ademds, es mondtona creciente,
como podria esperarse al ir aumentando la frecuencia. Las variaciones en frecuencia
observadas en la caracteristica al no utilizar pueitas temporales se deben a la interaccién
con el fasor S¥%, cuya fase varia al variar la frecuencia (casos particulares son los
méximos -suma en fase- y los minimos -suma en oposicion de fase~). Los valores
obtgnidos son siempre mejores {inferiores) con filtrado temporal porque, precisamente,

se aislan los efectos de la transicion. Los peores valores obtenidos se sittian en torno a
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V capitulo V - medida de pardmetros S

-30 dB sin filtrado temporal y en torno a -40 dB, con filtrado temporal, en el extremo
superior de la banda, que es una cota satisfactoria (compdrese por ejemplo con

[CASCADE, Microwave Journal, 1988]).

S11-M1 . log MAG
REF 0.8 dB

1 15.0 dB/

V 27,631 48

g ]
© TMARKER [T |

s 10.019900496 GHz
H

O B

i

START 0,1318408796 GHz
sSTOP 28.499995896 OHz

FIGUR4 5.24 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD TRANSICION 1
DEL "THRU" (DESCONEXION/CONEXION).

SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

Idénticas consideraciones podriamos hacer para la transicion 2 del Thru (ver figura

(5.25)).

La repetibilidad para las transiciones 1 y 2 del Line (figuras (5.26) y (5.27))
obedece a la misma ley, aunque se observa, en general que es algo mejor (-34 dB sin
filtrado y -44 dB con filtrado). Ello se debe, probablemente, a un mejor acoplo mecdnico

de las transiciones al circuito.

V-40



capftulo V - medida de parametros S

Spa—-M1 log MAG
REF ©.0 dB
15.8 48/
V _zg.919 a8 -
hp 2 e
x a | ! |
MARKER (1 !
s 18.45771144 | GHz i
. T 3
H j -
| _
i 4 : /“
/"‘ : | | 'W?’\'-"“/ ;
: !
A T
§ e t
i L/ |
| |

START ©.131840796 GHz
sToR 26.499999886 GHz

FIGURA 525 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION.

TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD TRANSICION 2
DEL "THRU" (DESCONEXION,/CONEXION).
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES
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S11-M1 log MAG
REF 8.0 dB

1 15.9 dB/

V _3i1.e84 dB

hp I
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MARKER |1
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START ©.131840796 GHz
sToP 26.49899898868 GHz

FIGURA 5.26 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD TRANSICION 1
DEL "LINE" (DESCONEXION/CONEXION).

SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

La medida de Ia repetibilidad de la desconexién/conexidn en el Reflect tiene un
inconveniente importante. Obsérvese, por una parte, que el parametro Sf, tiene un
médulo muy elevado (préximo a 1) debido a la presencia del cortocircuito. Ello implica
que las diferencias entre medidas repetidas de St no podrin exprésarse de la manera
sencilla indicada por la ecuacién (5.7), y por tanto no estaremos midiendo (ni siquiera
en forma aproximada) el parametro eb, Podria pensarse en solucionar este inconveniente
mediante filtrado por puerta temporal, pero ello no proporcionarda resultados
satisfactorios en este caso debido a la forma peculiar de la caracteristica temporal del

pardmetro SY del Reflect {figura (5.28)).
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STOR 26.499998996 GHz

FIGURA 5.27 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION

TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD TRANSICION 2
DEL "LINE" (DESCONEXION/CONEXION).
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

En efecto, el coeficiente de reflexion debido al cortocircuito tiene un médulo
mucho mayor que el debido a la propia transicién, y ésta queda entonces fuertemente
enmascarada por aquél debido a que el ancho de banda de la medida es finito. Debido
al importante solape, y a que la puerta n6 tiene una caracteristica ideal, el filtrado
temporal solo puede resolvernos en parte el problema. Los resultados obtenidos para la
repetibilidad (figura (5.29)) son, sin embargo, buenos para el conector 2 (-35 dB) y
peores para el 1 (-18 dB), sin que estos resultados puedan considerarse una medida

aproximada de e§, por las razones expuestas.
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S11 ~ LINEAR
REF 0.0 Units

120.0 mUnits/ 1
V  ogs.25 mu. o T ‘

hp ‘ //

© 'GATE CENTER
181.2 ps
'S4.3P2 mm [

1;
START -20.0 ps

STOP 380.0 pa=

FIGURA 6§.28 ~ TEST FIXTURE PARA CALIBRACION

TRL 3-22 GHz. CARACTERISTICA TEMPORAL
DEL REFLECT.

A continuacién se presentan las medidas correspondientes a la repetibilidad de
los circuitos de un patron de calibracion. Para ello se comparan los extremos de los

patrones de calibracion. El proceso es el mismo de la anterior serie de medidas (pasos

1 a 10) excepto el paso 5, que debe substituirse por:

5 - Desconectar la transicion | y la 2. Intercambiar los extremos

del circuito.

Obsérvese que este tipo de medidas nos obliga a desconectar también la otra
transicion, lo cual implica.que S, no permanecera constante, pero veiamos que la

repetibilidad obtenida era, aproximadamente, la de e$, referida al cambio de circuito
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START ©.131840786 CHz
STOP 26.499999986 GHz

FIGURA 529 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3—-22 GHz. REPETIBILIDAD DEL REFLECT

(DESCONEXION,/CONEXION).
SIN ¥ CON PUERTAS TEMPORALES

(expresidn (5.13)). De nuevo, mediante la aplicacidon de ventanas temporales podemos
aislar la transicién para obtener la repetibilidad de e$, referida al cambio de circuito

de una manera mds exacta (ver expresion (5.14)):

b’ b b b
Noo=Dgo+BTeg e (150
Las medidas de la repetibilidad de circuitos de un patrén de calibracién, sin y
con filtrado temporal, se presentén en la figura (5.30) (para el Thru), en Ia figura

(5.31) (para el Line) y en la (5.32) (para el Reflect). Puede verse que los valores

obtenidos son peores (menos negativos) que en las medidas de la desconexidén/conexién.
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S11-M1 log MAG
REF 2.0 dB
1 15.0 dB/
V —27.924 4
. }
c 1
MARKER |1 :
19.248756216 GHz | f
" V

R—"

START ©0.131840796 GHz
sSTOP 26.4389993896 GHz

FIGURA 5.30 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DE
- LOS CIRCUITOS DEL "THRU".
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

Ello es 16gico si se observa que en la expresion (5.15) el término Afeg; e, se suma

al término A3, siendo éste la repetibilidad de la desconexién/conexién. Los peores
valores obtenidos sin filtrado temporal se sitian en torno a -25 dB para el Thru, -30
dB para el Line, y -17 dB para el Reflect. Con filtrado temporal, los valores obtenidos
son niejores: -35 dB, -35 dB y -25 dB, respectivamente. Las consideraciones respecto

al Reflect efectuadas en el caso anterior son también validas aqui.
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Recordemos que en este capitulo vy el anterior habiamos supuesto una repetibilidad
infinita de las conexiones coaxia}es del Test Fixture y de los cables de acceso a éste
desde los Test Ports. Es conveniente comprobar esta hipétesis. Una manera de acotar
la repetibilidad de esta zona del sistema es medir la repetibilidad de las conexiones
coaxiales. Para ello se utiliza el mismo proceso indicado en los pasos 1 a 10 anteriores,

substituyendo el pasd 5 por:

0%

B

1
s 20.171641788 GHz

N

i:f ml
L

START  ©.131840796 GHz
STOP  26.499999996 GH2

FIGURA 5.831 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DE
LOS CIRCUITOS DEL "LINE".
SIN' 'Y CON PUERTAS TEMPORALES

5 - Desconectar el conector coaxial de la transicion 1 (dejando

fija la conexién pin/pista) y volver a conectar.
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En la figura (5.33) se presentan algunos resultados para este tipo de medidas. La
cota peor es del orden de -45 dB, muy inferior a las anteriores. Por lo tanto, 1a hipétesis
es perfectamente vilida. Notese asimismo que la repetibilidad de las transiciones
pin/pista es siempre peor que la de las transiciones coaxiales. Ello se debe a Ia mayor

solidez y rigidez de éstas respecto a las anteriores.

Spa-M1 iog MAG
REF 0.0 dB
15.0 dJd/

V -15.247 B
"

1
1

n O*

START 8.13184073%6 GHz
sSToP 26.4599993896 GHz

FIGURA 5.32 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DE |
LOS CIRCUITOS DEL "REFLECT".
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

Los errores residuales de calibracién TRL utilizando el Test Fixture, debidos a
la falta de repetibilidad de las transiciones, pueden evaluarse a partir de las expresiones

contenidas en 4.2.2 A pa;tir de las repetibilidades medidas en este apartado, tendremos:
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lﬁnl = }5221 =-30dB
|810] = |852| ==20dB
6(epe;,) =—-24dB

6(eq,053) = ~S4dB

en donde se ha supuesto |e,| =-10dB para el Analizador, segun datos del fabricante.

L-~~ [RVBIY SPRCUTE SOSSNRED SRp % e § oo 2. e

I R TS

st o, o ey A

START  3,000000000 OHz
STOR 206,.2000C00308 OHx

FIGURA 6.33 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3—-22 GHz. REPETIBILIDAD DEL CONECTOR

SIN PUERTA TEMPORAL
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5.4.3 Test Fixture para el margen 1-40 GHz. Medidas de repetibilidad

Recordemos que el proposito del Test Fixture de 1 a 40 GHz era poder disponer
de un sistema preciso de medicion de parametros S hasta 40 GHz. La precision esperable
era dificil de estimar a priori, aunque era razonable suponer, debido a la notable mejora
en el sistema mecdanico, unos valores a 40 GHz que fueran similares (6 ligeramente
peores) a los obtenidos con el Test Fixture anterior a 22 GHz. El proceso de medicién
de las repetibilidades asociadas al nuevo Test Fixture es en principio idéntico al explicado
en 5.4.2 (pasos | a 10). Existe, sin embargo, una unica diferencia debida a la propia

estructura del Test Fixture.

En efecto, el sistema de control de la presién vertical ejercida por el pin sobre
la pista mediante la utilizacion de muelles, hace del todo aconsejable que el
desplazamiento vertical del pin apoyado sobre la pista se efectiie de manera simultdnea
en las dos transiciones. Ello obliga, pués, a la desconexién/conexiéon simultinea de
ambas, ya sea en la medida de 1a repetibilidad de 1a desconexién/conexién, en la medida
de la repetibilidad de los circuitos de un patrén de calibracién, 6, en general, en
cualquier tipo de médida u operacién que requie;a la desconexién de alguna de las
transiciones. La consecuencia inmediata es que el parimetro S{; nunca serd constante
debido a la variacion de la otra transicién. Sin embargo,. ello no supondra ningidn
obstdculo serio en la medida de las repetibilidades. Simplemente estaremos midiendo

en unas condiciones algo mds desfavorables.
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MARKER 11
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FIGURA 6.34 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1-40 GHz. REPETIBILIDAD DEL "THRU"

(DESCONEXION,/CONEXION).
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES
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FIGURA 5,36 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1—-40 GHz. REPETIBILIDAD DEL "LINE"
(DESCONEXION,/CONEXION).
SIN 'Y CON PUERTAS TEMPORALES
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La repetibilidad de la desconexion/conexién para los tres patrones de calibracién
sin y con filtrado temporal se presenta en las figuras (5.34), (5.35) y (5.36). Ambas
transiciones estin reunidas en la misma grafica, para una mayor compacidad de las

figuras.

Excepto por algun punto muy aislado del Thru y del Reflect, la repetibilidad estd
por debajo de -40 dB en toda la banda (sin filtrado temporal) y de -50 dB (con filtrado
temporal). Estos excelentes valores se deben, sin duda, a la mejora notable en la precisiéon
del posicionado de las piezas mecdnicas (del orden de 0.01 mm) con respecto al Test

Fixture anterior.

