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capítulo V - medida de parámetros S

5.4.1 Evaluación aproximada de la repetibilidad

La evaluación de la repetibilidad requiere efectuar medidas de parámetros S en

reflexión ( S , , y S^) de los propios Test Fixtures con los diversos patrones de calibración

montados. Para ello deberemos primero calibrar el Analizador de Redes en sus puertas

de medida coaxiales (que después se conectarán a los Test Fixtures). El tipo de calibración

utilizada será aquella'para la que se dispone un conjunto de patrones de calibración

coaxiales precisos (comúnmente denominado Kit de Calibración). 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 cuestión previa que surge al tratar de evaluar repetibilidades de los Test Fixtures

(que van a ser en general buenas, es decir, de valor muy pequeño), es si la precisión

que el propio instrumento proporciona es suficiente. El fabricante proporciona la

incertidumbre de medida del Analizador después de la calibración OSL en 2.4 mm

utilizando el Kit mencionado [HEWLETT-PACKARD, 1988]. Por lo que respecta a

medidas en reflexión, examinemos por ejemplo la incertidumbre (caso peor) en la

medida del parámetro Sn (la de S22es prácticamente idéntica). En la figura (5.22) se

representa esta incert idumbre de medida para el módulo y la fase, en función del

módulo de S,,. Observemos que para pequeños valores del módulo del parámetro medido

(que es el caso normal en la medida de repetibilidad) tendremos importantes errores

de medida de la fase y pequeños errores de medida del módulo. Si por ejemplo

consideramos la medida de un coeficiente de reflexión de valor 0.05 (-26 dB), a 3 GHz

tendremos una incertidumbre de IO2 y 0.01, respectivamente (caso peor), y a 40 GHz,

24a 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 parámetro en reflexión. Aplicado a nuestro ejemplo, ello significa una medida de

la repetibilidad de -37 dB (a 3 GHz) y -30 dB (a 40 GHz) para el caso en que ésta es

ideal (-00). En los apartados 5.4.2 y 5.4.3 veremos que este margen de valores corresponden

a las cotas de repetibilidad más habituales. Por lo tanto, cabe esperar errores de medida

de la repetibilidad del orden de + 6 dB (suma en fase) a -«> (suma en oposición de

fase). Estos valores, sin embargo, deben considerarse pesimistas, puesto que se refieren

al caso peor. Veamos a continuación el método aproximado para la evaluación de la

directividad.
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capítulo V - medida de parámetros S
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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 calibración convencional OSL (Full Two-Port)

en los planos de los conectores coaxiales del Test Fixture (m y m' en la figura (5.21)).

El parámetro S,, del Test Fixture medido por el Analizador se puede expresar, teniendo

en cuenta la notación del apartado 4.2.2, como:

u oo ((5.2))

siendo Sf, el parámetro 5,, de la parte restante del Test Fixture (marcada "p" en la

figura (5.21)). Si ahora desconectamos la transición 1 y la volvemos a conectar (se

supone que la transición 2 permanece conectada en todo el proceso y que el patrón de

calibración insertado -Thru ó Line- no cambia), la nueva medida de S'/, diferirá de la
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capítulo V - medida de parámetros S

anterior debido a la falta de repetibilidad de la conexión 1. Ésta tendrá ahora unos

nuevos parámetros e?/ que se diferenciarán de los ef f l precisamente por las repetibilidades

asociadas a cada uno de ellos:

=
00 e 00 ° 00

((5.4))

((5.5))

La nueva medida de S Vi, que denominaremos SH se expresará como:

_ b ' 6 ' op
oí/' _ 6' +

 e 01 e 10 ° U
11 °° 1-eì iSft ((5.6))

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

obtendremos una expresión aproximada para S'/,':•

o«/ ' _ o'/ + A ô + A
^n " ^ u ^ o o A 01 l - e î ,S f , J l - e Í . S f , ((5.7))

Nótese que las primas se refieren a las repetibilidades de una determinada transición

respecto a ella misma, es decir, utilizando siempre el mismo patrón de calibración (Thru

ó Line). Por tanto no coincidirán con las que se listan en (5.1), que expresan las

diferencias entre la conexión del Thru y del Reflect. Por otra parte, el módulo del

parámetro Sf, en la expresión (5.7) será mucho menor que la unidad si las líneas de

transmisión C, el propio patrón de calibración (Thru ó Line), y la transición ßyson de

buena calidad. Por lo tanto, en una primera aproximación, podemos considerar que:

c</ ' _ <?<f - /\» ((5.8))¿ 1 1 ¿ 1 1 - A oo "

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

un ciclo de desconexión/conexión de la transición, es aproximadamente igual a la

repetibilidad del parámetro QOO referida a un mismo patrón de calibración. Aun no

siendo ésta la característica 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 desconexión/conexión de la transición pin/ microstrip. Una cota más realista sólo
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capitulo V - medida de parámetros S

puede obtenerse cambiando el patrón de calibración entre dos medidas sucesivas de

S'/,. En tal caso, sin embargo, el parámetro Sf, varía entre ambas medidas, en una

cantidad Af que puede suponerse pequeña si se utiliza el mismo patrón pero con sus

dos extremos intercambiados (esta es una posible manera de obtener medidas que sean

comparables):

Sf.'-Sf. + Af ((5'9))

En tal caso, si substituimos Sf, por Sf,' (ecuación (5.9)) en (5.6), la diferencia

entre dos medidas sucesivas de 5',', se podrá expresar como:

A 0 ,
A°l i i « - > uQP«-> u

((5>10))

,, „e01e,0

Nótese que el tercer sumando a la derecha de la igualdad no puede suponerse

despreciable frente a Ajo Observando que Sf, en (5.10) puede substituirse

aproximadamente por Sf,' en una aproximación de primer orden, la diferencia entre

las dos medidas sucesivas de S'/, se expresará como:

p'_

~ ((5.11))

6- A ö * i í 5fi 'e?i A
A O O - A0 0 + A , G 0 1 e , 0 1 + - £-— ((5.12))

V * - S i l l i l y

Observando la forma de la expresión anterior, y teniendo en cuenta la figura

(5.21), resultará que A£0 no es más que la repetibilidad asociada al parámetro eJobajo

la condición de cambio de patrón de calibración (en realidad, tal como se indicó, se

trata del mismo patrón pero con los extremos intercambiados). Por otra parte, el módulo

del parámetro Sf,1 en las expresiones (5.11) y (5.12) puede considerarse nuevamente

mucho menor que la unidad si las líneas de transmisión C, el propio patrón de calibración

(Thru ó Line), y la transición By son de buena calidad. Por lo tanto, en una primera

aproximación, podemos considerar que:

< ? « / • _ o'/ _ A o - ((5.13))
0 l i ^ U ~ "00

V-36



capítulo V - medida de parámetros S

donde:

A 6 ' = A 6 + A P P 6 P6 ((5.14))aoo "oo a ieoie io

Es decir, la diferencia entre dos medidas sucesivas de S'/,, mediando entre ambas

un ciclo de desconexión/conexión de la transición y un intercambio entre los extremos

del patrón de calibración, es aproximadamente igual a la repetibilidad del parámetro

eoo referida a distintos patrones de calibración. Este proceso de medida nos permite

pues obtener una cota más realista para la repetibilidad. Nos referiremos a él como

medida de la repetibilidad de los circuitos de un patrón de calibración.

El mismo razonamiento puede seguirse para el Test Port 2 y obtendríamos unas

relaciones idénticas a (5.11) - (5.14) para ambas repetibilidades, referidas en esta ocasión

al parámetro 633 Para el resto de parámetros no existe un método de medida que pueda

proporcionarnos una cota para su repetibilidad, aunque, en primera aproximación,

puede suponerse que son del mismo orden de magnitud que las de los parámetros e™, 633.

El Analizador de Redes utilizado (HP 8510 B) permite efectuar las medidas en el

dominio temporal (además del más habitual, es decir, el frecuencial), mediante la

aplicación de la transformada rápida de Fourier a la señal medida. Ello es equivalente

a obtener una descripción espacial del circuito que puede resultar de gran utilidad. Si,

por ejemplo, se transforma el parámetro S'/i al dominio del tiempo, es posible identificar

la primera transición coaxial-microstrip, el tramo de línea de transmisión, y la transición

coaxial-microstrip del otro acceso. La caracteristica individual de cada parte del circuito

resulta más fiable cuanto más cerca nos encontremos del origen. Así pues, la

correspondiente a la primera transición'coaxial-microstrip será mucho más precisa que

la segunda [RYTTING, 1984].

El Analizador de Redes permite, asimismo, trabajar con puertas temporales para

aislar zonas de interés de la representación (utilizamos aquí la denominación puerta en

lugar de la más habitual ventana, siguiendo la nomenclatura del fabricante del Analizador

[HEWLETT-PACKARD, 1984], que utiliza ventana con otro significado). Así, si en la

medida de S'/, situamos una puerta en la zona identificada como primera transición

coaxial-microstrip y después pasamos a dominio frecuencial, obtendremos la

característica de la transición aislada. La utilización de puertas temporales equivale, en
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realidad (si la puerta fuera ideal, es decir, sin rizados y con límites bruscos), a suponer

que inmediatamente después de ésta el coeficiente de reflexión es cero. Aplicado al

caso de la medida de -S1/,, ello significa que el parámetro Sf, es cero (siempre que la

puerta esté perfectamente situada). En definitiva (utilizando (5.2)) estaremos midiendo

precisamente el parámetro BOO Dado que nunca podremos delimitar con absoluta precisión

la característica de la transición (debido a que el ancho de banda de la señal medida,

utilizado en la transformada de Fourier, es finito), y las puertas nunca serán ideales

[RYTTING, 19841, la medida efectuada no coincidirá exactamente con e£o, pero cabe

esperar una mayor precisión que sin la utilización de puertas temporales. En cualquier

caso, será 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 desconexión/conexión de la transición pin/microsirip. Decíamos en 5.4.1 que

constituían una primera cota para la repetibilidad de la transición. Las causas que

provocan falta de repetibilidad en un proceso tan elemental como es el de

desconexión/conexión son las pequeñas diferencias en el alineamiento pin-pista, en la

presión pin-pista y en el encaramiento y presión de las superficies de masa. La medida

consiste en los siguientes pasos:

1 - Calibración 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 transición.

4 - Pasar a dominio frecuencial la respuesta aislada. Guardar

en memoria

5 - Desconectar y reconectar la transición 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 repetibil idad de GOO referida a un mismo patrón de

calibración.
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capitulo V - medida de parámetros S

8 - Dividir los resultados de 7 por las correspondientes medidas

frecuenciales (las obtenidas en 2 y 4, por ejemplo). Así se

obtienen las cotas relativas para la repetibilidad.

