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INTRODUCCION

El rdpido crecimiento de las telecomunicaciones a frecuencias de microondas y
cohsiguiente ocupacién y progresiva saturacion del espectro electromagnético, ha
provocado el desplazamiento de los diversos canales a zonas cada vez mds elevadas en
frecuencia. En la actualidad, las previsiones futuras de asignacién para los diferentes

sevicios contemplan frecuencias de trabajo de hasta 300 GHz.

Desde el punto de vista tecnolégico, en los tltimos afios se han venido dedicando
grandes esfu’erzos al desarrollo de dispositivos activos capaces de producir ganancias
apreciables con bajos factores de ruido en la banda milimétrica (30 GHz - 300 .GHz);
Asi, los transistores de efecto de campo que utilizan electrones de alta movilidad (HEMT
6 TEGFET) fueron desarrollados en un pasado reciente, y de manera independiente,
por diferentes firmas [DELAGEBEAUDEUF, 1982; ABE, 1982], con este objetivo,
ademas de sus importantes aplicaciones en logica de alta velocidad. Como consecuencia,
en la actualidad estan disponibles comercialmente transistores con factor de ruido de
1.2 dB y ganancia asociada de 9.5 dB, a 20 GHz (2.8 dB y 8 dB, respectivamente, a
30 GHz) [TOSHIBA, 1986].

Todo lo anterior ha permitido el desarrollo de amplificadores de estado sélido,
de bajo ruido y ganancia relativamente elevada hasta frecuencias de 70 GHz [SHOLLEY,
1986]. Hasta el momento, y salvo contadas excepciones [L’ECUYER, 1986, 1989, en
Referencias del Capitulo VI], el medio de transmisiéon empleado ha sido la linea
microstrip (encapsulada), con algin tipo.de transicién (directa o indirecta) a guia
rectangular a la entrada y a la salida. Otras estructuras planares tales como f inline en
sus diversas variantes, slotline y guia coplanar (CPW), no han sido ain exploradas como
soporte potencial de los elementos activos con sus diferentes redes de adaptacién y de

polarizacion.

_ Conforme la frecuencia de trabajo ha ido aumentando, ha sido necesario un
conocimiento mads preciso de las caracteristicas eléctricas de los transistores, en particular
sus pardmetros S y sus pardmetros de ruido con el fin de poder acometer el disefio de
los amplificadores con ﬁna adecuada confianza en sus caracteristicas finales.En este
aspecto son de gran ayudei‘ las modernas herramientas software de disefio y optimizacién

de circuitos de microondas [HEWLETT PACKARD, 1987; EESOF, 1988].
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La medida de parametros S de transistores en pequefa sefial es una técnica bien
conocida, ya se aplique a dispositivos encapsﬁlados (mediante el uso de "test fixtures"
{ROSS, 1987; COOKE,1987, en Referencias del Capitulo V]), 6 bien a dispositivos sin
encapsular (chip), utilizando test fixtures 6 directamente en "wafer" [CASCADE, abril
1988, en Referencias del Capitule V]. La utilizacion de analizadores de redes con
correccién automatica de errores sistemiticos de medida (por calibracion previa) ha
facilitado enormemente esta labor [HEWLETT PACKARD, 1981, en Referencias
Capitulos III y IV], y ha aumentado considerablemente la precisién de las medidas.
Técnicas de calibraciéon tales como "open-short-load" (OSL) y sus variantes son'
ampliamente utilizadas. Nuevas técnicas, tales como "thru-reflect-line" (TRL) [ENGEN,
1979, en Referencias Capitulos III y 1V], estdn menos extendidas, principalmente por
la carencia del software adecuado, aunque el advenimiento de los analizadores de redes
totalmente automatizados ha permitido solucionar este ultimo incoveniente [WILTRON,
1988; HEWLETT PACKARD, 1988, en Referencias Capitulos IIT y IV]. La técnica
TRL ofrece indudables ventajas en medidas de parémetroé S utilizando test fixtures
en microstrip u otro tipo de linea planar, debido a la sencillez y menor criticidad de
los estindares de calibracién utilizados. Sin embargo, en general todavia no hay
disponibles medidas directas de parametros S a frecuencias superiores a 26,5 GHz,
utilizando ésta u otras técnicas. Una énica excepcion, con parametros al parecer medidos

hasta 40 GHz, puede encontrarse en la referencia {OKI, 1988].