La repetibilidad de los circuitos de un patrén de calibracién sin y con ventanas
temporales se resume en las figuras (5.37) y (5.38) para el Thru y el Line,
respectivamente. La cota peor se sitia en -25 dB (40 GHz), ligeramente peor que en

el Test Fixture anterior.

Ello se debe, probablemente, al mayor deterioro que las pistas microstrip sufren
por el contacto del pin, que en este caso tiene forma circular, en contraste con el del
Test Fixture de 3 a 22, que es plano. Al aplicar la puerta temporal, este valor mejora
hasta -36 dB (a 40 GHz), comparable al del Test Fixture anterior a 22 GHz. Si se
comparan las mismas frecuencias (22 GHz por ejemplo) se observa una clara mejora

del actual respecto al anterior.
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- S11-M1 leg MAG
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START @.198004975 GHz
sSTOP 39.9999939975 GHz

FIGURA 5.36 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION

TRL 1-40 GHz. REPETIBILIDAD DEL "REFLECT"
(DESCONEXION/CONEXION ).
SIN PUERTAS TEMPORALES

- Los errores residuales de calibracién TRL utilizando el Test Fixture, debidos a
‘ la falta de repetibilidad de las transiciones, puede evaluarse a partir de las expresiones
contenidas en 4.2.2. A partir de las repetibilidades medidas en este apartado, tendremos °
los mismos valores aproximadamente (a 40 GHz) que para el Test Fixture anterior. A

modo de comparacion tendremos, para el Test Fixture de 40 GHz, pero a 22 GHz:
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MARKER |1 i
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FIGURA 5.37 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1-40 GHz. REPETIBILIDAD DFE

LOS CIRCUITOS DEL "THRU".
SIN PUERTAS TEMPORALES
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lbul = |622I =-35dB
610] = [852| = —25dB
8(epe3,)=-29dB

6(eq,e53) = -59dB
en donde se ha supuesto |e,] = -10dB para el Analizador, segin datos del fabricante,

Un tratamiento mds exhaustivo de la repetibilidad de este Test Fixture puede

encontrarse en [SABATER, 1989].
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' FIGURA 5.38 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1—-40 GHz. REPETIBILIDAD DE
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5.5 MEDIDA DE LOS PARAMETROS S DE TRANSISTORES GaAs FET Y
HEMT HASTA 40 GHz UTILIZANDO CALIBRACION TRL

En este apartado se presentan las medidas de parametros S efectuadas sobre diversos
transistores GaAs FET y HEMT utilizando los Test Fixtures diseiiados (apartado 5.3),
y cuyas medidas de repetibilidad han sido recogidas en el apartado anterior, 5.4. Todas
las medidas han sido realizadas en el mismo Analizador de Redes del apartado anterior
(HP 8510 B), mediante la técnica de calibraciébn TRL, por medio de los patrones de

calibracién microstrip disefiados al efecto, y que forman parte de los Test Fixtures.

La precisién esperable en las medidas depende de los errores residuales de la
calibrdcién TRL, que ya han sido evaluados en 5.3.1 y 5.3.2 (debidos a la incertidumbre
en el conocimiento de los patrones de calibracion) y en 5.4.2 y [XREF] (debidos a la
falta de repetibilidad). Para obtener unas cotas del error de méd{ci(m de los 4 parametros

S deberemos utilizar la formulacién contenida en 4.3.

5.5.1 Test Fixture para el margen 3-22 GHz. Medifas de parimetros S

El Test Fixture de 3 a 22 GHz solamente se han efectuado medidas sobre el
transistor FSX02X de Fujitsu [PRADELL, EuMC 1989; URSI 1989]. Se trata de un
transistor GaAs FET de bajo ruido para utilizacién en ABR hasta 20 GHz. Las
caracteristicas obtenidas se representan en las figuras (5.39) y (5.40) para dos
polarizaciones diferentes (corrientes de drenador de 10 y 20 mA, respectivamente).
Para 10 mA se representan también los datos suministrados por el fabricante (hasta 20

GHz).

Las diferencias entre las medidas y datos del fabricante son muy pequeias por lo
que respecta a los médulos. Se observa que el médulo del pardmetro S,, es algo superior
al del fabricante. Las diferencias en fase son mds apreciables (entre 72 y 112 a 3 GHz
y entre 9.5% y 40 2 a 20 GHz), especialmente para los parametros en transmisién y en

el extremo superior de la banda.

Conviene no perder de vista que el hecho de basarnos en los datos suministrados
por el fabricante para establecer una referencia con la cual comparar las medidas

obtenidas mediante nuestro Test-Fixture, no constituye necesariamente la mejor opcion,
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S11
REF 1.0 Units

MARKER

3.0

1 200.0 mUnits/
9.5469 Q@ -118.32

Spp
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v

REF 1.0 Units

3.000000000 GHz
22.000000000 GHz

MARKER
10. 4

200.9 mUnits/
42.203 Q -52.061

FIGURA 5.39 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 83-22 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S.

TRANSISTOR FSX02X (3V, 10mA)
Trazo discontinuwo: datos del fabricante
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\ S1p

‘ REF 125.0 mUnits

- — 1 25.0 mUnits/
\\

Vo 11444 m0 10.556

MARKER
190.4

START 3.000000000 GHz

_—’//////STGP 22.000000000 GHz

MARKER
10.4

Sz21 _
REF 5.0 Units
1 1.0 Units/

v 2.0071 U, 68.99
FIGURA 6.39 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 8—-22 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S. '

TRANSISTOR FSX02X (3V, 10mA4) (Continuacion)
Trazo discontinuo: datos del fabricante

V-59-A



capitulo V - medida de pardmetros S

puesto que, tal como se discute a éontinuacién, 1as condiciones de medida no tienen
porque ser las mismas en ambos casos, y los transistores presentan una indudable
dispersion en sus caracteristicas. Una mejor indicacién de la "bondad" de las medidas
es, tal como se ha indicado en alguna ocasion, la "suavidad" y ausencia de discontinuidades
en las caracteristicas medidas en funcion de la frecuencia, tal como puede constatarse
en las figuras anteriores. La comprobacién altima de la exactitud de los datos medidos
s6lo podra efectuarse a partir de las medidas de prototipos de amplificadores disefiados
utilizando, para los transistores, los datos de parametros S presentados en este apartado
5.5, medidos utilizando el Test Fixture con calibracion TRL. Teniendo en cuenta estas
observaciones, podemos indicar las siguientes causas para los errores cometidos en las

medidas y para las diferencias observadas con el fabricante:

- 1 - La propia incertidumbre del Analizador, que se puede acotar
en =32 para los parimetros en reflexién y en £ 152 para los de
transmision.

2 - La imprecision en la situaciéon de los planos de referencia
de la medida TRL debido a tolerancias mecanicas. Como
ejemplo, obsérvese que un error de posicién de los cortocircuitos
del Reflect de s6lo 0.1 mm represehta un desplazamiento de
fase de 82 a 20 'GHz.

3 - Errores residuales en la calibracién TRL, que determinan
Ia precisién en la medida de los parimetros S, tal como se
comento al principio de este apartado 5.5.

4- Dispefsic‘m de caracteristicas de los transistores. No olvidemos
que el fabricante proporciona unos valores medios de muchas
mediciones. Adicionalmente, estas .medidas se realizan
probablemente en wafer y, por tanto no incluyen una serie de
efectos pardsitos asociados a la medida en Test Fixture.

5 - Pequeﬁas diferencias en el montaje de los hilos de
termocompresion respecto a los recomendados por el fabricante.
Al respecto cabe pensar que éste suministra los parimetros
obtenidos a partir de los medidos en wafer afiadiendo el efecto

(calculado) de los hilos.
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Si11
REF 1.0 Units
v\ 6 200.0 mUnits/
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e \ | RN :

MARKER
21.9

START 3.000000002 GHz
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FIGURA 5.40 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION

TRL 3-22 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S.
TRANSISTOR FSX02X (3V, 20m4)
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REF 5.0 Units
- 1.0 Unils/
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V s55.304 mu. 57.649 °

FIGURA 5.40 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION

TRL 3—22 GCHz. MEDIDA DE PARAMETROS S.
TRANSISTOR FSX02X (3V, 20mAd) (Continuacion)
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D
LTSS

m m’

DISPOSITIVO

FIGURA 5.41 — MEDIDA DE LOS EFECTOS PARASITOS
ASOCIADOS A LOS EXTREMOS DE
LAS LINEAS MICROSTRIP.

Se desconectan los hilos de soldadura de
puerta (G) y drenador (D).

Se coment6 en 5.3.1 que los efectos pardsitos asociados al carrier del dispositivo
(ver figura (5.10)) influyen en la medida de los parametros S del transistor. Una manera’
de medir tales efectos es a partir de los parametros S de un dispositivo consistente en
el mismo transistor pero desconectando los hilos de soldadura de puerta (G) y drenédor
(D), tal como se sugiere en [BRUBAKER, 1985]. De esta menera se obtienen los

parametros S del circuito de la figura (5.41).

anocidos éstos, es sencillo, a partir de la expresion de los parimetros S de dos
cuadripolos en paralelo (figura (5.42)), calcular los del transistor intrinseco (incluyendo )
siempre el efecto de los hilos de termocompresion). Las diferencias con los parametros
S medidos incluidos los efectos pardsitos son muy poco importantes (2°

aproximadamente).
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TOTAL
EFECTOS PARASITOS
I I
[ — ——— o
CHIP
*— L

FIGURA 5.42 — CALCULO DE LOS PARAMETROS S DEL CHIP.
A partir de los totales y los correspondientes a los efectos
parasitos, se deducen los del chip mediante las
expresiones de la conexion en paralelo.

Una medida importante para la .evaluacién del comportamiento del Test Fixture
en medidas repetidas de parametros S de dispositivos es la de repetibilidad de medidas
de pardmetros S bajo una misma calibracion. Esta se define, para cada pardmetro S,
como la diferencia entre S,y Sy, siendo S;;1a medida repetida del pardmetro utilizando
la misma calibracién pero habiendo desconectado y reconectado previamente ambas
transiciones pin/microstrip. De esta manera puede evaluarse la dispersion en las medidas
de parénietros S. En este tipo de repetibilidad influye principalmente la repetibilidad
de la desconexion/conexiéon de la transicién pin/microstrip y, si ademds cambia el
circuito soporte del dispositivo (caso de medir dos transistores diferentes en carriers
diferentes), también influye la repetibilidad de los circuitos. No se ha intentado formular
matemdticamente 1a repetibilidad de medidas bajo una misma calibracién, aunque cabe
esperar unos valores parecidos a los obtenidos para las repetibilidades medidas en 5.4.2
con filtrado temporal. Efectivamente (ver figuras (5.1) y (5.2)), se obtienen valores

mejores de -30 dB en transmisién y -36 dB en reflexion.
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FIGURA 6.483 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3—-22 GHz. REPETIBILIDAD DE MEDIDAS DFE

PARAMETROS S. TRANSISTOR FSX02X (3V, 10 m4)
(MISMA CALIBRACION TRL)

En conclusién, el Test Fixture disefiado retune las caracteristicas'de precisién y
repetibilidad exigibles en las medidas de pardmetros S en todo el margen de frecuencias
de trabajo (3-22 GHz). Por otra parte, ha permitido constatar la precisién inherente al
método de calibracién TRL cuando se aplica a microstrip, hecho todavia no relacionado
hasta el momento en la bibliografia. En efecto, [PRADELL, EuMC, 1989; URSI, 1989},
junto con [KOMPA, EuMC 1989], constituyen las primeras referencias sobre medidas
de transistores utilizando calibr.aciOn TRL. Es, ademads, compacto y relativamente sencillo
de utilizar. Como inconveniente prdctico se podria apuntar la criticidad de la

mecanizacién de los soportes de los patrones de calibracién y del chip, en especial por
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lo que respecta a la repisa de masa (figura (5.4)), aunque ello sélo afecta en realidad
a la realizacion del soporte del chip (se necesita uno por cada chip que se desee medir,

mientras que los patrones son los mismos en cada medida).