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

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

El proceso anterior puede efectuarse muy fácilmente en el Test Fixture de 3 a 22

GHz porque las transiciones 1 y 2 son independientes entre sí. Las medidas relativas

tienen interés porque a priori puede esperarse una disminución en valor absoluto de la

repetibilidad (empeoramiento de la misma) a frecuencias elevadas, debido simplemente

a que los módulos de los coeficientes de reflexión medidos son mayores (ver figura

(5.23)). Este efecto puede compensarse dividiendo la repetibilidad absoluta por el

módulo de una de ellas, obteniendo así una medida relativa.

MI -M I '

M l - M l ' M '

Frecuencias bajas Frecuencias elevadas

FIGURA 5.23 - MEDIDAS ABSOLUTAS DE LA REPETIBILID

Las medidas obtenidas para la transición 1 (sin y con puertas temporales) se

muestran en la figura (5.24). Obsérvese que con filtrado temporal se obtiene,

básicamente, una suavización de la característica. Ésta, además, es monótona creciente,

como podría esperarse al ir aumentando la frecuencia. Las variaciones en frecuencia

observadas en la característica al no utilizar puertas temporales se deben a la interacción

con el fasor Sf,, cuya fase varía al variar la frecuencia (casos particulares son los

máximos -suma en fase- y los mínimos -suma en oposición de fase-). Los valores

obtenidos son siempre mejores (inferiores) con filtrado temporal porque, precisamente,

se aislan los efectos de la transición. Los peores valores obtenidos se sitúan en torno a
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-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 (compárese por ejemplo con

[CASCADE, Microwave Journal, 1988]).

SU-MI
REF 0.8 dB

Í 15.O dB/
-27. (

log MAG

.631 dB

C í
! MARKER l"

! i !
! ! i

)0'04.9é GH7

r- 1

1 I _!

!

—L J I
START 0.131848796 BHz
STEP 26.499993996 GHz

FIGURA 5.24 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRI 3-22 GHz. REPETIBILIDAD TRANSICIÓN 1

DEL "THRU" (DESCONEXIÓN/CONEXIÓN).
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

Idénticas consideraciones podríamos hacer para la transición 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 mecánico

de las transiciones al circuito.
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S22-M1
REF 0.0 dB

15.a dB/
-26.319 dB

log MAG

START 0.131840796 GHz
STOP 26.4-99999936 CHz

FIGURA 5.25 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRI 3-22 GHz. REPETIBILIDAD TRANSICIÓN 2

DEL "THRU" (DESCONEXIÓN/CONEXIÓN).
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES
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SU-MI
REF 0.0 dB

15.0 dB/
-31.684 dB

log MAG

H

TV-

0.17164)1780 GH!z

START 0.131840736 GHz
STCP 26.433333396 GHz

FIGURA 5.26 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD TRANSICIÓN 1

DEL "LINE" (DESCONEXIÓN/CONEXIÓN).
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

La medida de la repetibilidad de la desconexión/conexión en el Reflect tiene un

inconveniente importante. Obsérvese, por una parte, que el parámetro S f, tiene un

módulo muy elevado (próximo a 1) debido a la presencia del cortocircuito. Ello implica

que las diferencias entre medidas repetidas de S'/, no podrán expresarse de la manera

sencilla indicada por la ecuación (5.7), y por tanto no estaremos midiendo (ni siquiera

en forma aproximada) el parámetro ego Podría pensarse en solucionar este inconveniente

mediante filtrado por puerta temporal, pero ello no proporcionará resultados

satisfactorios en este caso debido a la forma peculiar de la característica temporal del

parámetro S',', del Reflect (figura (5.28)).
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S22-M1
REF B.0 dB

15.0 dB/
-33.963 dB

l«g MAO

H
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MAFKER
! 4.6

l
5432 835« GHz

START 0.131840738 GHz
STOP 26.439999996 GHz

FIGURA 5.27 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRI 3-22 GHz. REPETIBILIDAD TRANSICIÓN 2

DEL "LINE" (DESCONEXIÓN/CONEXIÓN).
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES .

En efecto, el coeficiente de reflexión debido al cortocircuito tiene un módulo

mucho mayor que el debido a la propia transición, 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 no tiene una característica ideal, el filtrado

temporal sólo 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 So, por las razones expuestas.
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FIGURA 5.28 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. CARACTERÍSTICA TEMPORAL

DEL REFLECT.

A continuación se presentan las medidas correspondientes a la repetibilìdad de

los circuitos de un patrón de calibración. Para ello se comparan los extremos de los

patrones de calibración. 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 transición 1 y la 2. Intercambiar los extremos

del circuito.

Obsérvese que este tipo de medidas nos obliga a desconectar también la otra

transición, lo cual implica.que -Sf, no permanecerá constante, pero veíamos que la

repetibilidad obtenida era, aproximadamente, la de eb
00 referida al cambio de circuito
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S22-M1
REF 0.0 dB
i 15.B dB/
V -32,447 dB

log MAO
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START 0.131840796 BMz
STOP 26.4.39999996 GHz

FIGURA 5.29 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DEL REFLECT

(DESCONEXIÓN/CONEXIÓN).
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

(expresión (5.13)). De nuevo, mediante la aplicación de ventanas temporales podemos

aislar la transición para obtener la repetibilidad de 6*0 referida al cambio de circuito

de una manera más exacta (ver expresión (5.14)):

A ((5.15))

Las medidas de la repetibilidad de circuitos de un patrón de calibración, sin y

con filtrado temporal, se presentan en la figura (5.30) (para el Thru), en la 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 desconexión/conexión.
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FIGURA 5.30 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DE

LOS CIRCUITOS DEL "THRU".
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

Elio es lògico si se observa que en la expresión (5.15) el término ñf e^eï0se suma

al término A|^, siendo éste la repetibilidad de la desconexión/conexión. Los peores

valores obtenidos sin filtrado temporal se sitúan 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 mejores: -35 dB, -35 dB y -25 dB, respectivamente. Las consideraciones respecto

al Reflect efectuadas en el caso anterior son también válidas aquí.
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Recordemos que en este capítulo y el anterior habíamos supuesto una repetibilidad

infinita de las conexiones coaxiales del Test Fixture y de los cables de acceso a éste

desde los Test Ports. Es conveniente comprobar esta hipótesis. 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 paso 5 pon

Su-Mi
REF B.B dB

15.8 dB/
-28.19 dB

log MAQ

ÍMARKER i i i is fj5jJ£ìi4ìZE§J?tÜ?

START B.13184B796 GHz
STOP 26.499939396 QHz

FIGURA 5.31 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DE

LOS CIRCUITOS DEL "LINE".
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

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

fija la conexión 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, la hipótesis

es perfectamente vàlida. Nótese asimismo que la repetibilidad de las transiciones

pin/pista es siempre peor que la de las transiciones coaxiales. Ello se debe a la mayor

solidez y rigidez de éstas respecto a las anteriores.

S22-M1 log MAß
REF 0.0 dB

dB/ •
.247 dB

*r i i T T
c

ncr u • u c
l 15.0
V -18.247

START 0.131840796 BHz
STEP 26.499399996 BHz

FIGURA 5.32 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DE

LOS CIRCUITOS DEL "REFLECT".
SIN Y CON PUERTAS TEMPORALES

Los errores residuales de calibración 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 partir de las repetibilidades medidas en este apartado, tendremos:
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O(e 0 1 e 2 3 )=-54dß

en donde se ha supuesto | e ( l | - - iOdB para el Analizador, según datos del fabricante.

15.0 dB/
-SI. 127 «K»

STTART 9.000000000 OH»
arrcF» 80.000000000 OHZ

FIGURA 5.33 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DEL CONECTOR

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

Recordemos que el propósito del Test Fixture de 1 a 40 GHz era poder disponer

de un sistema preciso de medición de parámetros S hasta 40 GHz. La precisión esperable

era difícil de estimar a priori, aunque era razonable suponer, debido a la notable mejora

en el sistema mecánico, unos valores a 40 GHz que fueran similares (ó ligeramente

peores) a los obtenidos con el Test Fixture anterior a 22 GHz. El proceso de medición

de las repetibilidades asociadas al nuevo Test Fixture es en principio idéntico al explicado

en 5.4.2 (pasos 1 a 10). Existe, sin embargo, una única diferencia debida a la propia

estructura del Test Fixture.

En efecto, el sistema de control de la presión vertical ejercida por el pin sobre

la pista mediante la utilización de muelles, hace del todo aconsejable que el

desplazamiento vertical del pin apoyado sobre la pista se efectúe de manera simultánea

en las dos transiciones. Ello obliga, pues, a la desconexión/conexión simultánea de

ambas, ya sea en la medida de la repetibilidad de la desconexión/conexión, en la medida

de la repetibilidad de los circuitos de un patrón de calibración, ó, en general, en

cualquier tipo de medida u operación que requiera la desconexión de alguna de las

transiciones. La consecuencia inmediata es que el parámetro Sf, nunca será constante

debido a la variación de la otra transición. Sin embargo, ello no supondrá ningún

obstáculo serio en la medida de las repetibilidades. Simplemente estaremos midiendo

en unas condiciones algo más desfavorables.
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La repetibilidad de la desconexión/conexión para los tres patrones de calibración

sin y con filtrado temporal se presenta en las figuras (5.34), (5.35) y (5.36). Ambas

transiciones están reunidas en la misma gráfica, para una mayor compacidad de las

figuras.

Excepto por algún punto muy aislado del Thru y del Reflect, la repetibilidad está

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 precisión

del posicionado de las piezas mecánicas (del orden de 0.01 mm) con respecto al Test

Fixture anterior.

La repetibilidad de los circuitos de un patrón de calibración 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 sitúa 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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TRL 1-40 GHz. REPETIBILIDAD DEL "REFLECT"

(DESCONEXIÓN/CONEXIÓN) .
SIN PUERTAS TEMPORALES

Los errores residuales de calibración 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 comparación tendremos, para el Test Fixture de 40 GHz, pero a 22 GHz:
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|ö32 |=-25dfi

6(60,623) = -

en donde se ha supuesto |e,¡| - - lOdß para el Analizador, según datos del fabricante.

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

encontrarse en [SABATER, 1989].
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5.5 MEDIDA DE LOS PARÁMETROS S DE TRANSISTORES GaAs FET Y

HEMT HASTA 40 GHz UTILIZANDO CALIBRACIÓN TRL

En este apartado se presentan las medidas de parámetros S efectuadas sobre diversos

transistores GaAs FET y HEMT utilizando los Test Fixtures diseñados (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 calibración TRL, por medio de los patrones de

calibración microstrip diseñados al efecto, y que forman parte de los Test Fixtures.