Desde que en 1960 el subcomité de ruido del IRE propuso el primer método de
determinacion de los. 4 pardmetros de ruido (Fmin, Rn, opt) de cuadripolos lineales
[IRE, '1960, en Referencias del Capitulo II], las técnicas de obtencién han evolucionado
~ hacia métodos més comodos y exactos basados en la minimizacién de una funcién de
error cuadrética construida a partir-medidas del factor de ruido del dispositivo (transistor,
en nuestro caso) para un numero redundante (superior a 4) de coeficientes de reflexién
de generador [MITAMA, 1979, en Referencias del Capitulo II]. Recientemente han
aparecido los primeros sistemas comerciales en forma de estaciones de trabajo (dotadas
del software adecuado) basadas en medidores de factor de ruido preexistentes [ATN,
1988, en Referencias del Capitulo IT]. Un problema importante es la precisién obtenible
en las medidas de factor de ruido con dichos medidores, que normalmente utilizan el
método del factor "Y" y fuentes de ruido de estado solido conmutadas. Este hecfxo es

critico cuando los factores de ruido a medir son pequeiios (alrededor de 1 dB). En este

i-2
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sentido es muy importante el disponer, por una parte, de una formulacion general de
los errores cometidos en funcién de las cantidades medidas, y, por otra, de un método
de extraccién de pardametros de ruido que evite algunos de los errores sistemdticos de
las medidas. Estos dos itimos aspectos no han sido contemplados con anterioridad en

la bibliografia.

Lé presenté tesis doctoral pretende estudiar algunos factores que intervienen en
el diserio de los amplificadores de estado s6lido de bajo ruido en banda de frecuencias
milimétricas. Especificamente, se tratan los problemas derivados de las medidas de

- pardmetros S y parametros de ruido de transistores GaAs FET y HEMT, desde un punto
de vista teérico y experimental. En este sentido, en la parte experimental se propone,
por una parte, un método de extraccion de parimetros de ruido que evite algunos de
los errores sistematicos de medida, y por otra se disefian "test fixtures” especificos para
la medida por calibracion TRL de parametros S hasta 40 GHz. En la parte tedrica se
desarrolla el probléma de los errores de medida en ambos casos. Estos temas constituyen
el grueso de la Tesis (capitulos I al V). Por ultimo, se aborda con algin detalle el
problema del estudio de las lineas de transmisién planares en guia rectangular (finline,

slotline y guia coplanar) como soporte de la estructura dei amplificador (capitulo VI).
Se ha estructurado el trabajo en los siguientes capitulos:

1 - Estudio de errores en la de medida de factor de ruido de
cuadripolos lineales.

2 - Medida de los parametros de ruido de transistorgs de
microondas. )

3 - Técnicas de calibraciéon de Analizadores de Redes.

4 - Errores residuales de calibracién y errores de medida utilizando
TRL

5 - Medida de los pardmetros S de transistores de microondas.

6 - Estructuras planares en guia rectangular para amplificadores -

de banda milimétrica.

Cuando se acomete el disefio de un amplificador de bajo ruido, resulta de
importancia capital el poder disponer de datos precisos sobre los parimetros S y de

ruido de los transistores utilizados, en las condiciones de polarizacion escogidas, y para
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las diferentes frecuencias de interés (entendiendo como tales, ademis de las de trabajo,
todas las susceptibles de sostener algin tipo de oscilacion). Los fabricantes suministran
datos medidos, referidos a la media de un gran numero de muestras, en general hasta
frecuencias de 18 - 22 GHz. Por encima de 22 GHz se acostumbran a utilizar modelos
circuitales para el traﬂsistor (incluyendo efectos parasitos debidos al encapsulado, 6 a
los hilos de conexién en el caso de transistores "chip"). Estos modelos son en ocasiones
poco precisos porque estin basados en medidas a frecuencias mds bajas y, por tanto,
constituyen una extrapolacién, a 1a banda de interés, del comportamiento del dispositivo
en bandas inferiores de frecuencia. Sin embargo, aun con estas limitaciones, es posible
obtener disefios que se aju#tan bastante bien a las caracteristicas teéricas deseadas

[SHOLLEY, 1986].