dispersion Z%

18
9 ;.
sl
2L
s L
St /-\
4t AN /
Si___ 3 |
Sz 2F
Stroe. LB
S —emm T

GHz

FIGURA 5.44 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 3-22 GHz. DISPERSION DE MEDIDAS DE

PARAMETROS S (%). TRANSISTOR- FSX02X (3V, 10 mA)
(MISMA CALIBRACION TRL)

5.5.2 Test Fixture para el margen 1-40 GHz, Medidas de parimetros S

Utilizando el Test Fixture de 1 a 40 GHz se han realizado medidas de parimetros

S de los siguientes transistores, en substrato plastico CuClad y/o en substrato cerdmico

Alimina:
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FSX03X - GaAs FET de Fujitsu. Mismo chip que el FSX02X.
Uso preferente: Bajo ruido. Banda de utilizacion: 20 GHz
JS-8901-AS - HEMT de Toshiba. Uso preferente: Bajo ruido.
Banda de utilizacién: 30 GHz

JS-8830-AS - HEMT de Toshiba. Uso preferente: Bajo ru_ido.
Banda de utilizacion: 30 GHz

JS-8864-AS - GaAs FET de Toshiba. Uso preferente: Potencia.
Banda de utilizacion: 30 GHz

S11 Z Sa2 Z
REF 1.0 Units REF 1.0 Units
200.0 mUnits/ 1 200.09 mUnits/
1 14.864 Q 1.8316 @ V 28.427 0 -15.183 Q

TRANSISTOR  JS 8301-AS

MARKER 7 B .
29.97 GHgz AR FABRICANTE

START 6.000000020 GHz
STOP 40 .000000000 GHz

FIGURA 5.45 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1-40 GHz. MEDIDAS DE PARAMETROS S
6—40 GHz. TRANSISTOR JS 8901 AS (3V, 10 mA)
PARAMETROS S11 Y S22
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Los resultados para el JS-8901-AS en Cuclad (3V, 10 mA) se presentan en las
figuras (5.45) y (5.46), con los datos del fabricante superpuestos (hasta 22 GHz, mdxima
frecuencia especificada). Ambos son bastante parecidos en médulo (nétese sin embargo
que el médulo de S,, medido continda siendo algo superior al indicado por el fabricante,
al igual que el médulo de S,, medido). Las diferencias en fase son pequeiias en el
extremo inferior de la banda: 32 a 6 GHz (82 para S;). En el extremo superior son ya
importantes: 262 a 22 GHz para los parimetros en reflexiéon, 182 para S, y 402 para
S > Estas diferencias son comparables a las observadas en las medidas del Test Fixture
de 3 a 22 GHz. La precisiéon obtenida con el de 1 a 40 GHz es, pues, muy parecida.
Esta conclusion parece extrapolable al extremo superior de la banda (40 GHz). Las
consideraciones efectuadas en 5.5.1 sobre las reservas con las que se deben tomar los
datos suministrados por el fabricante, y las posibles causas de error de medida y de
desviacién de las medidas efectuadas con respecto a estos datos, pueden también aplicarse

aqui.

La medidas del mismo transistor JS-8901-AS entre 1 y 6.5 GHz utilizando el Line
de baja frecuencia (figuras (5.47) y (5.48)) indican algunas desadaptaciones en fase a
6.5 GHz, que sélo son significativas en el parametro S, Pueden atribuirse, seguramente,
a errores en la calibraciQn entre 1 y 6.5 GHz por causa de un contacto no demasiado

bueno del carrier del Line de baja frecuencia en el plano de la transicién pin/microstrip.

Es interesante comparar las medidas del transistor FSX03X obtenidas mediante
este Test Fixture con las obtenidas para el FSX02X (segun el fabricante, éste corresponde
al_mismo chip que el FSX03X pero seleccionado en cuanto a factor de ruido) utilizando
el Test Fixture de 3 a 22 GHz. Los resultados indican unas diferencias de fase de 72-82
para todos los pardmetros excepto para S,,(152), siendo los medidos con el Test Fixture
de 1 a 40 GHz los mds parecidos a los datos del fabricante. Estas diferencias pueden

atribuirse a una calibracién mds precisa entre 6 y 40 GHz.

V-67



capftulo V - medida de pardmetros S

So1 Si2
REF 5.0 Units REF 250.8 mUnits
1.2 Units/ 1 50.8 mUnits/

1 3.8148 4B 17.431 ° v -15.875 dB 15.@88 °
TRANSISTCR  JS 8901-AS

MARKER MEDIDA

START 6.0Q0000200 GHz
STOR 42.0000000200 GHz

FIGURA 5.46 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1—40 GHz. MEDIDAS DE PARAMETROS S
6—40 GHz. TRANSISTOR JS 8901 AS (3V, 10 mA)
PARAMETROS S12 Y S21

En el apéndice V-1 se recogen las medidas en Cuclad y en Alimina del transistor

JS-8830-AS (2V, 6mA) y las del JS-8864-AS (10 V, 150 mA) en Alumina.

La repetibilidad de las medidas de pariametros S bajo una misma calibracion indica
unos valores mejores de -30 dB (parametro S,,), aunque valores inferiores a -40 dB
son normales para el resto de parametros. Este resultado se compara favorablemente
con el _Test Fixture anterior, si tenemos en cuenta que el margen de frecuencias en el
que se cumplen estas cotas es muy superior (hasta 40 GHz). En [SABATER, 1989] se

recogen con mds detalle los resultados de medidas en substrato CuClad.
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S11 Z Spo Z
REF 1.0 Units REF 1.0 Units
1 200.0 mUnits/ 1 200.0 mUnits/

v 18.297 Q@ -207.51 Q v 141.88 @ -126.11 &
hp ' 4 '

3.97/GHz.

START  1.000000000 GHz

SToP 6.500000000 GHz

FIGURA 5.47 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1—-40 GHz. MEDIDAS DE PARAMETROS S

1—6.5 GHz. TRANSISTOR JS 8901 AS (3V, 10 m4)
PARAMETROS S11 ¥ S22

En conclusién puede decirse que el Test Fixture disefiado cumple, en todo el
margen de frecuencias (1 a 40 GHz), los requerimientos de precisién exigibles a Igs
medidas de parametros S en frecuencias de hasta 40 GHz, donde un pequeiio error (por
ejemplo en la fase) puede conducir a diseiios incorrectos de las redes de adaptacion y
polarizacion de los amplificadores. La principal ventaja con respecto al Test Fixture
de 3 a 22 GHz es el aumento de precisién en el margen 3-22 GHz. En el margen 22-40.
GHz se consiguen precisiones similares a las del Test Fixture anterior en margen 3-22
GHz. Sin embargo, estos excelentes resultados dependen en gran medida de la alta
precision dimensional y bajas tolerancias mecdnicas (menores que 0.05 mm) con que
se puedan fabricar las cajas-soporte del transistor chip. Soﬁ especialmente criticos los

contactos pin-microstrip y de masa (pared del conector-caja-soporte). Debe procurarse
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Sz1 S12

REF 5.@ Units REF 250.Q mUnits

1 1.2 Units/ 1 50.0 mUnits/

V 34033 u. 1s1.68 ° V  45.392 mu. 71.212 °

hp
*
ot
" TRANSISTOR  JS 8901-AS
\ Ve
PN

START 1.000000000 GHz
STOP 6.500000000 GHz

FIGURA 65.48 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1-40 GHz. MEDIDAS DE PARAMETROS S

1—-6.5 GHz. TRANSISTOR JS 8901 AS (3V, 10 mA)
PARAMETROS S12 Y S21

mantenerlos limpios y no degradarlos mecanicamente. Una buena medida de parametros
S es siempre resultado de una buena calibracién, por lo que ésta es una etapa esencial
en el proceso de medida. En este sentido es recomendable utilizar el LINE en el tltimo
paso de la calibracion para poder medirlo, una vez finalizada ésta, sin tener que eféctuar
ninguna desconexién. El moddulo del parimetro S, del LINE medido utilizando
calibracion TRL no debe presentar ningtn rizado con Ia frecuencia {maximo
+0.5, -0.1 dB), y el médulo del parimetro S,, debe ser inferior a -45dB, para
asegurar una calibracién correcta. Los inconvenientes practicos encontrados en el Test
Fixture es la dificultad de manejo, y la lentitud en el proceso de calibracién y medida,
debidos al sistema de desplazamiento utilizado, basado en los tornillos micrométricos.

Sin embargo, una vez conocidas las lecturas "de contacto” en éstos, el problema se
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simplifica notablemente. En cualquier caso, para obtener unos buenos resultados es
necesario extremar el cuidado en la manipulacién durante el laborioso proceso de

calibracion y medida.
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APENDICE V-1 RESULTADOS EXPERIMENTALES PARA LOS
TRANSISTORES JS-8830-AS Y JS-8864-AS

En la figura (5.A.1) puede observarse una microfotografia del transistor chip

JS-8830-AS montado en su cérrier.

Pueden distinguirse los hilos de termocompresion unidos a los contactos del chip

y a las pistas microstrip en substrato ceramico (alimina).

Para las condiciones de polarizaciéonV 4, = 3V, I 4= 6mAse efectuaron dos medidas

de pardmetros S entre 6 y 40 GHz, utilizando patrones de calibracién TRL y carriers
del chip en los dos tipos de substrato mencionados anteriormente: Alimina y Cuclad

217.
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e O

o

FIGURA 5.A.1 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1-40 CHz. MONTAJE DEL TRANSISTOR 5
CHIP J§ 8880 AS: EN SIUUBSTRAFO  ALmaria
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TRANSISTOR JS8830

S11 ,

REF 1.2 Units
200.0 mUnits/
1@.569 Q 6.8892 Q

MARKER
31.8

P n
/'~ \V [y

~
l
\

START
STOP

6.000000000 GHz
40.000000000 GHz

MARKER
31.8

Sp2

REF 1.0 Units

% 200.0 mUnits/
19.431 Q 3.4688 Q

FIGURA 6.A.2 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1-40 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S
640 GHz. TRANSISTOR JS 8830 AS (3V, 6mA4)
SUBSTRATO: CuClad PARAMETROS S11, S22.
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En las figuras (5.A.2), (5.A.3) y (5.A.4), (5.A.5), se presentan los resultados
obtenidos en Cuclad y en Alimina, respectivamgnte. Noétese que se refieren a transistores

del mismo tipo pero distintas unidades.

Para el parimetro S,, se observa una notable concordancia entre ambas medidas,

con un ligero desplazamiento en fase a todas las frecuencias (aproximadamente 42). El
parimetro S, presenta también una notable similitud. Los pardmetros S,,y S, difieren
apreciablemente, en especial por lo que respecta a la mitad superior de la banda (a

partir de 22 GHz).
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TRANSISTOR JSB830Q

V7 E5S=6mA

Si2
e T REF 250.0 mUnits
MARKER -~ ~oa 50.2 mUnits/
31.8 Gljz g v . 148.28 mU. 516.36 m°

.800000000 GCHz
STOP 4Q.000000000 GH
= : =GmA

MARKER'
31.8

Sz21

REF S.8 Units

v 1.9 Units/ .
1.0185 U, -21.893 ©°

FIGURA 5.4.3 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1—-40 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S
6—40 GHz. TRANSISTOR JS 8830 AS (3V, 6mA)
SUBSTRATO: CuClad. PARAMETROS S12, S21.
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Si1 ' r4
REF 1.0 Units
6 200.0 mlnits/
11.451 @ 16.45 Q
Js 8830 3V SmA

*
MARKER
338.8

START §.000000000 GHz
STOP 40.000000000 GHz

Sp2 p4

REF 1.0 Units

1 200.9 mlnites

V 12.178 0 -11.175 0

JS 8830 3V emaA
*

MARKER
. 38.8

START 6.200200000 GHx
sTOP 40.0208020000 GHz

FIGURA 5.A.4 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1—40 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S
6—-40 GHz. TRANSISTOR JS 8830 AS (3V, 6mA)
SUBSTRATO: Alumina. PARAMETROS S11, S22.
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Estas diferencias se at.ribuyen a las siguientes causas: Dispersion de los transistores,
diferencias entre las caracteristicas de cada substrato, diferencia entre las precisiones
dimensionales de las lineas microstrip para cada substrato (los circuitos en Alumina
estin fabricados con mayor precision), y pequenas diferencias en el montaje de los
transistores. La concordancia con los datos del fabricante (suministrados sélo hasta 22
GHz) es bastante buena en ambas medidas, observindose diferencias en fase maximas

de 20% a 22 GHz.