La precisión esperable en las medidas depende de los errores residuales de la

calibración 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 calibración) y en 5.4.2 y [XREF] (debidos a la

falta de repetibilidad). Para obtener unas cotas del error de medición de los 4 parámetros

S deberemos utilizar la formulación contenida en 4.3.

5.5.1 Test Fixture para el margen 3-22 GHz. Medidas de parámetros 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 utilización en ABR hasta 20 GHz. Las

características obtenidas se representan en las figuras (5.39) y (5.40) para dos

polarizaciones diferentes (corrientes de drenador de 10 y 20 m A, respectivamente).

Para 10 m A se representan también los datos suministrados por el fabricante (hasta 20

GHz).

Las diferencias entre las medidas y datos del fabricante son muy pequeñas por lo

que respecta a los módulos. Se observa que el módulo del parámetro S2i es algo superior

al del fabricante. Las diferencias en fase son más apreciables (entre 7a y 11a a 3 GHz

y entre 9.5a y 40 ° a 20 GHz), especialmente para los parámetros en transmisión 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 opción,
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FIGURA 5.39 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. MEDIDA DE PARÁMETROS S.

TRANSISTOR FSX02X (3V, 10mA)
Trazo discontinuo: datos del fabricante
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puesto que, tal como se discute a continuación, las condiciones de medida no tienen

porque ser las mismas en ambos casos, y los transistores presentan una indudable

dispersión en sus características. Una mejor indicación de la "bondad" de las medidas

es, tal como se ha indicado en alguna ocasión, la "suavidad" y ausencia de discontinuidades

en las características medidas en función de la frecuencia, tal como puede constatarse

en las figuras anteriores. La comprobación última de la exactitud de los datos medidos

sólo podrá efectuarse a partir de las medidas de prototipos de amplificadores diseñados

utilizando, para los transistores, los datos de parámetros S presentados en este apartado

5.5, medidos utilizando el Test Fixture con calibración 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 parámetros en reflexión y en ± IS2 para los de

transmisión.

2 - La imprecisión en la situación de los planos de referencia

de la medida TRL debido a tolerancias mecánicas. Como

ejemplo, obsérvese que un error de posición de los cortocircuitos

del Reflect de sólo 0.1 mm representa un desplazamiento de

fase de 8a a 20 GHz.

3 - Errores residuales en la calibración TRL, que determinan

la precisión en la medida de los parámetros S, tal como se

comentó al principio de este apartado 5.5.

4 - Dispersión de características 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 parásitos asociados a la medida en Test Fixture.

5 - Pequeñas diferencias en el montaje de los hilos de

termocompresión respecto a los recomendados por el fabricante.

Al respecto cabe pensar que éste suministra los parámetros

obtenidos a partir de los medidos en wafer añadiendo el efecto

(calculado) de los hilos.
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FIGURA 5.40 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
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m m'

DISPOSITIVO

FIGURA 5.41 - MEDIDA DE LOS EFECTOS PARÁSITOS
' ASOCIADOS A LOS EXTREMOS DE

LAS LINEAS MICROSTRIP'.
Se desconectan los hilos de soldadura de

puerta (G) y drenador (D).

Se comentó en 5.3.1 que los efectos parásitos asociados al carrier del dispositivo

(ver figura (5.10)) influyen en la medida de los parámetros S del transistor. Una manera

de medir tales efectos es a partir de los parámetros S de un dispositivo consistente en

el mismo transistor pero desconectando los hilos de soldadura de puerta (G) y drenador

(D), tal como se sugiere en [BRUBAKER, 1985]. De esta mènera se obtienen los

parámetros S del circuito de la figura (5.41).

Conocidos éstos, es sencillo, a partir de la expresión de los parámetros S de dos

cuadripolos en paralelo (figura (5.42)), calcular los del transistor intrínseco (incluyendo

siempre el efecto de los hilos de termocompresión). Las diferencias con los parámetros

S medidos incluidos los efectos parásitos son muy poco importantes (2a

aproximadamente).
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TOTAL

EFECTOS PARÁSITOS

FIGURA 5.42 - CALCULO DE LOS PARÁMETROS S DEL CHIP.
A partir de los totales y los correspondientes a los efectos

parásitos, se deducen los del chip mediante las
expresiones de la conexión en paralelo.

Una medida importante para la evaluación del comportamiento del Test Fixture

en medidas repetidas de parámetros S de dispositivos es la de repetibilidad de medidas

de parámetros S bajo una misma calibración. Ésta se define, para cada parámetro S,

como la diferencia entre S „y S'ih siendo S'¡,1z medida repetida del parámetro utilizando

la misma calibración pero habiendo desconectado y reconectado previamente ambas

transiciones pin/microstrip. De esta manera puede evaluarse la dispersión en las medidas

de parámetros S. En este tipo de repetibilidad influye principalmente la repetibilidad

de la desconexión/conexión de la transición pin/microstrip y, si además 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

matemáticamente la repetibilidad de medidas bajo una misma calibración, 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 transmisión y -36 dB en reflexión.
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FIGURA 5.43 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. REPETIBILIDAD DE MEDIDAS DE

PARÁMETROS S. TRANSISTOR FSX02X (3V, 10 mA)
(MISMA CALIBRACIÓN TRL)

En conclusion, el Test Fixture diseñado reúne las características de precisión y

repetibilidad exigibles en las medidas de parámetros S en todo el margen de frecuencias

de trabajo (3-22 GHz). Por otra parte, ha permitido constatar la precisión inherente al

método de calibración TRL cuando se aplica a microstrip, hecho todavía no relacionado

hasta el momento en la bibliografía. En efecto, (PRADELL, EuMC, 1989; URSI, 1989],

junto con [KOMPA, EuMC 1989], constituyen las primeras referencias sobre medidas

de transistores utilizando calibración TRL. Es, además, compacto y relativamente sencillo

de utilizar. Como inconveniente práctico se podría apuntar la criticidad de la

mecanización de los soportes de los patrones de calibración y del chip, en especial por
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lo que respecta a la repisa de masa (figura (5.4)), aunque ello sólo afecta en realidad

a la realización del soporte del chip (se necesita uno por cada chip que se desee medir,

mientras que los patrones son los mismos en cada medida).
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FIGURA 5.44 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 3-22 GHz. DISPERSION DE MEDIDAS DE-

PÁRAME TRO S S (%). TRANSISTOR- FSX02X (3V, 10 mA)
(MISMA CALIBRACIÓN TRL)

5.5.2 Test Fixture para el margen 1-40 GHz. Medidas de parámetros S

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

S de los siguientes transistores, en substrato plástico CuClad y/o en substrato cerámico

Alúmina:
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FSX03X - GaAs FET de Fujitsu. Mismo chip que el FSX02X.

Uso preferente: Bajo ruido. Banda de utilización: 20 GHz

JS-8901-AS - HEMT de Toshiba. Uso preferente: Bajo ruido.

Banda de utilización: 30 GHz

JS-8830-AS - HEMT de Toshiba. Uso preferente: Bajo ruido.

Banda de utilización: 30 GHz

JS-8864-AS - GaAs FET de Toshiba. Uso preferente: Potencia.

Banda de utilización: 30 GHz
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FIGURA 5.45 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1-40 ' GHz. MEDIDAS DE PARÁMETROS S

6-40 GHz. TRANSISTOR JS 8901 AS (3V, 10 mA)
PARÁMETROS S11 Y S22
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Los resultados para el JS-8901-AS en Cuclad (3V, 10 m A) se presentan en las

figuras (5.45) y (5.46), con los datos del fabricante superpuestos (hasta 22 GHz, máxima

frecuencia especificada). Ambos son bastante parecidos en módulo (nótese sin embargo

que el módulo de S21 medido continúa siendo algo superior al indicado por el fabricante,

al igual que el módulo de S,2 medido). Las diferencias en fase son pequeñas en el

extremo inferior de la banda: 3a a 6 GHz (8a para SI2). En el extremo superior son ya

importantes: 26a a 22 GHz para los parámetros en reflexión, 18a para S21 y 40a para

S12. Estas diferencias son comparables a las observadas en las medidas del Test Fixture

de 3 a 22 GHz. La precisión obtenida con el de 1 a 40 GHz es, pues, muy parecida.

Esta conclusión 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

desviación de las medidas efectuadas con respecto a estos datos, pueden también aplicarse

aquí.

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 sólo son significativas en el parámetro S22. Pueden atribuirse, seguramente,

a errores en la calibración 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 transición pin/microstrip.

Es interesante comparar las medidas del transistor FSX03X obtenidas mediante

este Test Fixture con las obtenidas para el FSX02X (según 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 7a-8a

para todos los parámetros excepto para S22(15S), siendo los medidos con el Test Fixture

de 1 a 40 GHz los más parecidos a los datos del fabricante. Estas diferencias pueden

atribuirse a una calibración más precisa entre 6 y 40 GHz.
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S21 S12
REF 5.0 Units REF 250.0 mUnits
A 1.0 Units/ i 50.0 mUnits/
1 3.9148 dB 17.431 ° V -15.975 dB 15.098 °

TRANSISTOR JS 8901-AS

MARKER
29.97\GHz-

MEDIDA
FABRICANTE

N ,

START S.000000000 GHz
STOP 40.000000000 GHz

FIGURA 5.46 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1-40 GHz. MEDIDAS DE PARÁMETROS S

6-40 GHz. TRANSISTOR JS 8901 AS (3V, 10 mA)
PARÁMETROS S12 Y S21

En el apéndice V-l se recogen las medidas en Cuclad y en Alúmina del transistor

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

La repetibilidad de las medidas de parámetros S bajo una misma calibración indica

unos valores mejores de -30 dB (parámetro S21), aunque valores inferiores a -40 dB

son normales para el resto de parámetros. 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 más detalle los resultados de medidas en substrato CuClad.
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START
STOP

su z
REF 1.0 U n i t s
i 200.0 m U n i t s /
V 19.297 0 -207.51 Q

hp

MARKER
3.97/GHz

S22 Z
REF 1.0 Units
À 200.0 mUn i ts/
V 141.88 Q -126.11 H

TRANSISTOR JS 8901-AS

1.000000000 GHz
S.500000000 GHz

FIGURA 5.47 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1-40 GHz. MEDIDAS DE PARÁMETROS S