Las ventajés de poder disponer de sistemas de medida que hagan posible la

caracterizaciéon del transistor, en parimetros S y de ruido son:

- Se obtienen pardmetros del transistor individual, a diferencia
de los del fabricante (valores medios).

- Pueden fijarse a voluntad las condiciones de polarizacién.

- Pueden obtenerse medidas en banda Ka (26,5 - 40 GHz) con

. tal de que se disponga del hardware y software adecuados.

- Pueden realizarse las medidas en las mismas condiciones de
montaje que tendrad el transistor en el amplificador. Como tales
se entienden lineas de transmision (microstrip, finline), substratos,
dimensiones mecdnicas internas de la caja, e incluso, para
transistores chip, longitudes de los hilos de soldadura por

termocompresion.

En este contexto se ha desarrollado, por una parte, un sistema de medida de
pardmetros de ruido (Capitulos I y II), y, por otra, el hardware adecuado para la medida
de parimetros S de transistores chip hasta 40 GHz (Capitulo III, IV y V). Por lo que

respecta al primero, contempla los siguientes aspectos:

12 - Identificacién y cuantificacién de los errores en las medidas
de factor de ruido, necesarias para la obtencién de los pardmetros.

2% - Propuesta de un método de medida de factor de ruido que
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evite algunos de los errores sistemdticos. Se incluye aqui el
desarrollo de una formulacion para el cilculo del factor de ruido

de dispositivos a partir de los valores sin corregir indicados por -
el medidor.

32 - Eleccién de métodos de optimizacion adecuados para, a partir

de la funcién de error construida, extraer los 4 parametros de

ruido.

42 - Disefio del hardware de medida adecuado para transistores

a 2 'GHz, con especial énfasis en el estudio de las precisiones

necesarias en las medidas.

El soporte en instrumental estd constituido por un medidor de ruido de
Hewlett-Packard tipo HP 8970B, controlable por ordenador externo HP 217, y que
ﬁ‘t@za fuentes de ruido externas de estado s6lido que cubren, en varios pasos, el margen

de frecuencias 10 MHz - 40 GHz

En cuanto a la medida de parimetros S, se ha desarrollado el trabajo segun el

siguiente guion:

12 - Estudio teérico de la técnica de calibracién TRL, incluyendo
errores residuales.

22 - Estudio de los criterios de eleccién y posibles configuraciones
de "test fixtures” para medida de parametros S de transistores sin
encapsular (chip) entre 1 y 40 CHz.

32 - Diseiio de un "test fixture” en linea microstrip, que utilice
calibracién TRL, para el margen de frecuencias 3-22 GHz. Se
incluye aqui el estudio y disefio de los patrones (estandards), Thru,
Reflect y Line necesarios.

42 - Disefio de un "test fixture" en linea microstrip, que utilice
calibracion TRL, para el margen de frecuencias 1-40 GHz. Se
incluye aqui el estudig y disefio de los patrones Thru, Reflect y
Line necesarios. '

52 - En los puntos 22 y 32 anteriores, estudio de repetibilidad de
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las medidas y de las conexiones. Discusion de los resultados y
comparacién con los datos (si los hay) 'y modelos suministrados

por el fabricante.

El soporte instrumental es un analizador automadtico de redes HP 8510 B que
utiliza el test set HP 8516 A. Este cubre el margen de frecuencias de 45 MHz a 40
GHz mediante conectores de 2,4 mm en sus test ports. Incdrpora el software adecuado
de calibraciéon (OSL y TRL) y correccion en tiempo real de los errores sistematicos de
medida. También puede efectuar medidas en el dominio del tiempo, que puede ser de
utilidad para aislar partes del circuito medio y efectuar medidas de repetibilidad. El

analizador puede controlarse, asimismo, mediante el ordenador externo HP 217,

. Los siguientes transistores han estado también disponibles para su caracterizacién:

FSX02X, FSX03X de Fujitsu, JS8901-AS (HEMT), JS8830-AS y JS8864~AS de Toshiba.