La figura (5.A.6) muestra una microfotografia del transistor de potencia
JS-8864-AS montado en substrato de Alumina. Pueden observarse los contactos miltiples
de Puerta y Drenador, cuyo objeto es copseguir una mayor pdtencia en régimen lineal.
Ello, sin embargo, dificulta notablemente el montaje del chip mediante los hilos de

termocompresion,
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Si12
REF 250.9 mlinltse
50.2 mUnits/

-16.401 dB 15.926 °©

JS 8838 3V 6mA

START 6.200000000 GHz
sSToP 40,000000000 GHz

Sp1

REF 5.0 Linits
1 1.8 Unite/
V —3.7078 4B -22.346 °©
JS BB3B 3V 6mA

START 6.000000000 GHz
sTORP 40.000000000 GHz

FIGURA 5.A.5 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1—40 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S
6—-40 GHz. TRANSISTOR JS 8830 AS (3V, 6m4)
SUBSTRATO: Alumina. PARAMETROS S12, S21.
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FIGURA 5.4.6 TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1-40 CHz. MONTAJE DEL TRANSISTOR
CHIP JS 8864 AS FN SUBSTRATO Alumina.
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Los resultados de las medidas de parametros S se presentan en las figuras (5.A.7)
y (5.A.8) para la polarizacién correspondiente al régimen de vtrabajo
(Vas=10V ,1,=150mA). Néotese una buena concordancia en la fase (diferencias
mdximas de 15%) con los datos suministrados por el fabricante, calculados hasta 40
GHz, excepto para el pardmetro S,,a partir de 30 GHz (diferencia de 402 a 40 GHz).
El médulo presenta diferencias mads significativas en todos los parametros, especialménte

S!Z‘
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S11 z
REF 1.0 Unlts
1 200.2 munite/:
V a3.sse7 o 7.8728 0
JS 8884 1oV 1S8mA

*
MARKER
38.8

START §.000000000 GHz
sSTOP 42.220000000 GHz

Sp2 Zz
REF 1.8 LUnlite
200.0 mlnite/
3.4434 ©© -10.468 0
JS B84 10V 150mA
*

MARKER
39.8

START 6.000000800 GHz
STOP 40.0800000202 GHz

FIGURA 5.A.7 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION
TRL 1-40 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S
6—40 GHz. TRANSISTOR JS 8864 AS (10V, 150mA4)
PARAMETROS S11, S22.
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S12

REF 50.9 milnite
1 18.0 minits/
V —27.785 ¢B 3.s815 °
JS 8864 10V 150mA

*
MARKER
33.8

START 6.000000000 GHz
sToR 48.000000000 GHz

Sp1
REF 5,9 Units
L 1.9 Units/
V _15.998 4B ~77.782 °
JS 8864 1BV 150mA

*

MARKER
38.8

START 6.000000000 GHz
STCP 40, 000000000 GHz

FIGURA 5.A.8 — TEST FIXTURE PARA CALIBRACION

TRL 1—40 GHz. MEDIDA DE PARAMETROS S
6—40 GHz. TRANSISTOR JS 8864 AS (10V, 150mA4)
PARAMETROS S12, S271.
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CAPITULO VI - ESTRUCTURAS PLANARES EN GUIA RECTANGULAR PARA
AMPLIFICADORES DE BANDA MILIMETRICA

6.1 INTRODUCCION

En los capitulos anteriores se ha tratado en profundidad la caracterizacion de
transistores de microondas por medio de medidas de Parametros S y de Ruido, poniendo
un énfasis especial en las técnicas de calibracién y medida y las precisiones asociadas.
El objetivo global era, tal como se discutié en las correspondientes introducciones,
cubrir desde el punto de vista teérico y experimental, la necesidad existente de disponer
de herramientas de medida adecuadas a las frecuencias de microondas y milimétricas,
en particular, entre 1 y 40 GHz. La buena caracterizacién de los elementos activos
(transistores GaAs FET y HEMT) ha sido considerada pues una parte fundamental en
un correcto diseio del amplificador de bajo ruido. El siguiente paso es el estudio de
las estructuras impresas adecuadas para el soporte del mismo, teniendo en cuenta que
se pretende utilizar en frecuencias de banda milimétrica (especificamente, en banda

de la realizabilidad de amplificadores totalmente integrados en lineas de transmision

Ka, de 2613 40 GHz). E! objetivo de este capitulo es, por lo tanto, la investigacién
planares en:guia (finline, slot, CPW), diferentes de la linea microstrip (que es el medio
tradicional de diseiio [ARTAL, 1988; Melecon, 1989; URSI, 1989; CORBELLA, 1989}).
Hay precedentes de este tipo de diseiio [MARTI, 1983; L’ECUYiZR, 1986, 1989;
I%XTON, 1988, 1989; RIAZIAT, 1986, 1989; DOW, 1989], aunque las estructuras
resultantes no pueden considerarse totalmente planares en guia (y/o diferentes de

microstrip). Las ventajas de este tipo de amplificadores pueden ser:

1 - Mayor Ganancia y menor Factor de Ruido debido a las
bajas pérdidas de la finline y a la ausenc‘ia de transiciones
guia-microstrip.

2 - Integrabilidad en Ios distintos tipos de circuitos de plano
E, tales como mezcladores y filtros.

3 - Sencillez mecinica y de montaje.

4 - Sencillez de realizacion de patrones de calibracién TRL en
finline para medida de los parametros S del transistor en las

mismas condiciones del amplificador.
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5 - Posibilidad de operacidn a frecuencias elevadas (por encima
de los 70 GHz), siempre que la tecnologia de los transistores lo

permita.

Las aplicaciones pueden encontrarse en los cabezales RF de recepcién de sefales
débiles provenientes de enlaces terrenos 6 espaciales. La estructufa elegida ha sido, tal
como se argumenta.en el apartado 6.3, la finline, puesto que redne las ventajas de bajas
pérdidas, amplio margen de frecuencias del modo dominante, y facilidad de realizacién
con los substratos habituales de microondas, tales como CuClad y Alumina. Por otra
parte, en el Departamento se tenia la experiencia necesaria en circuitos finline (disefio
de mezcladores, atenuadores, software de disefio y realizaciéon de diversos tipos de
transiciones a guia, microstrip y guia coplanar, y mecanizacién de las dos mitades de

la guia que alberga el circuito) como para resultaran una eleccion adecuada para el

disefio de circuiteria a ffecuencias entre 20 y 32 GHz [ARTAL, URSI, 1988].

La clave del buen funcionamiento de un amplificador en f ihline es, por supuesto,
la transicion entre la linea de transmision y el transistor chip. Dado que para efectuar
la union del transistor al circuito es necesario un puente de hilo de oro soldado por
termocompresion, ha parecido conveniente realizar la transicién aplicando este sistema,
es decir, disponer el hilo a modo de puente sobre la ranura finline. En el apartado 6.4
se describe el estudio realizado en torno a esta transicién y se comentan dos disefios
efectuados a la frecuencia de 20 GHz. Existen en la literatura antecedentes de
transiciones slotline-microstrip y slotline-coaxial que se utilizan como punto de partida
[KNORR, 1974]. La entrada del amplificador (y por tanto, también de la transicién)
se realiza en guia. En cuanto a la salida, en una primera fase se realiza en guia coplanar
(CPW, 6 f inIiné acoplado) con el fin de poder acceder directamente por conector coaxial
(2.4 mm). Esta realizacion tiene dos ventajas. Por una parte, aporta experiencia en el
disefio de transiciones que utilicen hilos de termocompresién y, por otra, aporta un
método sencillo de disefio de amplificadores con entrada en guia y salida en coaxial,

que ofrece un indudable interés en ciertas aplicaciones.

En el siguiente apartado, 6.2, se comenta el estado actual de la tecnologia de
circuitos de plano E, entendiendo como tales los que utilizan finline, guia coplanar
(CPW) 6 slotline como lineas de transmisién principales. En ocasiones aparecers también

algun tipo de transicion a microstrip, debido a que alguna parte del circuito se realiza
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mediante esta técnica. El objetivo no es una revisidn exhaustiva, sino simplemente
poner de manifiesto Ia creciente importancia de este tipo de circuitos, y explicar Ias
estructuras de amplificadores de plano E que pueden hallarse en la literatura. En el
apartado 6.3 se comentan las caracteristicas de finline y CPW con mayor profundidad,
en particular los métodos de cilculo aproximados de la impedancia caracteristica, efectos
de discontinuidades y transiciones, con el fin de justificar la estructura finalmente

elegida.

6.2 CIRCUITOS EN PLANO E (REVISION)

En [SOLBACH, 1983] se encuentra un resumen del status de los circuitos impresos
de plano E para milimétricas. A pesar de que la descripcién corresponde a 1983, no
por ello ha perdido su validez, aunque también es cierto que desde entonces se ha
avanzado notablemente en el tema, en especial por lo que respecta a integracion y
desarrollo de circuitos integrados monoliticos en bandas cada vez mds elevadas de
frecuencia. Sirva como ejemplo dos comunicaciones sobre amplificadores monoliticos
en guia coplanar en el reciente Simposium del MTT (1989) [RIAZIAT, 1989; DOW,
1989]. También en el capitulo 9 del libro de B. Bhat [BHAT, 1987] hay una descripcion
mads actualizada de un gran numero de circuitos y aplicaciones. Debido a que las guias
de plano E son bdsicamente medios de transmision mediante ranura (slot) 6 tira (strip),
desde el principio era evidente que se adaptaban perfectamente a compomentes en chip
6 beam-lead. Por ello, los primeros circuitos integrados de plano E fueron atenuadores
con diodos PIN [MEIER, 1974], mezcladores [MEIER, 1975; GYSEL, 1975] vy,
posteriromente, detectores [MEINEL, 1980] y moduladores [KPODZO, 1980]. También
adquirieron mucha relevancia -los filtros, por ejemplo paso banda [MEIER, 1974;
KONISHI, 1974], realizados mediante resonadores acoplados por tira inductiva, poste,
6 "rebaje", y los osciladores [MEIER, 1978]. La realizacién de mezcladores equilibrados
requeria, ademas, el diseiio de uniones hibridas adecuadas de 1802 [GYSEL, 1975] 6
de 902 (-3 dB) [MEIER, 1980]. Mas adelante se referencian atenuadores y conmutadores
hasta 145 GHz, con unas pérdidas de insercién mdximas de de 2 dB y un aislamiento
minimo de 25 dB entre 130 y 145 dB {CALLSEN, 1983}, detectores hasta 170 GHz
IMENZEL, 1982], y mezcladores equilibrados hasta 140 GHz [MENZEL, 1983].

Desarrollos recientes indican el disefio de osciladores clasicos con diodo GUNN, pero

VI-3



capifulo Vi - estructuras planares

también con transistor [HOEFER, 1989]. También podemos mencionar filtros en modo
evanescente [ZHANG, 1988] e investigacion en nuevas estructuras para mezcladores,
por ejemplo, ICAHANA, 1989], que utiliza un BALUN CPW/Slotline, 6 en moduladores,
por ejemplo un modulador ASK que utiliza las dos caras del circuito impreso para

- producir transiciones microstrip/siotline [TARUSAWA, 1987].

En la actualidad se presta mucha mayor atencién a la integracién de todos estos
elementos individuales, incluyendo osciladores con diodos GUNN 6 IMPATT, en
subsistemas y sistemas para aplicaciones muy diversas (en [MEINEL, 1988, 1989] se
encuentra una descripcion detallada de las diversas aplicaciones). Asi, pueden citarse
una antena planar integrada con un front end que comprende, en un solo circuito, la
antena tipo slot acoplado, un mezclador equilibrado, v un oscilador local con diodo
GUNN [HWANG, 1987, 1988]. Se presenta un prototipo a 10 GHz, aunque la banda
de funcionamiento prevista se siyua en 90 GHz). En [BARNES, 1988] se describe un
transceptor integrado en plano E a 29 GHz, formado por 2 unidades (emisor y receptor)
y un circulador. Las unidades incorporan filtros, un moduladores bifase, un atenuador
PIN, un atenuador resistivo, acopladores direccionales y un mezclador. También se han

desarrollado amplificadores, que serdn objeto de un comentario posterior mas detallado.