1-6.5 GHz. TRANSISTOR JS 8901 AS (3V, 10 mA)
PARÁMETROS S11 Y S22

En conclusión puede decirse que el Test Fixture diseñado cumple, en todo el

margen de frecuencias (1 a 40 GHz), los requerimientos de precisión exigibles a las

medidas de parámetros S en frecuencias de hasta 40 GHz, donde un pequeño error (por

ejemplo en la fase) puede conducir a diseños incorrectos de las redes de adaptación y

polarización de los amplificadores. La principal ventaja con respecto al Test Fixture

de 3 a 22 GHz es el aumento de precisión 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

precisión dimensional y bajas tolerancias mecánicas (menores que 0.05 mm) con que

se puedan fabricar las cajas-soporte del transistor chip. Son especialmente críticos los

contactos pin-microstrip y de masa (pared del conector-eaja-soporte). Debe procurarse
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*
C

S21
REF 5.0 Un i ts
i 1.0 Un i ±s/
V 3.4039 U. 151.68
hp

sia
REF 250.0 mUn i ts
* 50.0 mUnits/
V 46.392 mU. 71.212 °

TRANSISTOR JS 8901-AS

START 1.000000000
STOP 6.500000000

FIGURA 5.48 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1-40 GHz. MEDIDAS DE PARÁMETROS S

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

mantenerlos limpios y no degradarlos mecánicamente. Una buena medida de parámetros

S es siempre resultado de una buena calibración, por lo que ésta es una etapa esencial

en el proceso de medida. En este sentido es recomendable utilizar el LINE en el último

paso de la calibración para poder medirlo, una vez finalizada ésta, sin tener que efectuar

ninguna desconexión. El módulo del parámetro S21 del LINE medido utilizando

calibración TRL no debe presentar ningún rizado con la frecuencia (máximo

+ 0.5, -0.1 dB), y el módulo del parámetro Su debe ser inferior a -45dß, para

asegurar una calibración correcta. Los inconvenientes prácticos encontrados en el Test

Fixture es la dificultad de manejo, y la lentitud en el proceso de calibración 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 manipulación durante el laborioso proceso de

calibración y medida.
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APÉNDICE V-1 RESULTADOS EXPERIMENTALES PARA LOS

TRANSISTORES JS-8830-AS Y JS-8864-AS

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

JS-8830-AS montado en su carrier.

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

y a las pistas microstrip en substrato cerámico (alúmina).

Para las condiciones de polarización Vd, - 3K , Ia - 6mA se efectuaron dos medidas

de parámetros S entre 6 y 40 GHz, utilizando patrones de calibración TRL y carriers

del chip en los dos tipos de substrato mencionados anteriormente: Alúmina y Cuclad

217.
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FIGURA 5.A. 1 TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRI, 1-40 GHz. MONTAJE DK í, TRANSISTOR

CHIP JS 8830 AS EN SUBSTRATO Alumna.
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TRANSISTOR

MARKER
31. 10.569 Q 6.0892 Q

TRANSISTOR JS8830

MARKER
31.

START 6.000000000 GHz
STOP 40.000000000 GHz

6mA

S22
REF 1.0 Un i t s

200.0 mUn i is/ \ /

V 19.431 O 3.4688 Q

FIGURA 5.A.2 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1-40 GHz. MEDIDA DE PARÁMETROS S

6-40 GHz. TRANSISTOR JS 8830 AS (3V, 6mA)
SUBSTRATO: CuCLad PARÁMETROS 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 Alúmina, respectivamente. Nótese que se refieren a transistores

del mismo tipo pero distintas unidades.

Para el parámetro Su se observa una notable concordancia entre ambas medidas,

con un ligero desplazamiento en fase a todas las frecuencias (aproximadamente 4a). El

parámetro S21 presenta también una notable similitud. Los parámetros S12y S 22 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 JS8830

MARKER
3 1 . 8 G H z r

V '

REF 250.0 mUn i t s

148.28 mU. 516.36 m°

•RANSISTOR JS8830

START 6.000000000 GHz
STOP40.000000000 GHz

REF 5.0 Units
A 1.0 Un i ts/
V 1.0185 U. -21.993 °

FIGURA 5.A.3 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1-40 GHz. MEDIDA DE PARÁMETROS S

6-40 GHz. TRANSISTOR JS 8830 AS (3V, 6mA)
SUBSTRATO: CuClad. PARÁMETROS S12, S21.
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REF 1.0 U n i t «
208.0 mUnli«/
11.451 O 16.45 n

JS 8830 3V 6mA

MARKER
39.8

M

START 6.00000008® GHz
STOP 40.000000000 QHz

REF 1.0 Unit«
A 200.0 mUnlt*/
V 12.178 O -11.175 O
JS 8830 3V BmA

MARKER
39. B

START 6.000000000 GHz
STOP 40.000000000 QHz

FIGURA 5.A.4 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1-40 GHz. MEDIDA DE PARÁMETROS 2

6-40 GHz. TRANSISTOR JS 8830 AS (3V, 6mA)
SUBSTRATO: Alumina. PARÁMETROS S11, S22.
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Estas diferencias se atribuyen a las siguientes causas: Dispersión de los transistores,

diferencias entre las características de cada substrato, diferencia entre las precisiones

dimensionales de las lineas microstrip para cada substrato (los circuitos en Alúmina

están fabricados con mayor precisión), y pequeñas diferencias en el montaje de los

transistores. La concordancia con los datos del fabricante (suministrados sólo hasta 22

GHz) es bastante buena en ambas medidas, observándose diferencias en fase máximas

de 20a a 22 GHz.

La figura (5.A.6) muestra una microfotografía del transistor de potencia

JS-8864-AS montado en substrato de Alúmina. Pueden observarse los contactos múltiples

de Puerta y Drenador, cuyo objeto es conseguir una mayor potencia en régimen lineal.

Ello, sin embargo, dificulta notablemente el montaje del chip mediante los hilos de

termocompresión.
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Sl2
REF 250.O mUnlt«

50.0 mUnl-t«/
-16.401 dB 15.326 °

JS BB3B 3V 6mA

MARKER

START 6.000083000 GHz
STOP 40.000000000 GHz

sai
REF 5.0 Unit*
l 1.0 Unite/
V -3.7078 dB -22.346 °
JS BB3B 3V 6mA

MARKER
39.8

START 6.000000000 GHz
STOP 40.000000000 GHZ

FIGURA 5.A.5 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1 -40 GHz. MEDIDA DE PARÁMETROS S

6-40 GHz. TRANSISTOR JS 8830 AS (3V, 6mA)
SUBSTRATO: Alumina. PARÁMETROS S12, S21.
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¡•IGURA S.A.6 TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRI. í 40 GHz. MÜNTAJK Dl·ll. TRANSISTOR

(•////> JS 8864 AS EN SUBSTRATO Alumina.
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Los resultados de las medidas de parámetros S se presentan en las figuras (5.A.7)

y (5.A.8) para la polarización correspondiente al régimen de trabajo

(Va,-ìOV ,ld"ì50mA). Nótese una buena concordancia en la fase (diferencias

máximas de 15a) con los datos suministrados por el fabricante, calculados hasta 40

GHz, excepto para el parámetro S21a partir de 30 GHz (diferencia de 40a a 40 GHz).

El módulo presenta diferencias más significativas en todos los parámetros, especialmente

•Sia-
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su z

REF 1.0 U n i t «
2BB.B mUnI

3.8567 O 7.8728 Q
JS BB84 1BV ISOmA

MARKER
39."

H

START 6.00BOOOBOO GHz
STCP 4B.B0008B0QO GHz

S22 Z
REF 1.0 Unit«
i 200.B mUnlt«/
V 3.4434 O -10.468 O
JS 8864 IBV 150mA

MARKER
39,8

START 6.000BB0000 GHz
STCP 40.000000030 GHz

FIGURA 5.A.7 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1-40 GHz. MEDIDA DE PARÁMETROS S

6-40 GHz. TRANSISTOR JS 8864 AS (10V, 150mA)
PARÁMETROS S11, S22.
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n
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FIGURA 5.A.8 - TEST FIXTURE PARA CALIBRACIÓN
TRL 1 -40 GHz. MEDIDA DE PARÁMETROS S

6-40 GHz. TRANSISTOR JS 8864 AS (10V, 150mA)
PARÁMETROS S12, S21.
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CAPITULO VI - ESTRUCTURAS PLANARES EN GUIA RECTANGULAR PARA

AMPLIFICADORES DE BANDA MILIMÉTRICA

6.1 INTRODUCCIÓN

En los capítulos anteriores se ha tratado en profundidad la caracterización de

transistores de microondas por medio de medidas de Parámetros S y de Ruido, poniendo

un énfasis especial en las técnicas de calibración y medida y las precisiones asociadas.

El objetivo global era, tal como se discutió en las correspondientes introducciones,

cubrir desde el punto de vista teórico 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 caracterización de los elementos activos

(transistores GaAs FET y HEMT) ha sido considerada pues una parte fundamental en

un correcto diseño 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 (específicamente, en banda

Ka, de 26.5 a 40 GHz). El objetivo de este capítulo es, por lo tanto, la investigación

de la realizabilidad de amplificadores totalmente integrados en lineas de transmisión

planares en guía (finline, slot, CPW), diferentes de la linea microstrip (que es el medio

tradicional de diseño [ARTAL, 1988; Melecon, 1989; URSI, 1989; CORBELLA, 1989J).

Hay precedentes de este tipo de diseño [MARTI, 1983; L'ECUYER, 1986, 1989;

RUXTON, 1988, 1989; RIAZIAT, 1986, 1989; DOW, 1989], aunque las estructuras

resultantes no pueden considerarse totalmente planares en guía (y/o diferentes de

microstrip). Las ventajas de este tipo de amplificadores pueden sen

1 - Mayor Ganancia y menor Factor de Ruido debido a las

bajas pérdidas de la finline y a la ausencia de transiciones

guía-microstrip.

2 - Integrabilidad en los distintos tipos de circuitos de plano

E, tales como mezcladores y filtros.

3 - Sencillez mecánica y de montaje.

4 - Sencillez de realización de patrones de calibración TRL en

finline para medida de los parámetros S del transistor en las

mismas condiciones del amplificador.
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5 - Posibilidad de operación a frecuencias elevadas (por encima

de los 70 GHz), siempre que la tecnología de los transistores lo

permita.

Las aplicaciones pueden encontrarse en los cabezales RF de recepción de señales
•

débiles provenientes de enlaces terrenos ó espaciales. La estructura elegida ha sido, tal

como se argumenta en el apartado 6.3, la finline, puesto que reúne las ventajas de bajas

pérdidas, amplio margen de frecuencias del modo dominante, y facilidad de realización

con los substratos habituales de microondas, tales como CuClad y Alúmina. Por otra

parte, en el Departamento se tenía la experiencia necesaria en circuitos finline (diseño

de mezcladores, atenuadores, software de diseño y realización de diversos tipos de

transiciones a guía, microstrip y guía coplanar, y mecanización de las dos mitades de

la guía que alberga el circuito) como para resultaran una elección adecuada para el

diseño de circuitería a frecuencias entre 20 y 32 GHz [ARTAL, URSI, 1988J.