Las conexiones de los transistores chip a los diversos circuitos se realizan mediante
puentes de hilo de oro (didmetro entre 12 a 18 micras) soldados por técnica de

termocompresion, para lo cual se dispone de la maquina de soldadura adecuada.

Mencidn especial merece el taller mecdnico, especializado en la realizacién de
prototipos (amplificadores, mezcladores, cajas de medida de tamano normalizado 6

especiales) para frecuencias milimétricas.

Por lo que respecta a las estructuras planares en guia rectangular (Capitulo VI),
se realiza un estudio de alternativas y-se diseiia un primer prototipo de transicion finline
- guia coplanar (CPW) por medio de un puente por hilo de termocompresion. Este tipo
de transicién tiene una clara aplicacién al diseiio de amplificadores de bajo ruido en
guia (sin ningun tipo de transicién a microstrip). El capitulo se ha estructurado en en

los siguientes puntos:

12 - Estudio comparativo de las diferentes lineas de transmision
planares usadas comunmente entre 20 y 40 GHz.

32 - Estudio de las posibles estructuras de amplificacién integradas
en una estructura planar en guia rectangular.

42 - Estudio y disefio de una transicién finline - coplanar por

puente de hilo de termocompresion.
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Las principales 'ventajas de los amplificadores integrados en guia, sin ningin tipo
de transicion a microstrip, son la integrabilidad ei) los distintos tipos de circuitos de
plano E, tales como mezcladores y filtros, y una mayor ganancia y menor factor de
ruido debido a las bajas pérdidas de la linea finline y a la ausencia de transiciones

guia- microstrip.

Finaliza la Tesis con unas conclusiones y posibles lineas futuras de investigacién.






CAPITULO 1 ESTUDIO DE ERRORES EN LA MEDIDA DE FACTOR DE
RUIDO DE CUADRIPOLOS LINEALES

1.1 INTRODUCCION

El anilisis de los errores cometidos en medidas de Factor de Ruido (Temperatura
de Ruido) ha sido objeto de considerable estudio en la literatura, con particular incidencia
en frecuencias de microondas. Durante los afios 60 estuvo muy ligado a la medida de
la temperatura de antena en recepcion de seiales débiles de Radioastronomia [BRADY,
1964], y también a la calibracion de estandards de medida (fuentes de ruido a temperatura
equivalente fija) [WELLS, 1964; MILLER, 1964]. Debido a que era habitual la utilizacion
de dos fuentes de ruido diferentes, una para cada una de las temperaturas de medida
(denominadas, respectivamente, alta y baja, en alusion a su notable diferencia), el
coeficiente de reflexién de fuente en cada caso no tenia por qué coincidir. Esta
circunstancia origina uno de los errores mds significativos en la medida, 6 error por
desadaptacion. No es extraiio, por tanto, que se haya dedicado un mayor esfuerzo al
estudio de este tipo de errores [OTOSHI, 1968; MAMOLA, 1975; STRID, M.S.N,,
1981; KHUN, 1984].

Con la aparicién de las fuentes de ruido de estado sélido conmutables
electr6nicamente, y consiguiente mayor igualdad de los coeficientes de reflexion de
fuente para cada estado, ha sido posible la aparicién de sistemas comerciales, controlados
por microprocesador, capaces de proporcionar unas cotas de error aceptables en lés
medidas JHEWLETT-PACKARD, HP 8970B, 1986]. Estos sistemas estin provistos,
ademds, de una calibracion precisa del ENR (o Excess Noise Ratio;, ver definicion en
el apéndice 1-1) en funcién de la frecuencia y de una correccion del efecto de la
segunda etapa, mediante el denominado proceso de calibracion, todo lo cual redunda

en una mejora substancial de la precision.