Un esfurzo considerable se ha dedicado también al desarrollo de circuitos
monoliticos en banda milimétrica, debido a la necesidad de reduccién del tamaiio. En
[UPTON, 1986] se describen un ABR (F <4 dB) y un mezcladqr equilibrado monoliticos
a 31 GHz. En [ADELSECK, 1988] se presenta un receptor monolitico a 35 GHz que
comprende un mezclador equilibrado y un amplificador de FI, que utiliza lineas
microstrip. En [SPIELMAN, 1988} se revisan las potencialidades de esta tecnologia, se
sefnalan los dispositivos semiconductores mas convenientes segin la aplicacion (IMPATT,
TED y MESFET para osciladores, Schottkys, Josephson y MESFET para mezcladores
y detectores, y PIN y MESFET para moduladores) y se analizan brevemente los medios
de transmisién mds convenientes (slot, CPW y microstrip). Por witimo se comentan las
tendencias. Pueden resaltarse, por ejemplo, receptores de banda ancha entre 75 y 110
GHz, 6 desfasadores con diodos PIN a 44 GHz. En [BRIGGINSHAW, 1988] se describe
un mezclador equilibrado en la banda 88-98 GHz, que emplea dos diodos Schottky en

oposicién de fase y un hibrido de 1802,
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Por lo que respecta a amplificadores, . existe un antecedente Aimportante de
amplificador en guia ridge para recepcién de seiial de .satélitesDBS, disefiado en 1983
en nuestro Grupo. Se trata de un preamplificador de una etapa que utiliza el transistor
GaAs FET de NEC NE 710 (encapsulado), con entrada en guia y salida en coaxial
[MARTI, 1983; BARLABE, 1983]. La ventaja de la entrada directa en guia (sin Ias
habituales transiciones a microstrip) es, tal como se comegto eﬁ 6.1, 1a disminucién de
las pérdidas de insercién de entrada y, por tanto, del Factor de Ruido. El transistor se
monta entre la "ridge" del interior de la guia (contacto de puerta) y la pista microstrip

. exterior a la guia (contacto de drenador), a la que se éccede por una apertura practicada
al efecto. La estructura es en realidad una guia Ridge terminada en cortocircuito,
propuesta inicialmente por Y. Konishi para el montaje de diodos [KONISHI, 1974,
1978, 1979; CHANG, 1976]. Los resultados experimentales indicaron una ganancia
superior a 8 dB y un Factor de Ruido tipico de 2.2 dB en la banda DBS (11.7-12.5
GHz), 0.5 a 0.8 dB por debajo de los valores normales en aquellos momentos. La
estructura comportaba algin inconveniente practico, tal como la criticidad de la
ubicacién del transistor en la ranura de la "ridge", y la dificultad de ajuste y de

mecanizacion,

También en 1983 se describe una estructura de montaje de transistores en guia
de banda X (8-12 GHz) mediante una transicion de guia a microstip [EBNER, 1983].
Se disponia material absorbente en diversos puntos del circuito con el fin de estabilizar
el dispositivo a bajas frecuencias. Sin embargo, las pérdidas de insercién que este
material producia eran lo bastante elevadas (3 dB) como para cuestionar su utilizacién
en amplificadores. En 1986 se propone una nueva estructura para Amplificador de
Bajo Ruido a 20 GHz en guia, utilizando ya tecnologia finline (L’ECUYER, 1986,
1989]. La realizacién (ver figura (6.1)) consta de dos guias de onda rectangulares
paralelas entre si, con una cara ancha comun. Las guias estdn aisladas excepto por una
pequeiia apertura en la cual se monta el transistor (se trata del chip NE 67300 de NEC).
La entrada y salida es en guia, con transicién a finline unilateral descentrado. La
polarizacioén del transistor se realiza mediante una combinacion de CPW y microstrip
(con filtro de rechazo de RF incorporado), y esta disefiada para ser transparente a RF
y proporcionar una buena adaptacién (bajo médulo del coeficiente de reflexién) a bajas
frecuencias, en particular a 4-5 GHz, que es Ia region més critica en cuanto a inestabilidad

potencial del transistor.
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FIGURA 6.1 — ESTRUCTURA PROPUESTA PARA
AMPLIFICADOR EN FINLINE CON DOBLE GUIA

complica algo la mecanizacién.

VI-6

En 1988, J. Ruxton presenta una nueva estructura integrada finline/microstrip
para amplificadores [RUXTON, 1988, 1989]. Se presenta un disefio a 20 GHz utilizando
el mismo transistor que en la referencia precedente (chip NE 67300 de NEC). Al igual
que el anterior, se trata de un amplificador de banda estrecha, debido a las redes de
adaptacion y polarizacién (realizadas en microstrip), que contienen transformadores de
cuarto de onda. El amplificador estd totalmente realizado en microstrip y s6lo se utiliza
la linea finline para facilitar la transicién entre las guias de onda y la linea microstrip.

Dos guias de onda diferentes (entrada y salida, respectivamente) son necesarias, lo cual
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En el apartado 6.1 se indicaban tres referencias sobre amplificadores monoliticos
en bandas Ka (26.5-40 GHz) y Q (33—50 GHz) [RIAZIAT, 1986, 1989; DOW, 1989].
El interés de mencionarlos aqui estriba en que la mayoria de ellos estin realizados
enteramente en guia coplanar (CPW). Debe tenerse especial cuidado en asegurar que el
modo slotline no sea excitado. Esto puede conseguirse mediante puentes de aire que
unan los planos de masa a ambos -lados de la linea CPW, asegurando asi la
equipotencialidad. En las estructuras CPW con plano de masa adicional en la cara
posterior del substrato surge otro problema potencial. Se trata de la excitacién de modos
de la guia de placas paralelas formada por esta metalizacién posterior y la correspondiente
a los planos de masa de la cara anterior. Ello s6lo puede evitarse mediante una seleccién
cuidadosa de las dimensiones (espesor del substrato y/6 anchura de la tira y ranuras

de la linea CPW).

6.3 ESTRUCTURA EN PLANO E PARA UN AMPLIFICADOR FINLINE

La linea de transmisién finline (figura (6.2)) fue propuesta por P. J. Meier en
1974 como una alternativa a la linea microstrip a frecuencias de milimétricas [MEIER,
1974). Sus caracteristicas de propagacién (impedancia caracteristica y dispersién) han
sido objeto de estudio por métodos rigurosos [HOFMANN, 1977; KNORR, 1980;
SCHMIDT, 1980} (dominio espacial 6 dominio espectral). También se han propuesto
expresiones cerradas, basadas en aproximaciones a los datos numéricos obtenidos
mediante los métodos rigurosos. Asi, en [SHARMA, 1983] se presentan expresiones
para la frecuencia de corte, impedancia caracteristica (definicién tensién-corriente) y
constante dieléctrica equivalente del finline unilateral y bilateral, vilidas en un margen
restringido de valores de los parametros geométricos de la linea

(1716<Sw/b<1/4,1/32<d/a€1/4,b/a=0.5) y de la constante dieléctrica del

substrato (e, = 2.22,93.

Otras expresiones de anilisis y sintesis pueden hallarse en [PRAMANICK, 1985;
1IJIMW, 1986], vidlidas en un margen mis amplio de  valores
(1/32Sw/b<1,1/64<d/a<1/4,05b/a<1,1<¢,£3.75). En ellas la impedancia
caracteristica se calcula a partir de la definicién potencia-tensién. También se ha
propuesto una expresién alternativa para la impedancia caracteristica que evita la

controversia que puede suscitarse en su definicién (potencia-tension, tensién-corriente
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FIGURA 6.2 — ESTRUBTURAS FINLINE BASICAS

6 potencia corriente) [PRAMANICK, MTT, 1986]. Una aproximacién diferente al
problema es la utilizacién del método de resonancia transversal [BHAT, 1987], propuesto
inicialmente por S. B. Cohn para el anilisis de Ia linea slot [COHN, 1969]. La ventaja
del método es que analiza cualquier tipo de estructura finline simétrica (unilateral,
bilateral, acoplado, doble dieléctrico, con todas sus posibles variantes) a partir de las
4 excitaciones (modos) que la estructura general de la figura (6.3) puede soportar
(par-par, par-impar, impar-par, impar-impar). Todos estos métodos aproximados
proporcionan las caracteristicas de propagaciéon de la estructura con precisiones tipicas

del orden del 3 %, lo cual es suficiente para la mayoria de aplicaciones practicas.
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FIGURA 6.3 — ESTRUCTURA FINLINE GENERAL

Utilizando las expresiones proporcionadas por el método de resonancia transversal,
se han calculado los mdrgenes disponibles de impedancia caracteristica para los valores
de w (ver figura (6.2)) habituales (entre 0.1 y 0.35 mm). En la figura (6.4) se listan los
resultados mds significativos para finline unilateral, utilizando substrato plastico tipo
CuClad 217 (h=0.254mm,€,=2.17) en el margen de frecuencias 18-21 GHz. Puede
verse que en el centro de la banda (19.5 GHz) oscilan, para slot centrado, entre 118.5
Qparaw=01 mmy 168 2 para w = 0.35 mm. Estos valores, relativamente altos,
disminuyen apreciablemente si la ranura se aproxima a la cara ancha de la guia (99.7

Qy 137.6 Q, respectivamente, para s = 0.5 mm).
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f S =0mm S =05 mm

{mm,) 18 19 20 21 18 79 20 21

0.10 119 119 118 118 {100 100 100 100
0.15 132 1317 131 131 1110 110 109 109
0.20 143 142 142 141 | 118 118 117 117
0.25 153 162 151 151 | 125 125 125 724
030 | 161 160 160 159|132 132 131 131

0.35 170 168 167 167 | 139 138 137 137

FIGURA 6.4 FINLINE UNILATERAL. s = 0, s = 0.5 mun.
IMPEDANCIA CARACTERISTIVA (Ohm).
CuCLAD 217. h = 0.254 mm ‘

En la figura (6.5) se listan las impedancias caracteristicas correspondientes al
finline acoplado modo par (6 guia coplanar, CPW; ver figura (6.2)). Los valores
corresponden a una sola de las ranuras. Debido a que las dos ranuras estin en para.clo
para ese modo, la impedancia caracteristica de la estructura es la mitad. Teniendo en
cuenta esta observaciéon, puede apreciarse que en 91 centro de la banda (19.5 GHz) los
valores oscilan, para 2s = 0.5 mm, entre 147.8 Q(w = 0.1 mm) y 21_1.6 Q(w = 0.35
mm). Estos elevados valores disminuyen si la anchura del conductor central aumenta,

Asi, para 25 = 2.5 mm, se obtienen 103.3 Q(w = 0.1 mm) y 134.4 Q(w = 0.35 mm)

Las discontinuidades en finline también han sido estudiadas de una manera rigurosa
en sus diferentes tipos (step, notch, strip; ver figura (6.6)) por diversos autores
[HENNAWY, 1979; IEE, 1982; AEU, 1982; MTT, 1982; SORRENTINO, 1984], pero
solamente se han desarrollado métodos aproximados para un margen muy limitado de
frecuencias y pardmetros geométricos de la estructura. Asi, por ejemplo, en [BURTON,
1984] se presentan expresiones empiricas para los elementos del circuito equivalente

de dos tipos de stubs en serie (figura (6.7)), validas para:

VIi-10



‘ capitulo VI - estructuras planares

= 0.5 S =24
CHz s mm mm

mm,) 18 19 20 21 18 19 20 21

0.10 | 148 148 148 148 {103 103 104 104
0.15 165 165 166 166 | 112 112 113 113
020 | 179 180 180 180 | 119 119 120 120
0.25 | 191 192 192 192 | 125 125 126 126

0.30 202 202 202 203 | 130 130 130 137

0.35 211 2117 212 212 | 134 134 135 135

FIGURA 6.5 FINLINE ACOPLADO MODO PAR (CPW).
2s = 0.5 mm, 2s = 2.5 mm.
IMPEDANCIA CARACTERISTICA (1 slot) (Ohm).
CuCLAD 217. h = 0.254 mm

!