La clave del buen funcionamiento de un amplificador en finline es, por supuesto,

la transición entre la linea de transmisión y el transistor chip. Dado que para efectuar

la unión del transistor al circuito es necesario un puente de hilo de oro soldado por

termocompresión, ha parecido conveniente realizar la transición 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 transición y se comentan dos diseños

efectuados a la frecuencia de 20 GHz. Existen en la literatura antecedentes de

transiciones slotline-mícrostrip y slotline-coaxial que se utilizan como punto de partida

[KNORR, 1974]. La entrada del amplificador (y por tanto, también de la transición)

se realiza en guía. En cuanto a la salida, en una primera fase se realiza en guía coplanar

(CPW, ó finline acoplado) con el fin de poder acceder directamente por conector coaxial

(2.4 mm). Esta realización tiene dos ventajas. Por una parte, aporta experiencia en el

diseño de transiciones que utilicen hilos de termocompresión y, por otra, aporta un

método sencillo de diseño de amplificadores con entrada en guía 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 tecnología de

circuitos de plano E, entendiendo como tales los que utilizan finline, guía coplanar

(CPW) ó slotline como lineas de transmisión principales. En ocasiones aparecerá también

algún tipo de transición a microstrip, debido a que alguna parte del circuito se realiza
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mediante esta técnica. El objetivo no es una revisión exhaustiva, sino simplemente

poner de manifiesto la creciente importancia de este tipo de circuitos, y explicar las

estructuras de amplificadores de plano E que pueden hallarse en la literatura. En el

apartado 6.3 se comentan las características de finline y CPW con mayor profundidad,

en particular los métodos de cálculo aproximados de la impedancia característica, efectos

de discontinuidades y transiciones, con el fin de justificar la estructura finalmente

elegida.

6.2 CIRCUITOS EN PLANO E (REVISIÓN)

En [SOLBACH, 1983] se encuentra un resumen del status de los circuitos impresos

de plano E para milimétricas. A pesar de que la descripción 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 integración y

desarrollo de circuitos integrados monolíticos en bandas cada vez más elevadas de

frecuencia. Sirva como ejemplo dos comunicaciones sobre amplificadores monolíticos

en guía coplanar en el reciente Simposium del MTT (1989) IRIAZIAT, 1989; DOW,

1989]. También en el capítulo 9 del libro de B. Bhat [BHAT, 1987] hay una descripción

más actualizada de un gran número de circuitos y aplicaciones. Debido a que las guías

de plano E son básicamente medios de transmisión mediante ranura (slot) o tira (strip),

desde el principio era evidente que se adaptaban perfectamente a componientes en chip

ó beam-lead. Por ello, los primeros circuitos integrados de plano E fueron atenuadores

con diodos PIN [MEIER, 1974], mezcladores [MEIER, 1975; GYSEL, 19751 y,

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,

ó "rebaje", y los osciladores [MEIER, 1978]. La realización de mezcladores equilibrados

requería, además, el diseño de uniones híbridas adecuadas de 180a [GYSEL, 1975] ó

de 90° (-3 dB) [MEIER, 1980]. Más adelante se referencian atenuadores y conmutadores

hasta 145 GHz, con unas pérdidas de inserción máximas de de 2 dB y un aislamiento

mínimo de 25 dB entre 130 y 145 dB [CALLSEN, 1983J, detectores hasta 170 GHz

[MENZEL, 1982], y mezcladores equilibrados hasta 140 GHz [MENZEL, 1983].

Desarrollos recientes indican el diseño de osciladores clásicos con diodo GUNN, pero
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también con transistor [HOEFER, 19891. También podemos mencionar filtros en modo

evanescente [ZHANG, 1988] e investigación en nuevas estructuras para mezcladores,

por ejemplo, ICAHANA, 1989], que utiliza un BALUN CPW/Slotline, ó en moduladores,

por ejemplo un modulador ASK que utiliza las dos caras del circuito impreso para

producir transiciones microstrip/slotline [TARUSAWA, 19871.

En la actualidad se presta mucha mayor atención a la integración de todos estos

elementos individuales, incluyendo osciladores con diodos GUNN ó IMPATT, en

subsistemas y sistemas para aplicaciones muy diversas (en IMEINEL, 1988, 1989J se

encuentra una descripción detallada de las diversas aplicaciones). Así, pueden citarse

una antena planar integrada con un front end que comprende, en un solo circuito, la

antena tipo slot acoplado, un mezclador equilibrado, y un oscilador local con diodo

GUNN [HWANG, 1987, 1988J. 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 serán objeto de un comentario posterior más detallado.

Un esfurzo considerable se ha dedicado también al desarrollo de circuitos

monolíticos en banda milimétrica, debido a la necesidad de reducción del tamaño. En

[UPTON, 1986] se describen un ABR (F < 4 dB) y un mezclador equilibrado monolíticos

a 31 GHz. En [ADELSECK, 1988] se presenta un receptor monolítico a 35 GHz que

comprende un mezclador equilibrado y un amplificador de FI, que utiliza lineas

microstrip. En [SPIELMAN, Ï988J se revisan las potencialidades de esta tecnología, se

señalan los dispositivos semiconductores más convenientes según la aplicación (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 transmisión más convenientes (slot, CPW y microstrip). Por último se comentan las

tendencias. Pueden resaltarse, por ejemplo, receptores de banda ancha entre 75 y 110

GHz, ó 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

oposición de fase y un híbrido de 1802.
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Por lo que respecta a amplificadores, existe un antecedente importante de

amplificador en guía ridge para recepción de señal de satélites DBS, diseñado 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 guía y salida en coaxial

[MARTI, 1983; BARLABÉ, 1983]. La ventaja de la entrada directa en guía (sin las

habituales transiciones a microstrip) es, tal como se comentó en 6.1, la disminución de

las pérdidas de inserción de entrada y, por tanto, del Factor de Ruido. El transistor se

monta entre la "ridge" del interior de la guía (contacto de puerta) y la pista microstrip

exterior a la guía (contacto de drenador), a la que se accede por una apertura practicada

al efecto. La estructura es en realidad una guía 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 típico 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 algún inconveniente práctico, tal como la criticidad de la

ubicación del transistor en la ranura de la "ridge", y la dificultad de ajuste y de

mecanización.

También en 1983 se describe una estructura de montaje de transistores en guía

de banda X (8-12 GHz) mediante una transición de guía a microstip [EBNER, 1983].

Se disponía material absorbente en diversos puntos del circuito con el fin de estabilizar

el dispositivo a bajas frecuencias. Sin embargo, las pérdidas de inserción que este

material producía eran lo bastante elevadas (3 dB) como para cuestionar su utilización

en amplificadores. En 1986 se propone una nueva estructura para Amplificador de

Bajo Ruido a 20 GHz en guía, utilizando ya tecnología f inline [L'ECUYER, 1980,

19891. La realización (ver figura (6.1)) consta de dos guías de onda rectangulares

paralelas entre sí, con una cara ancha común. Las guías están aisladas excepto por una

pequeña apertura en la cual se monta el transistor (se trata del chip NE 67300 de NEC).

La entrada y salida es en guía, con transición a finline unilateral descentrado. La

polarización del transistor se realiza mediante una combinación de CPW y microstrip

(con filtro de rechazo de RF incorporado), y está diseñada para ser transparente a RF

y proporcionar una buena adaptación (bajo módulo del coeficiente de reflexión) a bajas

frecuencias, en particular a 4-5 GHz, que es la región más crítica en cuanto a inestabilidad

potencial del transistor.
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FIGURA 6. 1 - ESTRUCTURA PROPUESTA PARA
AMPLIFICADOR EN FINLINE CON DOBLE GUIA

En 1988, J. Ruxton presenta una nueva estructura integrada finline/microstrip

para amplificadores [RUXTON, 1988,1989J. Se presenta un diseño 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

adaptación y polarización (realizadas en microstrip), que contienen transformadores de

cuarto de onda. El amplificador está totalmente realizado en microstrip y sólo se utiliza

la linea finline para facilitar la transición entre las guías de onda y la linea microstrip.

Dos guías de onda diferentes (entrada y salida, respectivamente) son necesarias, lo cual

complica algo la mecanización.
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En el apartado 6.1 se indicaban tres referencias sobre amplificadores monolíticos

en bandas Ka (26.5-40 GHz) y Q (33-50 GHz) [RIAZIAT, 1986, 1989; DOW, 1989J.

El interés de mencionarlos aquí estriba en que la mayoría de ellos están realizados

enteramente en guía 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 así 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 excitación de modos

de la guía de placas paralelas formada por esta metalización posterior y la correspondiente

a los planos de masa de la cara anterior. Ello sólo puede evitarse mediante una selección

cuidadosa de las dimensiones (espesor del substrato y/ó anchura de la tira y ranuras

de la linea CPW).

6.3 ESTRUCTURA EN PLANO E PARA UN AMPLIFICADOR FINLINE

La linea de transmisión finline (figura (6.2)) fue propuesta por P. J. Meier en

1974 como una alternativa a la linea microstrip a frecuencias de milimétricas IMEIER,

1974]. Sus características de propagación (impedancia característica y dispersión) han

sido objeto de estudio por métodos rigurosos [HOFMANN, 1977; KNORR, 1980;

SCHMIDT, 1980J (dominio espacial ó dominio espectral). También se han propuesto

expresiones cerradas, basadas en aproximaciones a los datos numéricos obtenidos

mediante los métodos rigurosos. Así, en [SHARMA, 1983] se presentan expresiones

para la frecuencia de corte, impedancia característica (definición tensión-corriente) y

constante dieléctrica equivalente del finline unilateral y bilateral, válidas en un margen

restringido de valores de los parámetros geométricos de la línea

( l / 1 6 < t o / b < 1/4, l /32<d/a<l /4 ,b /c t -0 .5) y de la constante dieléctrica del

substrato (er = 2.22,3).