Sin embérgo, aun en los mas modernos sistemas de medida, dotados de las mejoras
citadas, subsisten algunas de las causas de error, que proc_iuceil incertidumbre de medida.
Esta es especialmente significativa cuanto menor es el factor de ruido 6 mayor es el
moédulo del coeficiente de reflexiéon del dispositivo a medir. Actualmente no son
infrecuentes, en Amplificadores de Bajo Ruido (6 ABR’s) de microondas, factores del

orden de 1 dB ¢ inferiores a frecuencias de hasta 5 - 8 GHz, y de 2 - 3 dB a frecuencias
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de hasta 35 GHz [9]. Dado que las precisiones obtenibles con sistemas comerciales se
sitdan, sin téner en cuenta errores por desadaptaciones, sobre 0.15 dB (valor cuadratico
medio), se justifica la necesidad de ahondar en el estudio de las causas de error y en
obtener una formulacién de éste en unos términos utiles para el cdlculo de sus cotas
esperables. Si las causé.s son conocidas y cuantificables, puede intentarse optimizar el

sistema de medida.para disminuir sus efectos.

Otra aplicacién del estudio de errores podemos encontrarla en la medida de
parémetros de ruido de transistores de microondas, que es objeto de estudio en el
segundo capitulo. En efecto, la extraccion de éstos se efectia normalmente a partir de
la medida del factor de ruido del dispositivo (transistor en nuestro caso) para un nimero
redundante (superior a 4) de coeficientes de reflexion de entrada. Ello comporta la
necesidad de extremar la precision de las medidas, tanto de factor de ruido, como de
coefientes de reflexién. Pueden citarse numerosas referencias en las que se describen
sistemas de medida que tienen en cuenta los las posibles causas de error con el fin de,
utilizando un software adecuado, aumentar la precisén en la extraccién

[POPIESZALSKI, 1986; CALANDRA, 1984; MARTINES, 1985].

En este capitulo se desarrolla una formulacién que permite la identificacién y
cuantificacion de las diversas fuentes de error en sistemas de medida de factor de ruido
y ganancia que se basen en la-utilizaci()n del factor Y (ver definicién apéndice I-1).
La teoria presentada estd basada en unas expresiones que relacionan los factores de
ruido y ganancias medidos con los parimetros del sistema en una situacién real de
medida [PRADELL, EuMC, 1988]. Supone, en realidad, una generalizacién de la
contenida en [STRID, M.S.N., 1981} a todas las situaciones de medida. En particular,
no es necesario suponer que se incluye un aislador a la entrada. Primero se definen las
condiciones ideales de medida, para pasar a continuacion a las expresiones mencionadas,
que son aplicables en calibracion y en "medida”. A partir de éstas se obtienen otras
para las cotas de error en cualquier situacion de medida. Después se efectiian unas
aproximaciones validas para el caso particular, pero importante, en que el dispositivo

es un ABR.

Por altimo se presentan dos ejemplos de aplicacion, en los que, usando las férmulas

obtenidas, se calcula la incertidumbre en la medida de dos ABR’s: uno en banda ka (30
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GHz) de ganancia media (sobre los 14 dB) y otro en banda S (2.6 GHz) de alta ganancia
(alrededor de 30 dB). Se comentan los resultados experimentales en relacién con el error

debido a desadaptaciones entre fuente de ruido y dispositivo.

1.2 ANALISIS DE LA MEDIDA EN CONDICIONES IDEALES

Entendemos por condiciones ideales de medida aquellas para las que el medidor
no comete ningun error y, por tento, el factor de ruido y la ganancia medidos coinciden
con los del dispositivo. Evidentemente, esta situaciéon nunca va a presentarse en la
préictica puesto que, aun suponiendo coeficientes de reflexion cero en todos los planos
de conexién del sistema de medida, siempre existird incertidumbre asociada al hardware
interno del medidor, como por ejemplo, falta de linealidad del detector de potencia,
imprecisién de los atenuadores de F.lI. internos, falta de resolucién en el conversor
A/D, y fluctuaciones (jitter) en la misma potencia de ruido que se quiere detectar. A
esta denominada incertidumbre de instrumentacion se afiade otra en general mds
significativa, producida por la imprecisién en el conocimiento del ENR de la fuente

de ruido.