.6<-<5.3
1.6 i
s

b6<-<2.7
06h2

A
<=-<
32 " 49

Suponiendo que utilizamos el mismo substrato plastico CuClad 217, los margenes

anteriores se transforman en:
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FIGURA 6.6 — DISCONTINUIDADES EN FINLINFE

1.3dmm<1<0.41mm
0.68mm<s<0.15mm

36.9CHz< f<24.1GHz

Por lo tanto, la banda de frecuencias a la que son vilidas las expresiones esti por
encima de la banda de interés, aunque no excesivamente, y éstas podrian utilizarse

quizds como punto de partida.
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Hasta el momento hemos visto en este apartado algunas de las caracteristicas de
Ia linea finline y sus discontinuidades, que son relevantes en la eleccién de una estructura
para amplificadores. Los principales inconvenientes son, como hemos visto, la elevada
impedancia caracteristica de la estructura, necesaria para obtener lineas realizables
fisicamente, y la ausencia de expresiones cerradés para los diferentes elementos
circuitales que modelan las discontinuidades. La principal dificultad practica es la
conexion de los transistores con el resto del circuito, puesto que la linea finline admite
sin problemas dispositivos en paralelo, pero no en serie. Existe, ademds, la necesidad
de polarizar los transistores, lo cual no parece sencillo en una estructura como finline,
que establece continuidad eléctrica entre entrada y salida. Puede llegarse a una
disposicion conveniente si se utilizan las mismas conexiones del chip al resto del circuito
(es decir, los puentes de hilo de soldadura por termocompresion) como transiciones
entre el transistor y la linea finline (6 la coplanar). De esta manera se evita el tener
que pasar por transiciones adicionales a microstriﬁ, y se facilita la realizacién de redes

de polarizacion y de estabilizacién, tal como se discute a continuacién.

En la figura (6.8) se pueden observar dos posibilidades para el circuito de entrada
del amplificador. En ambas se distingue una red de adaptacién (realizada mediante
triple stub 6 mediante transformador en A/ 4), una red de preadaptacion (realizada
mediante un tramo finline y un circuito abierto en finline), y una transicion
finline-transistor por puente de hilo de soldadura por termocompresién. Se incluye,
ademds, un condensador de desacoplo. El circuito equivalente de la transicién estd
basado en el de la referencia [KNORR, 1974]. En el proximo apartado se discute este
punto con mayor detalle y se calculan los elementos que lo componen, asi como ¢l
efecto del circuito abierto finline, El circuito de preadaptacion tiene por objeto sintonizar
la parte imaginaria de la admitancia de entrada del transistor [SOARES, 1988], para

asi facilitar la adaptacion en el margen de frecuencias de interés.
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FIGURA 6.7 — FINLINE: STUBS EN SERIE Y SU
CIRCUITO EQUIVALENTE

Para la salida existen también diversas posibilidades (figura (6.9)). Puede pensarse

en el paso a microstrip, para salida por conector 6 por guia (mediante una transicién

microstrip-finline adicional, [BHAT, 1987]). En ambos casos la estructura presenta un

problema practico asociado con el tramo de linea finline totalmente descentrada de la

entrada. En efecto, las tolerancias mecdnicas de posicionamiento del circuito impreso

deben ser muy pequeiias si la anchura w de la ranura es pequeiia (w estd comprendida

en el margen 0.1 - 0.35 mm tal como vimos anteriormente).
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FIGURA 6.8 — DOS POSIBILIDADES PARA LA RED DF
ENTRADA DEL AMPLIFICADOR

Con el fin de trabajar con finline centrado (6 con descentraje pequeifio), se puede
pensar en curvar la seccién final de la linea finline, de manera que la transicién por
hilo de termocompresiéon y la red de preadaptacién queden giradas 1802 respecto a su
posicion anterior (figura (6.10)). De esta manera existen dos posibilidades para el circuito
de salida. Si se prefiere la salida por conector, entonces es conveniente emplear una
nueva transicion por hilo de termocompresién entre el contacto de salida del transistor
y 1a linea CPW (finline acoblado modo par) de salida. El empleo de CPW obedece en
este caso a la necesidad de disponer de una estfuctura que propague un modo quasi-TEM
apto para la transicién a conector coaxial, y que ofrezca compatibilidad mecénica con
éste. Para tener salida en guia, a través de transicion finline-guia, puede pensarse en
repetir, para la red de salida del amplificador, la misma estructura que a la entrada.

De esta manera se consigue un amplificador totalmente integrado en finline formado

por (figura (6.10)):
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FIGURA 6.9 — DOS POSIBILIDADES PARA LA RED DE
SALIDA DEL AMPLIFICADOR

- Una transiciéon guia-finline de entrada.

Una red de adaptaciéon de entrada mediante stubs 6

transformadores A/ 4

- Una transicién finline-transistor chip (entrada) por puente

de hilo de termocompresion.
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FIGURA 6.70 — DOS POSIBLES CONFIGURACIONES
PARA EL AMPLIFICADOR

- Una red de preadaptacion de entrada realizada mediante tramo
finline y abierto finline.

- Una red de preadaptacioén de salida realizada mediante tramo
finline y abierto finline.

- Una transicién finline-transistor chip (salida) por puente de
hilo de termocompresion.

- Una red de adaptacion de salida mediante stubs 6
transformadores A/ 4

- Una transicion guia-finline de salida.

- Redes de polarizacién y redes estabilizadoras a 1a entrada y

a la salida realizadas mediante elementos concentrados (chips

capacitivos y resistivos).
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Enlafigura (6.11) se muestra el detalle de las conexiones de las redes de polarizacién

y redes estabilizadoras, en una disposicién similar a las descritas en el amplificador a

30 GHz de la referencia JARTAL, 1988; Melecon, 1989; URSI, 1989; CORBELLA,

1989].
Vgg
c2 R1 Ct TRT
] ~ \\ N A < ——
C3 R2 c4
vdd
FIGURA 6.11 — REDES DE POLARIZACION Y DE ESTABILIZACIQ

N

En el siguiente apartado se analiza con detalle Ia transicién por puente de hilo de

termocompresion, incluyendo el efecto del abierto finline, y se presenta el diseiio de

una transicion finline-CPW basada en esta técnica.
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6.4 DISENO DE UNA TRANSICION FINLINE-CPW POR PUENTE DE HILO DE
TERMOCOMPRESION

En el apartado anterior se presentaban estructuras integradas en plano E para la
realizacién de amplificadores en la banda milimétrica. Todas ellas se basaban en una
clase de transicion a finline por medio de un puente de hilo de termocompresion (figuras
(6.8) a (6.11)). Un circuito equivalente general para la transicion se encuentra en la
figura (6.1). Esta basado en los- circuitos equivalentes contenidos en la referencia
[KNORR, 1974] para transiciones a linea slot. Pueden distinguirse los siguientes
elementos. En primer lugar, un generador a 1a entrada cuya impedancia interna es igual
a la impedancia caracteristica de la linea de transmision de entrada (es decir, 1a linea
finline). A continuacién, un transformador ideal que modela la relacion n entre las
tensiones en la ranura y a lo largo del hilo y una inductancia que modela el efecto de
éste. Por ultimo, una carga que simula el efecto del elemento al que se conecta el hilo
(transistor, chip resistivo 6 capacitivo, linea de transmisién). En caso de que la linea
de entrada finline no sea de longitud infinita (6 no esté terminada), se deberia afiadir
el efecto de la misma como una reactancia en paralelo a la entrada. El punto clave en
el anilisis y disefio de la transicion es el cdlculo preciso de los valores de los distintos
elementos. A continuacion se examina con detalle el efecto del abierto finli:ne y se

presenta el disefio giobal de la transicion.

Zo finline L

— 1
| SO—

iX Z carga

FIGURA 6.12 — CIRCUITO EQUIVALENTE DE LA TRANSICION
POR PUENTE DE HILO DE TERMOCOMPRESION

En Ia figura (6.13) pueden observarse el circuito equivalente y los parametros de

disefio de Ia transiciéon. En primer lugar encontramos una transicién de tipo exponencial
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de guia a finline centrado. A continuacién estd un tramo finline con w=0.3mm,
correspondiente a una impedancia caracteristica Z, = 160Q (calculada a partir del método

de resonancia transversal, {BHAT, 1987]).

Abierto finline
w
3

Taper erponencial

z Tramo CPW
o y Salida en
conector

1
FIGURA 6.13 — CIRCUITO EQUIVALENTE DE LA TRANSICION

POR PUENTE DE HILO DE TERMOCOMPRESION
(incluyendo transiciones de guda a finline

Entrada
o gula

La transicion finline-CPW se efectia mediante un puente de hilo de
termocompresién de longitud 1.6 mm que cruza la ranura en un tramo en que ésta
discurre en direccién transversal (es decir, curvada 902 con respecto al tramo finline).
El hilo se cdnecta, por su otro extremo, a la guia coplanar, terminada en circuito abierto._
Por su parte, la ranura estd terminada en un abierto finline, segin es habitual en las
transiciones slotline-microstrip 6 slotlire-coaxial, [SHIEK, 1974, 1976; SCHUPPERT,
1986, 1988]. El radio del abierto es 0.75 mm, calculado de forma aproximada para
producir una reactancia inductiva en el plano AA’ a la frecuencia central de la banda

(19.5 GHz).

La salida esta constituida por una transicién de guia coplanar a conector 2.4 mm,
La transicién finline-CPW se modela, tal como se indicé anteriormente, mediante un
transformador ideal, y una inductancia. La capacidad C modela el efecto terminal de
la guia coplanar terminada en circuito abierto. Se ha estimado un valor muy pequeiio,
del orden de 0.01 pF. Las ranuras de la guia coplanar (CPW) tiene;l una anchura de
0.1 mm, y el conductor central de 1.66 mm, lo cual corresponde a una impedancia
caracteristica de 50 Q para el modo par (calculada a partir del método de resonancia

transversal, [BHAT, 1987]).
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FIGURA 6.14 — HILO SOBRE PLANO DE TIFRRA
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FIGURA 6.15 — SUBDIVISION DE UN ABIERTO FINLINE EN TRAMOS|

Para el cdlculo aproximado de la inductancia del hilo de termocompresion, se ha
utilizado la siguiente férmula, referenciada en lGUPTA, 1981], para un hilo sobre un

plano de tierra (ver figura (6.14)):
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Y LI F] 2
L(nH)=0.21 lni’}-ﬂn _l__lz_:_‘_ *\/1+41; “\/1*3‘5‘22*2—
d 1+J1%+ an? 1 41 . 2!

lL,d,h : mm

El estudio del abierto finline se ha efectuado considerando la estructura como
formada por una cascada de tramos finline cortos, terminada en cortocircuito, cuyas
anchuras oscilan entre la de 1a ranura finline y el didmetro de la circunferencia (ver
figura (6.15)), ‘segim se sugiere en [SCHUPPERT, 1986, 1988]. Las impedancias
caracteristicas y constantes de propagacién de cada uno de ellos corresponden, en una
primera apr/oximacién, a las de finline descentrado de anchuras y situaciones (respecto
a la cara ancha de la guia) idénticos a los estudiados. En la figura (6.16) se representa
el coeficiente de reflexion a la entrada de la estructura calculado segiin este criterio
(referido a 50 0). No se han considerado pérdidas, Puede observarse que la impedancia

de entrada es ligeramente inductiva, tal como se pretendia.