Otras expresiones de análisis y síntesis pueden hallarse en JPRAMANICK, 1985;

IJIMW, 19861, válidas en un margen más amplio de valores

( l / 3 2 < u ; / 6 < l , l / 6 4 < d / a < l / 4 , 0 < t > / a < l . l <er<3.75). En ellas la impedancia

característica se calcula a partir de la definición potencia-tensión. También se ha

propuesto una expresión alternativa para la impedancia característica que evita la

controversia que puede suscitarse en su definición (potencia-tensión, tensión-corriente
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FIGURA 6.2 - ESTRUCTURAS FINLINE BÁSICAS

ó potencia corriente) [PRAMANICK, MTT, 1986]. Una aproximación diferente al

problema es la utilización del método de resonancia transversal [BHAT, 1987], propuesto

inicialmente por S. B. Cohn para el análisis de la línea 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 características de propagación de la estructura con precisiones típicas

del orden del 3 %, lo cual es suficiente para la mayoría de aplicaciones prácticas.
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FIGURA 6.3 - ESTRUCTURA FI N LINE GENERAL

Utilizando las expresiones proporcionadas por el método de resonancia transversal,

se han calculado los márgenes disponibles de impedancia característica para los valores

de >f (ver figura (6.2)) habituales (entre 0.1 y 0.35 mm). En la figura (6.4) se listan los

resultados más significativos para finline unilateral, utilizando substrato plástico tipo

CuClad 217 (/i = 0.254mm.er = 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

D para w = 0.1 mm y 168 D para w = 0.35 mm. Estos valores, relativamente altos,

disminuyen apreciablemente si la ranura se aproxima a la cara ancha de la guía (99.7

D y 137.6 n, respectivamente, para s = 0.5 mm).
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FIGURA 6.4 FINLINE UNILATERAL, s = 0, s = 0.5 mm.
IMPEDANCIA CARACTERISTIVA (Ohm).

CuCLAD 217. h = 0.254 mm

En la figura (6.5) se listan las impedancias características correspondientes al

finline acoplado modo par (ó guía coplanar, CPW; ver figura (6.2)). Los valores

corresponden a una sola de las ranuras. Debido a que las dos ranuras están en paralólo

para ese modo, la impedancia característica de la estructura es la mitad. Teniendo en

cuenta esta observación, puede apreciarse que en el centro de la banda (19.5 GHz) los

valores oscilan, para 2s = 0.5 mm, entre 147.8 n (w = 0.1 mm) y 211.6 D (w = 0.35

mm). Estos elevados valores disminuyen si la anchura del conductor central aumenta.

Así, para 2s = 2.5 mm, se obtienen 103.3 O (w = 0.1 mm) y 134.4 n (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

IHENNAWY, 1979; IEE, 1982; AEU, 1982; MÎT, 1982; SORRENTINO, 1984), pero
solamente se han desarrollado métodos aproximados para un margen muy limitado de

frecuencias y parámetros geométricos de la estructura. Así, por ejemplo, en [BURTON,

1984 J se presentan expresiones empíricas para los elementos del circuito equivalente

de dos tipos de stubs en serie (figura (6.7)), válidas para:
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Suponiendo que utilizamos el mismo substrato plástico CuClad 217, los márgenes

anteriores se transforman en:
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1-21-

1-21—: u-21

FIGURA 6.6 ~ DISCONTINUIDADES EN FINLINE

1.34mm < Z < 0.41mm

0.68mm <s<0.15mm

36.9C//Z < / < 24.1 G//2

Por lo tanto, la banda de frecuencias a la que son válidas las expresiones está por

encima de la banda de interés, aunque no excesivamente, y éstas podrían utilizarse

quizás como punto de partida.
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Hasta el momento hemos visto en este apartado algunas de las características de

la línea finline y sus discontinuidades, que son relevantes en la elección de una estructura

para amplificadores. Los principales inconvenientes son, como hemos visto, la elevada

impedancia característica de la estructura, necesaria para obtener líneas realizables

físicamente, y la ausencia de expresiones cerradas para los diferentes elementos

circuitales que modelan las discontinuidades. La principal dificultad práctica es la

conexión de los transistores con el resto del circuito, puesto que la línea finline admite

sin problemas dispositivos en paralelo, pero no en serie. Existe, además, 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

disposición conveniente si se utilizan las mismas conexiones del chip al resto del circuito

(es decir, los puentes de hilo de soldadura por termocompresión) como transiciones

entre el transistor y la linea finline (ó la coplanar). De esta manera se evita el tener

que pasar por transiciones adicionales a microstrip, y se facilita la realización de redes

de polarización y de estabilización, tal como se discute a continuación.

En la figura (6.8) se pueden observar dos posibilidades para el circuito de entrada

del amplificador. En ambas se distingue una red de adaptación (realizada mediante

triple stub ó mediante transformador en X/4), una red de preadaptación (realizada

mediante un tramo finline y un circuito abierto en finline), y una transición

finline-transistor por puente de hilo de soldadura por termocompresión. Se incluye,

además, un condensador de desacoplo. El circuito equivalente de la transición está

basado en el de la referencia [KNORR, 1974]. En el próximo apartado se discute este

punto con mayor detalle y se calculan los elementos que lo componen, así como el

efecto del circuito abierto finline. El circuito de preadaptación tiene por objeto sintonizar

la parte imaginaria de la admitancia de entrada del transistor [SOARES, 19881, para

así facilitar la adaptación 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 ó por guía (mediante una transición

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

problema práctico asociado con el tramo de línea finline totalmente descentrada de la

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

deben ser muy pequeñas si la anchura w de la ranura es pequeña (w está 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 DE
ENTRADA DEL AMPLIFICADOR

Con el fin de trabajar con finline centrado (ó con descentraje pequeño), se puede

pensar en curvar la sección final de la linea finline, de manera que la transición por

hilo de termocompresión y la red de preadaptación queden giradas 180o respecto a su

posición 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 transición por hilo de termocompresión entre el contacto de salida del transistor

y la linea CPW (finline acoblado modo par) de salida. El empleo de CPW obedece en

este caso a la necesidad de disponer de una estructura que propague un modo quasi-TEM

apto para la transición a conector coaxial, y que ofrezca compatibilidad mecánica con

éste. Para tener salida en guía, a través de transición finline-guía, 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 transición guía-finline de entrada.

- Una red de adaptación de entrada mediante stubs ó

transformadores X/4

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

de hilo de termocompresión.
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FIGURA 6.10 - DOS POSIBLES CONFIGURACIONES
PARA EL AMPLIFICADOR

- Una red de preadaptación de entrada realizada mediante tramo

finline y abierto finline.

- Una red de preadaptación de salida realizada mediante tramo

finline y abierto finline.

- Una transición finline-transistor chip (salida) por puente de

hilo de termocompresión.

- Una red de adaptación de salida mediante stubs ó

transformadores \/A.

- Una transición guía-finline de salida.

- Redes de polarización y redes estabilizadoras a la entrada y

a la salida realizadas mediante elementos concentrados (chips

capacitivos y resistivos).
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En la figura (6.11) se muestra el detalle de las conexiones de las redes de polarización

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

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

1989].

F.

Vdd

GURA 6.11 - REDES DE POLARIZACIÓN Y DE ESTABILIZACIÓN

En el siguiente apartado se analiza con detalle la transición por puente de hilo de

termocompresión, incluyendo el efecto del abierto finline, y se presenta el diseño de

una transición finline-CPW basada en esta técnica.
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6.4 DISEÑO DE UNA TRANSICIÓN FINLINE-CPW POR PUENTE DE HILO DE

TERMOCOMPRESION

En el apartado anterior se presentaban estructuras integradas en plano E para la

realización de amplificadores en la banda milimétrica. Todas ellas se basaban en una

clase de transición a fintine por medio de un puente de hilo de termocompresión (figuras

(6.8) a (6.11)). Un circuito equivalente general para la transición se encuentra en la

figura (6.1). Está basado en los circuitos equivalentes contenidos en la referencia

[KNORR, 1974] para transiciones a línea slot. Pueden distinguirse los siguientes

elementos. En primer lugar, un generador a la entrada cuya impedancia interna es igual

a la impedancia característica de la línea de transmisión de entrada (es decir, la línea

finline). A continuación, un transformador ideal que modela la relación n entre las

tensiones en la ranura y a lo largo del hilo y una inductancia que modela el efecto de

éste. Por último, una carga que simula el efecto del elemento al que se conecta el hilo

(transistor, chip resistivo ó capacitivo, línea de transmisión). En caso de que la línea

de entrada finline no sea de longitud infinita (ó no esté terminada), se debería añadir

el efecto de la misma como una reactancia en paralelo a la entrada. El punto clave en

el análisis y diseño de la transición es el cálculo preciso de los valores de los distintos

elementos. A continuación se examina con detalle el efecto del abierto finline y se

presenta el diseño global de la transición.

Z o finline
1 : n

Z carga

FIGURA 6.12 - CIRCUITO EQUIVALENTE DE LA TRANSICIÓN
POR PUENTE DE HILO DE TERMOCOMPRESION

En la figura (6.13) pueden observarse el circuito equivalente y los parámetros de

diseño de la transición. En primer lugar encontramos una transición de tipo exponencial
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de guía a finline centrado. A continuación está un tramo finline con w 0.3mm,

correspondiente a una impedancia característica Z0 - 160D (calculada a partir del mètodo

de resonancia transversal, |BHAT, 1987]).

Abierto finlint

1

FIGURA 6.13 - CIRCUITO EQUIVALENTE DE LA TRANSICIÓN
POR PUENTE DE HILO DE TERMOCOMPRESION

(incluyendo transiciones de guía a finline

La transición finline-CPW se efectúa mediante un puente de hilo de

termocompresión de longitud 1.6 mm que cruza la ranura en un tramo en que ésta

discurre en dirección transversal (es decir, curvada 90a con respecto al tramo finline).

El hilo se conecta, por su otro extremo, a la guía coplanar, terminada en circuito abierto..

Por su parte, la ranura está terminada en un abierto finline, según es habitual en las

transiciones slotline-microstrip ó slotlip«-coaxial, [SHIEK, 1974, 1976; SCHÜPPERT,

1986, 1988]. El radio del abierto es 0.75 mm, calculado de forma aproximada para

producir una reactancia inductiva en el plano AÁ' a la frecuencia central de la banda

(19.5 GHz).

La salida está constituida por una transición de guia coplanar a conector 2.4 mm.

La transición finline-CPW se modela, tal como se indicó anteriormente, mediante un

transformador ideal, y una inductancia. La capacidad C modela el efecto terminal de

la guía coplanar terminada en circuito abierto. Se ha estimado un valor muy pequeño,

del orden de 0.01 pF. Las ranuras de la guía coplanar (CPW) tienen una anchura de

0.1 mm, y el conductor central de 1.66 mm, lo cual corresponde a una impedancia

característica de 50 n para el modo par (calculada a partir del método de resonancia

transversal, 1BHAT, 1987]).
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FIGURA 6.14 - HILO SOBRE PLANO DE TIERRA

FIGURA 6.15 - SUBDIVISIÓN DE UN ABIERTO F INLINE EN TRAMOS

Para el cálculo aproximado de la inductancia del hilo de termocompresión, se ha

utilizado la siguiente fórmula, referenciada en [GUPTA, 1981J, para un hilo sobre un

plano de tierra (ver figura (6.14)):
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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 la ranura finline y el diámetro de la circunferencia (ver

figura (6.15)), según se sugiere en ISCHÜPPERT, 1986, 1988]. Las impedancias

características y constantes de propagación de cada uno de ellos corresponden, en una

primera aproximación, a las de finline descentrado de anchuras y situaciones (respecto

a la cara ancha de la guía) idénticos a los estudiados. En la figura (6.16) se representa

el coeficiente de reflexión a la entrada de la estructura calculado según este criterio

(referido a 50 D). No se han considerado pérdidas. Puede observarse que la impedancia

de entrada es ligeramente inductiva, tal como se pretendía.