Sin embargo, es conveniente definir esta situacién ideal, puesto que nos va a
permitir estimar el error cometido, al menos desde un punto de vista tedrico, en una
medida real, Asi pues, las condiciones ideales son (ver figura (1.1) y apéndice I-1 para

lIa definicion de términos):

1 - No hay incertidumbre de instrumentacion

2 - Todos los coeficientes de reflexion son cero (adaptados a
la impedancia nominal)

3 - La fuente de ruido Vtiene una temperatura alta T,

perfectamente conocida

Si 1, 2 y 3 se satisfacen, entonces no es necesario especificar una cuarta condicion,

necesaria solo en caso de que alguna’de las tres anteriores no se cumpliera:

4 - El medidor es no ruidoso (no afade ruido a la cadena de

medida)



capitulo I - errores en medidas de F

B

. CALIBRACION . MEDIDOR DFE

FACTOR DFE
RUIDO

[s {/m

Tem( ™
| ‘—'l—:m(/é)=l+em(3)

i To
s 1 i

MEDIDA B
Th ‘
‘—] r (b MEDIDOR DE
[FUENTE DE] DISPOSITIVO

FACTOR DE
RUIDO A MEDIR RUIDO
lo|m

Fd(/s), Gad('&./0) | Fm (/o)

Tet(/s
Ft((s) = 1 + D)

To

FIGURA 1.1 — MEDIDA DEL FACTOR DE RUIDO
- EN CONDICIONES IDEALES

[s=lo=fn=4f=0 y no hay incertidumbres
(instrumentacidn y ENR)

En estas condiciones, las potencias de ruido recibidas por el medidor en situacion
de calibracién (fuente de ruido conectada directamente a la entrada del medidor, sin
insertar dispositivo) y en situacion de medida (dispositivo insertado), para cada uno de

los estados de la fuente (1 y 2, correspondientes a temperatura alta T, y baja T,

respectivamente) son:

Ni=k(T +T . n)BG,,

Noe=k(T,+T )BG,

N,=k(T .+T,)BG, (WY
N,=k(T,+T,)BGC,

donde el subindice m se refiere al medidor, y ¢ a 1a cadena total de medida (dispositivo
en cascada con el medidor). Obsérvese que en los simbolos de las ganancias y temperaturas
de ruido no se indica de una manera explicita la dependencia con el coeficiente de

reflexién de fuente I',, puesto que éste es siempre cero por hipétesis de idealidad. Por
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otra parte, al ser todos los coeficientes de reflexién cero, las ganancias de transduccién
coinciden con las disponibles (y también las de potencia), para cada elemento de la

cadena de medida 6 de calibracion:

Cu=6g
Glm=Gam (12)
th = Gad

donde el subindice d se refiere al dispositivo. Ello implica en particular que la ganancia
de transduccion total es el producto de ganancias de transduccién de medidor y

dispositivo:

Cu=Gulum (1.3)

Por lo tanto, la ganancia de transduccion real del dispositivo, puede obtenerse

como.

‘ Gim 1.4)

y, por aplicaciéon de la féormula de Friis tendremos, para la temperatura de ruido real

del dispositivo:

et th (1‘5)

en donde se ha substituido 1a ganancia disponible del dispositivo por la de transduccion

(expresion (1.2)).

Obsérvese que las temperaturas de ruido efectivas T,y las ganancias de transduccion

G, para cada situacion, que aparecen en (1.5), coinciden con las nominales que queremos
medir. Llamaremos nominales a las ganancias o temperaturas de ruido de un dispositivo
cuando sus condiciones de carga reales en la situacién de medida (en ambas puertas)
son aquellas para las que, efectivamente, queremos realizar la medida. En nuestro caso .
estas condiciones se reducen, para la temperatura equivalente de dispositivo y la ganancia

disponible de dispositivo, a I', =0,
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A continuacién se consideran las operaciones matemdticas efectuadas por el
instrumento. Este calcula su propio factor de ruido F2*?y el total F{**“a partir de los