El analisis y la optimizacion del circuito equivalente de la transicién global (figura
(6.13)) se han realizado con el simulador lineal MDS de Hewlett-Packard. Se han
calculado los pardmetros S referidos, a IaAentrada,: a la impedancia caracteristica de la
guia WR 42 (aproximadamente 440 Q si utilizamos la definicién potencia-tensién para
la impedancia), y ala impedancia caracteristica del conector coaxial 2.4 mm (50 Q) a
la salida. Se ha partido de unos valores iﬁiciales de 0.5 nH para la inductancia del hilo
y 0.6 para la relacién de transformacion n. La impedancia caracteristica y constante de
propagaci6on del tramo finline transversal (girado 90% respecto a la direccién
longitudinal), se han calculado también mediante el método aproximado de resonancia

transversal considerando la dimension b (cara estrecha de la guia) muy grande.
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Dataset=DATASET Design=ii

SH

Y-FS= 1.0dp00

15.P@PE+ET  FRED ~ 25.08pE+a3

FIGURA '6.16 — SIMULACION DE UN ABIERTO FINLINE
Impedancia de entrada referida a 50 OHM.

Bajo esta hipétesis,. la impedancia caracteristica resulta ser 134 Q. En un primer

andlisis se han despreciado los efectos de la capacidad de la CPW en abierto y de la
transicion exponencial guia-finline, se ha substituido el tramo finline (terminado en el
abierto finline) por un dispositivo de una puerta con médulo del coeficiente de reflexién
unidad y fase variable, y se han considerado lineas de transmisién ideales, sin pérdidas.
Optimizando L,n,C, (C, es la capacidad equivﬁlente presentada por el tramo finline
terminado en el abierto finline), se obtienen los resultados de la figura (6.17). Los

valores resultantes de la optimizacion son:
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FIGURA 6.17 — SIMULACION DE UNA TRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.
Optimizacion sin incluir Taper ni pérdidas.
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FIGURA 6.79 — SIMULACION DE UNA TRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.
Optimizacion sin incluir perdidas.

1=0.185nH
n=0.68
C,=0.029pF

Partiendo de estos valores preliminares, se afiade el efecto de la transicion
exponencial guia-finline y se optimiza de nuevo, obteniéndose los resultados de la

figura (6.18). Los nuevos valores para los elementos variables en la optimizacién son:
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L=0.13nH
n=0.56
b, =-7.1°

donde ¢, es la fase del coeficiente de reflexidn (referido a 50 Q) a la entrada del tramo

finline terminado én el abierto finline. El efecto de la transicién exponnecial guia-finline
es, como cabia esperar y puede observarse en la figura, aumentar ligeramente el ancho
de banda. El siguiente paso en el disefio es substituir el dispositivo de uha puerta que
simula el tramo finline terminado en el abierto finline por una cascada de lineas de
transmision ideales cuyas impedancias y constantes de propagacién han sido calculadas
tal como se coment6 anteriormente, mediante el método de resonancia transversal para
finline, y optimizar las longitudes de los tramos {3, {5 para obtener la fase del coeficiente

de reflexion calculada anteriormente (-7.12). Las longitudes resultantes son:

I,=1.21mm

I;=1.14mm

Manteniendo ahora !5 constante y permitiendo variacién en L, n, 5 (acotando sin

embargo, por motivos de realizabilidad, el limite inferior de L a 0.13 nH) yen la
longitud de la transicién exponecial guia-finline (con longitud inicial de L, ~ 28.5mm),
se efectta una nueva optimizacion, cuyos resultados pueden observarse en la figura

(6.19). Los nuevos valores obtenidos son:
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FIGURA 6.19 — SIMULACION DE UNA TRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.
Optimizacion incluyendo el efecto del abierio finline.

L=0.13nH
n=0.56
l;=1.10mm

L,=26.9mm

que son pricticamente iguales a los valores de partida. La inclusién del tramo finline
acabado en el abierto tiene como efecto mas notable el sintonizar las caracteristicas en

reflexiéon y transmision de la transicion,
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CNP42
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FICURA 6.20 — SIMULACION DE UNA 1 rRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Lineas finline y CPW del simulador MDS.

A continuacién se ha investigado el efecto de las pérdidas en el comportamiento
de la transicién. Para ello se han utilizado los modelos para finline y CPW de que
dispone el simulador Iineal MDS (ver figura (6.20)). Partiendo de los valores iniciales
obtenidos en la ultima optimizacién para el caso sin pérdidas, se ha realizado una nueva
optimizacién permitiendo variacién en los paridmetros L,n, 13,1, Los resultados se

recogen en la figura (6.21). Los nuevos valores obtenidos para los parametros de disefio

son:
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FIGURA 6.21 — SIMULACION DE UNA TRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.
Optimizacién incluyendo el efecto del abierto finline
y pérdidas (lineas finline y CPW del simulador MDS)

que nuevamente son pricticamente iguales a los valores de partida. Puede observarse

ademds una sensible igualdad en la forma de las caracteristicas, respecto al caso sin
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pérdidas (f iguré (6.19)). Asimismo, las pérdidas de retorno aumentan muy ligeramente .
(~-23 dB en los extremos de la banda), y las de insercién empeoran hasta -0.45 dB. Estos

valores pueden considerarse un excelente punto de partida para el disefio prictico.
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FIGURA 6.22 — SIMULACION DE UNA TRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Sensibilidad al valor de L.

En esta fase de simulacién se ha realizado, por 1ltimo, un estudio de sensibilidad
de las caracteristicas de la transicion (pérdidas de insercion y de retorno) respecto de.
los diversos parametros de diseiio. En la figura (6.22) se muestra la variacién de la

caracteristica de pérdidas de retorno cuando la inductancia del hilo oscila entre 0.12 y
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0.14 nH. Vemos que la estructura es extremadamente sensible a este parametro, aunque
también se ha comprobado que este efecto puede compensarse ficilmente variando

ligeramente la longitud 5.
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FIGURA 6.23 — SIMULACION DE UNA TRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.
Sensibilidad al valor de n.

También es muy sensible a las variaciones de la relacién de transformacién, n
(ver figura (6.23); n oscila entre 0.55 y 0.63). La compensacién es, en este caso, mas
dificil, y s6lamente se consigue (por aumento de L, I5) cuando n se situa en la franja

alta de valores (> 0.62). La sensibilidad respecto a !5 es también muy elevada (ver en

Vi-31



capitulo VI - estructuras planares

f igura'(6.24) el comportamiento para variaciones del ordem de 0.3 mm). La principal
compensacion es, en este €aso, la inductancia del hilo. El disefio, en cambio, es muy

poco sensible con las variaciones de longitud de la transicién exponencial guia-f inline.
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FIGURA 6.24 — SIMULACION DE UNA TRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Sensibilidad a la longitud L3

6.5 RESULTADOS EXPERIMENTALES

Con el fin de verificar experimentalmente el funcionamiento de la transicion
finline- i 7
e-CPW por medio de hilo de termocompresion se disefié un prototipo para el

margen i -
gen de frecuencias 18-21 GHz, de acuerdo con el esquema explicado en el apartado
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anterior. Tal como puede apreciarse en la figura (6.25), la estructura estd dividida en
dos mitades, tal como es habitual en montajes finline, que soportan y aprisionan el

circuito por medio de la accién de varios tornillos de presién.

REI'ALTE

0 | -
] 7l J

O PAAHVAD

O 1‘5 TOIU

FIGURA 6.25 — TRANSICION DE FINLINE A CPW.
ESQUEMA DEL PROTOTIPO EXPERIMENTAL.

De las dos posibilidades existentes [BHAT, 1987; cap. 2] en cuanto a la manera
de efectuar los contactos eléctricos del circuito con la caja, se eligié la consistente en
permitir que la metalizacién del circuito impreso sobresalga una distancia A/ 4 a partir
de la cara ancha de la guia, siendo A la longitud de onda en el substrato. Otra solucién
consiste en encajar el circuito en unos rebajes practicados en la caja, de manera que

sobresalga una distancia lo mas pequeiia posible desde la guia.
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FIGURA 6.26 — TRANSICION DE FINLINE A CPW.
PROTOTIPO EXPERIMENTAL ENSAMBLADO Y
DETALLE DEL MONTAJE DEL CIRCUITO

La desventaja de este ultimo método es la criticidad de los contactos entre el
circuito y los rebajes. En efecto, si, debido a desajustes dimensionales, la presion sobre

el circuito no es la conveniente, el comportamiento eléctrico de la estructura se degrada
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fuertemente, debido a la aparicion de modos de orden superior. La primera de las
posibilidades evita este inconveniente. Sin embargo, debe notarse que el ancho de banda
puede reducirse notablemente, debido a que el buen funcionamiento de la estructura
se basa en la creaciéon de un cortocircuito virtual en la linea de contacto de las dos
mitades (a lo largo de las caras anchas de la guia) con el circuito impreso. Ello,
naturalmente, s6lo ocurre a la frecuencia para la que la distancia que sobresale el circuito

impreso es A/ 4

FIGURA 6.27 — TRANSICION DE FINLINE A CPW.
DETALLE DEL MONTAJE DE LOS HILOS
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Para la realizacién practica se eligié un substrato plastico tipo Cuclad de constante
dieléctrica 2.17 y espesor 0.254 mm. Teniendo en cuenta que se trata de un substrato
blando, se opt6 por prolongar la distancia a la que el circuito sobresale de las caras
anchas de la guia hasta 3A/4, con el fin de reducir en lo posible la presién mecdnica
sobre éste, y evitar asi la posible desoldadura de los hilos de termocompresién que
efectian la transicién, debido a tensiones o pequeiias deformaciones del substrato. La
longitud elegida garantiza (al menos teéricamente) el cortocircuito virtual en la linea
de contacto de las dos mitades, pero es de esperar que empeore (disminuya) el ancho

de banda.

FIGURA 6.28 — TRANSICION DE FINLINE A CPW.
DETALLE DE LA SOLDADURA DEL pin DEL CONECTOR
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El diseiio mecdanico (figura (6.26)) es versitil, pues permite la insercién y medida
de diversas estructuras circuitales. Biasicamente, puede alojar circuitos ‘con entrada y
salida en guia (que incluirdn algun tipo de transicion de guia a finline por taper), o
bien circuitos con entrada por guia y salida por conector (microstrip, 6 CPW en nuestro
caso). Cuando se utiliza esta segunda posibilidad, debe unirse a una de las mitades, por
su extremo de salida, la pared de soporte del i;onector. En nuestro caso se escogié un
conector de 2.4 mm tipo OS-50, por sus buenas prestaciones, en cuanto a pérdidas de

insercion y de retorno, en la banda K (18-26.5 GHz).

La transicién guia-finline escogida es del tipo taper exponencial, por sus algo
mejores caracteristicas de pérdidas de retorno en comparacion con las de otros perfiles
de impedancia. Las longitudes y anchuras de las diferentes lineas de transmision (taper
finline, tramo finline, abierto finline, linea CPW) se escogieron de acuerdo con los
mejores valores obtenidos en las optimizaciones descritas en el apartado anterior. Se
realizaron dos tipos de medidas: Pérdidas de retorno y pérdidas de insercién. En la
figura (6.27) se muestran las pérdidas de retorno medidas sin ningun tipo de ajuste de
la transicién. Se observa que la forma de la curva es muy similar a la que predicen las
simulaciones (compdarese por ejemplo con Ia figura (6.21)), aunque el ancho de banda

conseguido es mucho menor.
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FIGURA 6.29 — TRANSICION DE FINLINE A CPW.
Perdidas de Retorno a la entrada
por el extremo de guia (sin ajuste).

En efecto, se obtienen valores mejores de -10 dB para un margen de frecuencia
del orden de 300 MHz, centrado en torno a 17.3 GHz, mientras que en la-simulacion

el ancho es del orden de 4 GHz, centrado en 19.5 GHz. Si se ajustan experimentalmente
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FIGURA 6.30 — TRANSICION DE FINLINE A CPW.
PERDIDAS DE RETORNO A LA ENTRADA
DE GUIA, CON AJUSTE

las dimensiones del abierto finline, se consigue trasladar la zona de adaptacién al centro
de la banda (20 GHz), aunque el ancho de banda se mantiene en valores similares. Las
pérdidas de insercién (figura (6.28)) son del orden de -3 dB, con valores extremos de

-2y -7 dB.