El análisis y la optimización del circuito equivalente de la transición global (figura

(6.13)) se han realizado con el simulador lineal MDS de Hewlett-Packard, Se han

calculado los parámetros S referidos, a la entrada, a la impedancia característica de la

guía WR 42 (aproximadamente 440 n si utilizamos la definición potencia-tensión para

la' impedancia), y a la impedancia característica del conector coaxial 2.4 mm (50 fi) a

la salida. Se ha partido de unos valores iniciales de 0.5 nH para la inductancia del hilo

y 0.6 para la relación de transformación n. La impedancia característica y constante de

propagación del tramo finline transversal (girado 90a respecto a la dirección

longitudinal), se han calculado también mediante el método aproximado de resonancia

transversal considerando la dimensión b (cara estrecha de la guía) muy grande.
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FIGURA -6.16 - SIMULACIÓN DE UN ABIERTO F INLINE
Impedancia de entrada referida a 50 OHM.

Bajo esta hipótesis,, la impedancia característica resulta ser 134 D. En un primer

análisis se han despreciado los efectos de la capacidad de la CPW en abierto y de la

transición exponencial guía-finline, se ha substituido el tramo finline (terminado en el

abierto finline) por un dispositivo de una puerta con módulo del coeficiente de reflexión

unidad y fase variable, y se han considerado líneas de transmisión ideales, sin pérdidas.

Optimizando L,n,Ca (Ca es la capacidad equivalente presentada por el tramo finline

terminado en el abierto finline), se obtienen los resultados de la figura (6.17). Los

valores resultantes de la optimización son:

VI-23



capítulo VI - estructuras planares

Dataset=DATftSET Design=g;:

Œ
<S>
es

m

<S

en i
PO
-a

153

G3
co

•

Q
in

1

V

Mftru f

FRE
Mil

>*J
Q=19
=-43

^E
.56<

000E
Es^0£

\

x

I00E-s
m li
^S^

./

i '

•

•09

/
/

^xS'

\

^
-J 1

J5.80BE+09 FREQ 25.000E489
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F INLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Optimización sin incluir Taper ni pérdidas.
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FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Optimización sin incluir perdidas.

L = 0.l85nH

n = 0.68

Ca = 0.029pF

Partiendo de estos valores preliminares, se añade el efecto de la transición

exponencial guía-finline y se optimiza de nuevo, obteniéndose los resultados de la

figura (6.18). Los nuevos valores para los elementos variables en la optimización son:
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n-0.56

4>a = -7.1°

donde *aes la fase del coeficiente de reflexión (referido a 50 D) a la entrada del tramo

finline terminado en el abierto finline. El efecto de la transición exponnecial guía-finline

es, como cabía esperar y puede observarse en la figura, aumentar ligeramente el ancho

de banda. El siguiente paso en el diseño es substituir el dispositivo de una puerta que

simula el tramo finline terminado en el abierto finline por una cascada de líneas de

transmisión ideales cuyas impedancias y constantes de propagación han sido calculadas

tal como se comentó anteriormente, mediante el método de resonancia transversal para

finline, y optimizar las longitudes de los tramos 1'3, l'a para obtener la fase del coeficiente

de reflexión calculada anteriormente (-7. 12). Las longitudes resultantes son:

/3= 1.21mm

/3 - 1 .14mm

Manteniendo ahora 1'3 constante y permitiendo variación en I .n , Z3' (acotando sin

embargo, por motivos de realizabilidad, el límite inferior de L a 0.13 nH) y en la

longitud de la transición exponecial guía-finline (con longitud inicial de L, - 28.5mm),

se efectúa una nueva optimización, cuyos resultados pueden observarse en la figura

(6.19). Los nuevos valores obtenidos son:
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FIGURA 6.19 - SIMULACIÓN DE UNA TRANSICIÓN DE
F INLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Optimizaciôn incluyendo el efecto del abierto /inline.

L = O.Ì3nH

n = 0.56

l'à = 1.10mm

¿. = 26.9mm

que son prácticamente iguales a los valores de partida. La inclusión del tramo finline

acabado en el abierto tiene como efecto más notable el sintonizar las características en

reflexión y transmisión de la transición.
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FIGURA 6.20 - SIMULACIÓN DE UNA 'iRANSICION DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Lineas fintine y CPW del simulador MDS.

A continuación se ha investigado el efecto de las pérdidas en el comportamiento

de la transición. Para ello se han utilizado los modelos para finline y CPW de que

dispone el simulador lineal MDS (ver figura (6.20)). Partiendo de los valores iniciales

obtenidos en la última optimización para el caso sin pérdidas, se ha realizado una nueva

optimización permitiendo variación en los parámetros L,n,l'i,L„ Los resultados se

recogen en la figura (6.21). Los nuevos valores obtenidos para los parámetros de diseño

son:
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1 = 0. \3nH

n = 0.59

l'y = 1.10mm

I.- 23.6mm
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FIGURA 6.21 - SIMULACIÓN DE UNA TRANSICIÓN DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Optimizacion incluyendo el efecto del abierto /inline
y pérdidas (lineas /inline y CPW del simulador MDS)

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

además una sensible igualdad en la forma de las características, respecto al caso sin
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pérdidas (figura (6.19)). Asimismo, las pérdidas de retorno aumentan muy ligeramente

(-23 dB en los extremos de la banda), y las de inserción empeoran hasta -0.45 dB. Estos

valores pueden considerarse un excelente punto de partida para el diseño práctico.
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FIGURA 6.22 - SIMULACIÓN DE UNA TRANSICIÓN DE
F INLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRES ION.

Sensibilidad al valor de L.

En esta fase de simulación se ha realizado, por ùltimo, un estudio de sensibilidad

de las características de la transición (pérdidas de inserción y de retorno) respecto de.

los diversos parámetros de diseño. En la figura (6.22) se muestra la variación de la

característica 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 parámetro, aunque

también se ha comprobado que este efecto puede compensarse fácilmente variando

ligeramente la longitud la.
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FIGURA 6.23 - SIMULACIÓN DE UNA TRANSICIÓN DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Sensibilidad al valor de n.

También es muy sensible a las variaciones de la relación de transformación, «

(ver figura (6.23); n oscila entre 0.55 y 0.63). La compensación es, en este caso, más

difícil, y sólamente se consigue (por aumento de I, /a') cuando n se sitúa en la franja

alta de valores (> 0.62). La sensibilidad respecto a ¿3 es también muy elevada (ver en
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figura (6.24) el comportamiento para variaciones del ordern de 0.3 mm). La principal

compensación es, en este caso, la inductancia del hilo. El diseño, en cambio, es muy

poco sensible con las variaciones de longitud de la transición exponencial guía-finline.
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FIGURA 6.24 - SIMULACIÓN DE UNA TRANSICIÓN DE
FINLINE A CPW POR HILO DE TERMOCOMPRESION.

Sensibilidad a la longitud L3"

6.5 RESULTADOS EXPERIMENTALES

Con el fin de verificar experiméntaseme el funcionamiento de la transición

finline-CPW por medio de hilo de termocompresión se diseñó un prototipo para el

margen 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 está dividida en

dos mitades, tal como es habitual en montajes finline, que soportan y aprisionan el

circuito por medio de la acción de varios tornillos de presión.

FIGURA 6.25 - TRANSICIÓN 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 eligió la consistente en

permitir que la metalización del circuito impreso sobresalga una distancia X / 4 a partir

de la cara ancha de la guía, siendo \ la longitud de onda en el substrato. Otra solución

consiste en encajar el circuito en unos rebajes practicados en la caja, de manera que

sobresalga una distancia lo más pequeña posible desde la guía.
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FIGURA 6.26 TRANSICIÓN DE FINLINE A CPW.
PROTOTIPO EXPERIMENTAL ENSAMBLADO Y

DETALLE DEL MONTAJE DEL CIRCUITO

La desventaja de este ú l t imo método es la criticidad de los contactos entre el

circuito y los rebajes. En efecto, s¡, debido a desajustes dimensionales, la presión sobre

el c i rcu i to no es la conveniente, el comportamiento eléctrico de la estructura se degrada
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fuertemente, debido a la aparición 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 creación de un cortocircuito virtual en la línea de contacto de las dos

mitades (a lo largo de las caras anchas de la guía) con el circuito impreso. Ello,

naturalmente, sólo ocurre a la frecuencia para la que la distancia que sobresale el circuito

impreso es

FIGURA 6.27 TRANSICIÓN DE F INLINE A CPW.
DETALLE DEL MONTAJE DE LOS HILOS
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Para la realización práctica se eligió un substrato plástico tipo Cuclad de constante

dieléctrica 2.17 y espesor 0.254 mm. Teniendo en cuenta que se trata de un substrato

blando, se optó por prolongar la distancia a la que el circuito sobresale de las caras

anchas de la guía hasta 3X./4, con el fin de reducir en lo posible la presión mecánica

sobre éste, y evitar así la posible desoldadura de los hilos de termocompresión que

efectúan la transición, debido a tensiones o pequeñas deformaciones del substrato. La

longitud elegida garantiza (al menos teóricamente) el cortocircuito virtual en la línea

de contacto de las dos mitades, pero es de esperar que empeore (disminuya) el ancho

de banda.

FIGURA 6.28 TRANSICIÓN DE F INLINE A CPW.
DETALLE DE LA SOLDADURA DEL pin DEL CONECTOR
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El diseño mecánico (figura (6.26)) es versátil, pues permite la inserción y medida

de diversas estructuras circuitales. Básicamente, puede alojar circuitos con entrada y

salida en guía (que incluirán algún tipo de transición de guía a finline por taper), o

bien circuitos con entrada por guía y salida por conector (microstrip, ó 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 conector. En nuestro caso se escogió un

conector de 2.4 mm tipo OS-50, por sus buenas prestaciones, en cuanto a pérdidas de

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

La transición guía-finline escogida es del tipo taper exponencial, por sus algo

mejores características de pérdidas de retorno en comparación con las de otros perfiles

de impedancia. Las longitudes y anchuras de las diferentes líneas de transmisión (taper

finline, tramo finline, abierto finline, línea 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 inserción. En la

figura (6.27) se muestran las pérdidas de retorno medidas sin ningún tipo de ajuste de

la transición. Se observa que la forma de la curva es muy similar a la que predicen las

simulaciones (compárese por ejemplo con la figura (6.21)), aunque el ancho de banda

conseguido es mucho menor.
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RA 6.29 - TRANSICIÓN DE F INLINE 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 simulación

el ancho es del orden de 4 GHz, centrado en 19.5 GHz. Si se ajustan experimentalmente
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FIGURA 6.30 - TRANSICIÓN DE F INLINE A CPW.
PERDIDAS DE RETORNO A LA ENTRADA

DE GUIA, CON AJUSTE

las dimensiones del abierto finline, se consigue trasladar la zona de adaptación al centro

de la banda (20 GHz), aunque el ancho de banda se mantiene en valores similares. Las

pérdidas de inserción (figura (6.28)) son del orden de -3 dB, con valores extremos de

-2 y -7 dB.