‘factores Y, obtenidos a partir de las relaciones entre las potencias medidas para cada

estado, en cada caso:

Noe kGumB(Ty*T o)

1)=—2= -

Yleal) = . RCmB(Tos Tom) (L.6)
SN KGuB(T\*Tu)
Nl kG:zB(Tc+Tet)

mediante las expresiones [HEWLETT-PACKARD, AN-57, 198]

T,-Y(cal)T,

Tmed___
em Y(cal)-1 (1.7)
Th_'YT
Tmed= c
s Yy-1

Los factores de ruido se obtienen de las temperaturas a partir de las identidades

and 1 TT":d
=]+
m T, (1.8)
med
Fmad =1+ Tﬂf

3
-]

Substituyendo las expresiones (1.6), para los factores ¥ medidos, en (1.7), resulta:

e (12)
TR=T,,

que, substituidas a su vez en (1.8), resulta en

Ez“‘=Fm i (1.10)

F:Md =F,

En definitiva, y tal como se desprende de (1.10), el medidor no estard cometiendo
ningun error en las medidas de factor de ruido (o temperatura de ruido) propio (F m*%

T ™ (en situaci6n de calibracién), y total (F 72 T 7*%) (en situaci6n de "medida"). Estas

medidas se denominan, en la literatura especifica de medidores de factor de ruido,



capitulo I - errores en medidas de F

‘medidas no corregidas porque el.instrumento no estd aplicando sus algoritmos internos
de correccidén de su propia contribucion al ruido total de la cadena (aplicacion de la
formula de Friis). Asi pues vemos que, en esta situacion ideal, el medidor no comete

errores en sus medidas no corregidas.

La ganancia del dispositivo es calculada por el instrumento a partir de la expresién

[HEWLETT-PACKARD, AN-57, 198]

gmed ~ N2~ Ny
¢ Na-Ny. (1.11)

Substituyendo ahora las ecuaciones (1.1), para las potencias medidas, en (1.11),

resulta:

G =G, =Gy (1.12)

Esta igualdad nos estd indicando que el medidor no comete errores en la
determinacién de la ganancia del dispositivo, siempre bajo las condiciones de idealidad

inicialmente impuestas.

Por ultimo, el medidor aplica la férmula de Friis para deducir el factor de ruido
(o temperatura de ruido) del dispositivo, en la siguiente forma [HEWLETT-PACKARD,
AN-57, 198];

Tmed (113)
ngd-"‘ Tmed_ m
ed t szd
6 bién
d
Fmeszmea_.Fge -1 (1.14)
a et Gmed :
d

con lo cual, a la vista de la igualdad (1.14), tampoco esta cometiendo error en la medida

del factor de ruido (temperatura de ruido)- del dispositivo:

Tmed LT (1.15)

od

med
Fi¥=F,
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Las medidas F7°¢ (6 T0'%) y G7* se denominan, en la literatura especifica de

medidores de factor de ruido, medidas corregidas porque el instrumento estd aplicando
sus algoritmos internos de correccién de su propia contribucién al ruido total de la
cadena (aplicacion de la férmula de Friis). Asi pues vemos que, en esta situacion ideal,

el medidor no comete errores en sus medidas corregidas.

1.3 ANALISIS DE LA MEDIDA EN CONDICIONES REALES

En la practica, las medidas de factor de ruido (y ganancia, utilizando un medidor
de ruido) no cumplen las condiciones ideales expuestas en el apartado 1.2, aunque
también es cierto que en numerosas ocasiones pueden aproximarse bastante, ya sea
porque el factor de ruido que se quiere medir es mucha mayor que la incertidumbre
que proporciona el -sistema, 0 bien, aun midiendo factores de ruido pequeiios, los
=:3dulos de los coeficientes de reflexion son lo suficientemente bajos como para que

los errores por desadaptacion producidos estén muy por debajo de los valores medidos.

Sin embargo, la situacion habitual en medidas de microondas, especialmente cuando
el dispositivo es un amplificador de bajo ruido, se aleja de la idealidad, por alguna de

las siguientes razones:

1 - Laincertidumbre de instrumentacién representa una fraccion
apreciable del factor de ruido del dispositivo medido.