En conclusién, los resultados obtenidos pueden interpretarse como un buen punto
de partida para el estudio mds exhaustivo de este tipo de transiciones. El reducido
ancho de banda obtenido esta de acuerdo con dos hechos apuntados anteriormente. En
primer lugar, la elevada sensibilidad de las caracteristicas de la transicién con los valores

de los elementos circuitales. En segundo lugar, 1a limitacion adicional del ancho, debido
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FIGURA 6..37 — TRANSICION DE FINLINE A CPW.
Perdidas de Insercion.

a la utilizacién de un tramo de longitud 3A/4 en la regién de contacto entre el circuito
y la caja. Por lo que respecta a las pérdidas de insercién y de retorno, no cabe duda
que son susceptibles de de mejora mediante una mejor adaptacién dimensional entre
el ancho del conductor central de la linea CPW (1.66 mm) y el ancho del "pin" del
conector 2.4 mm (0.3 mm), puesto que, ain teniendo la misma impedancia caracteristica
teorica, se ha comprobado (para microstrip) la importancia de introducir el minimo

salto dimensional posible en las transiciones a conector coaxial.
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CONCLUSIONES

Esta Tesis se ha orientado a la caracterizacién de transistores de .microondas y
ondas milimétricas. Para ello se ha estudiado la medida de Factor de Ruido de cuadripolos
lineales, la de Parametros de Ruido, las técnicas de calibracién de Analizadores de
Redes (en especial la TRL) y la medida de Parametros S. Se ha puesto énfasis especial
en los errores cometidos en las medidas de Factor de Ruido y de Parimetros S,
proponiéndose nuevas formulaciones. Se ha construido un sisteAma de medida de
Parametros de Ruido a 2 GHz y propuesto una nueva técnica de medida del Factor de
Ruido que evite alguna .de las causas de error. Se ha construido un sistema de medida
de Parimetros S mediante técnica de calibracion TRL y obtenido resultados
experimentales hasta 40 GHz. Tambien se ha realizado un estudio de estructuras de
plano E para amplificadores totalmente integrados en guia, y medido un prototipo de

transicion finline-CPW mediante puente de hilo.

Respecto a 1a medida de Factor de Ruido de cuadripolos lineales, se ha obtenido
una nueva formulacién de los errores cometidos en sistemas de medida que utilicen el
factor Y (Capitulo I). Para ello se defini6 la medida en condiciones ideales y en
condiciones reales, incluyendo las diversas causas de error. Asi pudo verse la manera
en que éstas influyen en el calculo de los limites de error, ya sea én medidas corregidas
como no corregidas por el medidor. Las expresiones obtenidas muestran que las
principales causas de error son la incertidumbre en el conocii:zieato del ENR, la
diferencia de los Factores de Ruido Total y de Medidor respecto de sus valores nominales
(producidas por las desadaptaciones de la fuente de ruido), y la relacion entre los
coeficientes de desadaptacion para los estados frio y caliente de la fuente de ruido.
Estas no son tenidas en cuenta por el medidor (en su software interno), y por ello anade
errores a su propia incertidumbre de medida. Se aplicaron estos resultados a la medida
de amplificadores de bajo ruido, y se obtuvo que, bajo ciertas hipétesis, la diferencia
de los Factores de Ruido Total y de Medidor respecto de sus valores nominales, puede _
despreciarse frente a las otras causas de error. También se obtuvieron expresiones para
el caso de utilizacién de aisladores en la medida, viéndose que los errores de medida
pueden reducirse siempre que los aisladores (que se suponen ideales) estén bien
caracterizados y tengan unas pérdidas de retorno pequeiias. Estas ‘condiciones pueden

ser dificiles de cumplir a frecuencias de milimétricas. Utilizando la formulacién, se

.
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calcularon las cotas de error en dos medidas de amplificadores de bajo ruido, a 2.6 y
30 GHz, respectivamente. Para este altimo, también se vi6 graficamente el efecto de

las desadaptaciones de fuente para cada estado, en la medida del factor de ruido.

Respecto a la medida de Parametros de Ruido de transistores de microondas
(CApitulo II) se ha propuesto una formulacién alternativa para la medida del Factor
de Ruido, que se basa en las medidas no corregidas por el medidbr. De esta manera,
y siempre que se utilicen aisladores bien caracterizados en la cadena de medida, se
evitan los errores de medida producidos por la utilizacion, por parte del medidor, de
términos incorrectos en sus cdlculos internos. En base a esté formulacion se ha construido
una cadena de medida de Pardmetros de Ruido a 2 GHz, y obtenido resultados
experimentales que validan el método, aunque sin evidenciar una clara ventaja con
respecto al tradicional basado en medidas corregidas. No obstante, cabe esperar que su
utilizacion e/n la banda de frecuencias milimétrica resulte en una mayor precision,
puesto que la formulacion exige la caracterizacion del hardware de medida que, a estas
frecuencias, se aparta considerablemente de la idealidad exigida por unas medidas
precisas mediante el método tradicional. También se ha profundizado en el estudio de
los errores de extraccion de los Parametros de Ruido, debidos a los errores en las
medidas de Factor de Ruido y de Impedancia de Fuente para un nimero redundante
de puntos (superior a 4), necesarias en el método utilizado, basado en la minimizacién
de una funcién de error. En este sentido, se han efectuado simulaciones numéricas para
estudiar el comportamiento del error de extraccion en funcién del nimero de medidas.
Los resultados indican que los parametros F ., Y $... son los mis insensibles al error
de entrada (error de medida) y para los éste es mas claramente decreciente con el
numero de medidas. Los pardmetros R,y |T.n| requieren una radio minimo de la nube
de puntos (impedancias de fuente) para mostrar un claro comportamiento decreciente
con el niimero de medidas. Hay claros indicios de depéndencia de los resultados con
la distribucion particular de los puntos sobre la carta de Smith. Estas mismas conclusiones
pueden aplicarse a las medidas reales. Los resultados experimentales a 2 GHz indican
diferencias no excesivamente grandes con respecto a los datos del fabricante. Teniendo
en cuenta la dispersién de caracteristicas y las posibles diferencias en las condiciones
de medida con respecto a las del fabricante, la comprobacién de la precisién de las
medidas s6lo puede realizarse de una manera clara a partir de medidas efectuadas sobre

un amplificador disefiado en base a los datos obtenidos o0 mediante modelos circuitales.
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En los Capitulos III y IV se ha tratado el tema de 'la calibracion TRL
(Thru-Reflect-Line) de Analizadores Automadticos de Redes, con énfasis muy especial
en el estudio de los errores sistematicos que subsisten después de la calibracion (errores
residuales). También se ha formulado el efecto de dichos errores sobre la medida de
los pardmetros S de transistores de microondas. Se ha visto que los errores residuales
pueden deberse a dos causas independientes, la incertidumbre en el condcimiento de
1os patrones de calibracién y la falta de repetibilidad de las transiciones coaxial a
microstrip. Como resultado, se vi6 que existen dos pardmetros de error (A, /ey, -A,/ez
que se extraen sin error en una aproximacién de primer orden. Los errores relativos
en la determinacién de los Source Match dependen de las diferencias relativas entre
los Reflects y entre las impedancias caracteristicas de los patrones de calibraci6n.
También dependen de las repetibilidades de ambas transiciones simultdneamente, siendo
la repetibilidad asociada al Source Match el factor predominante. Las mismas
consideraciones pueden aplicarse al error en la determinacion de los coeficientes de
tracking. La principal contribucién a los errores en la medida de los parametros S en
reflexion es el error residual en la extraccién del Source Match de la puerta
correspondiente al parametro medido. Para los parametros en transmisién,-los errores
residuales en ia determinacion del Source Match y de los parametros de Tracking

contribuyen aproximadamente en la misma proporcion al error de medida.

En el Capitulo V se han presentado los disefios de dos dispositivos de medida
(Test Fixtures) en microstrip para calibracién TRL, en las bandas 3-22 GHz y 1-40
GHz, respectivamente. Los criterios de disefio fueron una buena repetibilidad de las
transiciones y pequeiios efectos parasitos de la transicién coaxial-microstrip. Para ello
se obto por la sblucién de transiciones movibles, en las que los contactos del pin del
conector con la pista microstrip se efectiian por presién mecanica, sin ningin tipo de
soldadura. El contacto de masa es por presion vertical (3-22) o por presiéon horizontal
(1-40). Esta técnica ha demostrado ser la mds conveniente desde el punto de vista de
repetibilidad. En el Test Fixture de | a 40 GHz se cuid6 especialmente el diseiio
mecdnico con el fin de conseguir una elevada precision. Los resultados obtenidos
muestran caracteristicas regulares en frecuencia (en médulo y fase) 'y valores muy

- parecidos ‘a los del fabricante (hasta la frecuencia mdxima en que éste los especifica,
normalmente 22 GHz). Aunque, a semejanza de la medida de Parametros de Ruido, la

verificacion de la precision de las medidas de Parametros S solo puede realizarse a
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través de disefios de amplificadores o modelos circuitales, es indudable que ambos Test
Fixures cumplen en todo el margen de frecuencias de diseiio los requerimientos de
precision exigibles a las medidas de parametros S hasta 40 GHz, donde un pequeiio
error (por ejemplo en fase) puede conducir a disefios incorrectos de las redes de
adaptacién y polarizacion de los amplificadores. La buena repetibilidad de las
- transiciones coaxial-microstrip ha demostrado ser el factor clave en la obtencién de
unos buenos resultados en la medida de pardmetros S, porque influye de manera decisiva
en la calibracién TRL. Se ha presentado un método teérico aproximado para la medida
de la repetibilidad, que ha sido aplicado en la practica. Se obtuvieron valores en general
mejores de -35 dB, que hemos considerado una cota razonable para garantizar unas

medidas precisas.

En el Capitulo VI se han estudiado estructuras planares aptas para el disefio de
amplif icadorés de banda milimétrica totalmente integrados en el plano E de una guia
de onda rectangular. En particular, después de un estudio de alternativas, se ha propuesto
una transicion de finline unilateral a finline acoplado modo par (guia coplanar 6 CPW)
mediante un puente de hilo (por ejemplo, hilo de soldadura por termocompresién). Se
ha realizado una simulacién del comportamiento de la transicién a 20 GHz, estudiandose
en particular el "abierto” finline y el comportamiento del puente de hilo. Como resultado,
se han obtenido unas buenas caracteristicas de pérdidas de insercién y de retorno para
un ancho de banda relativo del 15 %, después de optimizar los pardmetros de disefio.
Partiendo de estos datos, se ha construido un prototipo. Los resultados experimentales

muestran unas buenas caracteristicas pero en un ancho de banda bastante menor.

Pueden enumerarse, por iltimo, algunas lineas futuras de investigacién, derivadas
de los trabajos preséntados en esta Tesis. Con respecto a la medida de Pardmetros de
Ruido, seria conveniente utilizar la formulacién propuesta, en medidas experimentales
a frecuencias de banda milimétrica, con el fin de comparar con los métodos mds
tradicionales de medida. Debe tambien estudiarse la influencia de la distribucién de
puntos de medida en la extracciéon de los Pardmetros para llegar, en su caso, a una
distribucién 6ptima. Respecto a Ia medida de Pardametros S, convendria utilizar los datos
experimentales con vistas a obtener modelos circuitales lineales y no lineales precisos.
El Test Fixture de ! a 40 GHz podria mejorarse, principalmente desde el punto de

vista de facilidad de utilizacién. También seria conveniente realizar medidas de la



conclusiones

dispersién en el montaje de los hilos de termocompresiéon en los chips, y comparar los
resultados experimentales obtenidos para substratos diferentes. Existe también un trabajo
tedrico de profundizacién en la interaccién del hardware de medida con la técnica de
calibracién TRL, a partir de la descripcion propuesta. Respecto a las estructuras planares
en guia, debe continuarse el estudio con la medida precisa, mediante técnica TRL, de
los diferentes elementos que componen la transicién, y la realizacion de un primer

prototipo de amplificador.
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