En conclusión, los resultados obtenidos pueden interpretarse como un buen punto

de partida para el estudio más exhaustivo de este tipo de transiciones. El reducido

ancho de banda obtenido está de acuerdo con dos hechos apuntados anteriormente. En

primer lugar, la elevada sensibilidad de las características de la transición con los valores

de los elementos circuitales. En segundo lugar, la limitación adicional del ancho, debido
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FIGURA 6.31 - TRANSICIÓN DE F INLINE A CPW.
Perdidas de Inserción.

a la utilización de un tramo de longitud 3\/4 en la región de contacto entre el circuito

y la caja. Por lo que respecta a las pérdidas de inserción y de retorno, no cabe duda

que son susceptibles de de mejora mediante una mejor adaptación dimensional entre

el ancho del conductor central de la línea CPW (1.66 mm) y el ancho del "pin" del

conector 2.4 mm (0.3 mm), puesto que, aún teniendo la misma impedancia característica

teórica, se ha comprobado (para microstrip) la importancia de introducir el mínimo

salto dimensional posible en las transiciones a conector coaxial.
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CONCLUSIONES

Esta Tesis se ha orientado a la caracterización de transistores de microondas y

ondas milimétricas. Para ello se ha estudiado la medida de Factor de Ruido de cuadripolos

lineales, la de Parámetros de Ruido, las técnicas de calibración de Analizadores de

Redes (en especial la TRL) y la medida de Parámetros S. Se ha puesto énfasis especial

en los errores cometidos en las medidas de Factor de Ruido y de Parámetros S,

proponiéndose nuevas formulaciones. Se ha construido un sistema de medida de

Parámetros 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 Parámetros S mediante técnica de calibración TRL y obtenido resultados

experimentales hasta 40 GHz. También se ha realizado un estudio de estructuras de

plano E para amplificadores totalmente integrados en guía, y medido un prototipo de

transición finline-CPW mediante puente de hilo.

Respecto a la medida de Factor de Ruido de cuadripolos lineales, se ha obtenido

una nueva formulación de los errores cometidos en sistemas de medida que utilicen el

factor Y (Capítulo I). Para ello se definió la medida en condiciones ideales y en

condiciones reales, incluyendo las diversas causas de error. Así pudo verse la manera

en que éstas influyen en el cálculo de los límites de error, ya sea en medidas corregidas

como no corregidas por el medidor. Las expresiones obtenidas muestran que las

principales causas de error son la incertidumbre en el conocimiento 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 relación entre los

coeficientes de desadaptación para los estados frío y caliente de la fuente de ruido.

Éstas no son tenidas en cuenta por el medidor (en EU software interno), y por ello añade

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 hipótesis, 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 utilización 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 pequeñas. Estas condiciones pueden

ser difíciles de cumplir a frecuencias de milimétricas. Utilizando la formulación, 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 último, también se vio gráficamente el efecto de

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

Respecto a la medida de Parámetros de Ruido de transistores de microondas

(CApítulo II) se ha propuesto una formulación alternativa para la medida del Factor

de Ruido, que se basa en las medidas no corregidas por el medidor. 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 utilización, por parte del medidor, de

términos incorrectos en sus cálculos internos. En base a esta formulación se ha construido

una cadena de medida de Parámetros 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

utilización en la banda de frecuencias milimétrica resulte en una mayor precisión,

puesto que la formulación exige la caracterización 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 extracción de los Parámetros de Ruido, debidos a los errores en las

medidas de Factor de Ruido y de Impedancia de Fuente para un número redundante

de puntos (superior a 4), necesarias en el método utilizado, basado en la minimización

de una función de error. En este sentido, se han efectuado simulaciones numéricas para

estudiar el comportamiento del error de extracción en función del número de medidas.

Los resultados indican que los parámetros Fmín y *op( son los más insensibles al error

de entrada (error de medida) y para los éste es más claramente decreciente con el

número de medidas. Los parámetros /?„ y |rop,| requieren una radio mínimo de la nube

de puntos (impedancias de fuente) para mostrar un claro comportamiento decreciente

con el número de medidas. Hay claros indicios de dependencia de los resultados con

la distribución 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 dispersión de características y las posibles diferencias en las condiciones

de medida con respecto a las del fabricante, la comprobación de la precisión de las

medidas sólo puede realizarse de una manera clara a partir de medidas efectuadas sobre

un amplificador diseñado en base a los datos obtenidos o mediante modelos circuitales.
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En los Capítulos III y IV se ha tratado el tema de 'la calibración TRL

(Thru-Reflect-Line) de Analizadores Automáticos de Redes, con énfasis muy especial

en el estudio de los errores sistemáticos que subsisten después de la calibración (errores

residuales). También se ha formulado el efecto de dichos errores sobre la medida de

los parámetros S de transistores de microondas. Se ha visto que los errores residuales

pueden deberse a dos causas independientes, la incertidumbre en el conocimiento de

los patrones de calibración y la falta de repetibilidad de las transiciones coaxial a

microstrip. Como resultado.se vio que existen dos parámetros de error (Ax /e, , , -Ay /e22

que se extraen sin error en una aproximación de primer orden. Los errores relativos

en la determinación de los Source Match dependen de las diferencias relativas entre

los Reflects y entre las impedancias características de los patrones de calibración.

También dependen de las repetibilidades de ambas transiciones simultáneamente, siendo

la repetibilidad asociada al Source Match el factor predominante. Las mismas

consideraciones pueden aplicarse al error en la determinación de los coeficientes de

tracking. La principal contribución a los errores en la medida de los parámetros S en

reflexión es el error residual en la extracción del Source Match de la puerta

correspondiente al parámetro medido. Para los parámetros en transmisión, los errores

residuales en la determinación del Source Match y de los parámetros de Tracking

contribuyen aproximadamente en la misma proporción al error de medida.

En el Capítulo V se han presentado los diseños de dos dispositivos de medida

(Test Fixtures) en microstrip para calibración TRL, en las bandas 3-22 GHz y 1-40

GHz, respectivamente. Los criterios de diseño fueron una buena repetibilidad de las

transiciones y pequeños efectos parásitos de la transición coaxial-microstrip. Para ello

se obtó por la solución de transiciones movibles, en las que los contactos del pin del

conector con la pista microstrip se efectúan por presión mecánica, sin ningún tipo de

soldadura. El contacto de masa es por presión vertical (3-22) o por presión horizontal

(1-40). Esta técnica ha demostrado ser la más. conveniente desde el punto de vista de

repetibilidad. En el Test Fixture de 1 a 40 GHz se cuidó especialmente el diseño

mecánico con el fin de conseguir una elevada precisión. Los resultados obtenidos

muestran características regulares en frecuencia (en módulo y fase) y valores muy

•parecidos a los del fabricante (hasta la frecuencia máxima en que éste los especifica,

normalmente 22 GHz). Aunque, a semejanza de la medida de Parámetros de Ruido, la

verificación de la precisión de las medidas de Parámetros S sólo puede realizarse a
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través de diseños de amplificadores o modelos circuitales, es indudable que ambos Test

Fixures cumplen en todo el margen de frecuencias de diseño los requerimientos de

precisión exigibles a las medidas de parámetros S hasta 40 GHz, donde un pequeño

error (por ejemplo en fase) puede conducir a diseños incorrectos de las redes de

adaptación y polarización de los amplificadores. La buena repetibilidad de las

• transiciones coaxial-microstrip ha demostrado ser el factor clave en la obtención de

unos buenos resultados en la medida de parámetros S, porque influye de manera decisiva

en la calibración TRL. Se ha presentado un método teórico aproximado para la medida

de la repetibilidad, que ha sido aplicado en la práctica. Se obtuvieron valores en general

mejores de -35 dB, que hemos considerado una cota razonable para garantizar unas

medidas precisas.

En el Capítulo VI se han estudiado estructuras planares aptas para el diseño de

amplificadores de banda milimétrica totalmente integrados en el plano E de una guía

de onda rectangular. En particular, después de un estudio de alternativas, se ha propuesto

una transición de finline unilateral a Online acoplado modo par (guía coplanar ó CPW)

mediante un puente de hilo (por ejemplo, hilo de soldadura por termocompresión). Se

ha realizado una simulación del comportamiento de la transición a 20 GHz, estudiándose

en particular el "abierto" finline y el comportamiento del puente de hilo. Como resultado,

se han obtenido unas buenas características de pérdidas de inserción y de retorno para

un ancho de banda relativo del 15 %, después de optimizar los parámetros de diseño.

Partiendo de estos datos, se ha construido un prototipo. Los resultados experimentales

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

Pueden enumerarse, por último, algunas líneas futuras de investigación, derivadas

de los trabajos presentados en esta Tesis. Con respecto a la medida de Parámetros de

Ruido, sería conveniente utilizar la formulación propuesta, en medidas experimentales

a frecuencias de banda milimétrica, con el fin de comparar con los métodos más

tradicionales de medida. Debe también estudiarse la influencia de la distribución de

puntos de medida en la extracción de los Parámetros para llegar, en su caso, a una

distribución óptima. Respecto a la medida de Parámetros S, convendría utilizar los datos

experimentales con vistas a obtener modelos circuitales lineales y no lineales precisos.

El Test Fixture de 1 a 40 GHz podría mejorarse, principalmente desde el punto de

vista de facilidad de utilización. También sería conveniente realizar medidas de la
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dispersión en el montaje de los hilos de termocompresión en los chips, y comparar los

resultados experimentales obtenidos para substratos diferentes. Existe también un trabajo

teórico de profundización en la interacción del hardware de medida con la técnica de

calibración TRL, a partir de la descripción propuesta. Respecto a las estructuras planares

en guía, debe continuarse el estudio con la medida precisa, mediante técnica TRL, de

los diferentes elementos que componen la transición, y la realización de un primer

prototipo de amplificador.
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