2 - Los mddulos de los coeficientes de reflexién de entrada o
salida de los diversos elementos de la cadena de medida son lo
bastante grandes como para producir errores por desadaptacion
apreciables respecto al factor de ruido medido.

3 - Los elementos introducidos para mejorar las condiciones de
adaptecion (por ejemplo, aisladores 6 circuladores) no estin
bien caracterizados. ‘

4 - Existen fluctuaciones en-el tiempo, durante el proceso de
calibracién y/o medida, que producen resultados erréneos en

las operaciones matematicas que efectua el medidor.

Especificamente, las causas de no idealidad de la medida son:
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1 - La impedancia de fuente no es la nominal. Ademds, cambia
entre los estados frio y caliente de la fuente. Ello provoca que
las temperaturas equivalentes de ruido (o factores de ruido) y
las ganancias cambien entre ambos estados.

2 - Los coeficientes de reflexion de entrada y salida de los
diversos elementos de ia cadena de medida son distintos de cero.
3 - Existe incertidumbre en el conocimiento de la temperaturé
de fuente alta T, Su valor ree;l lo denominaremos T,. Esta
causa es equivalente a considerar que existe incertidumbre de
ENR.

4 - Existe incertidumbre de instrumentacion.

Si ocurre cualquiera de las causas 1 a 4, entonces debe afiadirse una quinta causa

de error:

5 - El medidor es ruidoso (contribuye al ruido total de la cadena

de medida).

En este apartado se obtendrdn las expresiones generales de los factores de ruido
medidos F,”,:‘f”, F{ed F7*? y la ganancia de dispositivo medida G7*¢ (similares a las (1.10),
(1.12) y (1.15) del apartado anterior, correspondientes a condiciones ideales) para la
situacion real de medida, en funcién de los diversos parimetros del sistema (tales comd
los diversos coeficientes de desadaptacién y temperaturas equivalentes de ruido de
fuente). En la derivacion se omitira por el momento la incertidumbre de instrumentacién,
que serd anadida en el préximo apartado 1.4, en el cual se obtienen las expresiones
generales del error cometido por el medidor, como un error que se superpone para cada
medida efectuada. Es conveniente dividir la derivacién de estas expresiones en tres
subapartados, que contemplan, respectivamente, las medidas no corregidas y las medidas
corregidas por el medidor, segun la definicion de las mismas expresada al final del
apartado anterior, y el caso particular en que la temperatura fria T . coincide con la'de

referencia, T,
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1.3.1 Expresiones generales para los valores indicados por el

medidor en medidas no corregidas. -

En estas nuevas condiciones (1 a 5 anteriores), las potencias de ruido recibidas
por el medidor en situacién de calibracién (fuente de ruido conectada directamente a
la entrada del medidor, sin insertar dispositivo) y en situacién de medida (dispositivo
insertado), para cada uno de los estados de la fuente (1 y 2, correspondientes a
temperatura alta T, y baja T, respectivamente) son ahora (ver apéndice I-1 para la

definicién de términos):

Nlc=k(Tc+T0m(rsc))BGtm(rs¢:)
N2c=k,(Thr+Tnm(rsh))BGlm(rsh)

Ny=k(T+T (T ))BG (T ) . (1.16)
No=k(Tp+T (T p))BGCu(T )

En las ganancias de transduccion de las expresiones anteriores aparece de manera
explicita la debendencia con el coeficiente de reflexion de fuente para cada estado.
Como veremos, ésta puede ser una causa importante de error de medida y es
independiente de la variacion del factor de ruido con el coeficiente de reflexion de

fuente. Los factores Y medidos por el instrumento serdn, pues, en cada caso:

Glm(rsh)(Thr+Tnm(r$h))
Glm(rsc)(Tc+ Tem(rsc))
_CuTa) (Tar+ Ta(Fan)) (1.17)
Glt(rsc)(Tc+ Tat(rsc))

Y(cal)=

Las ganancias de transduccién pueden expresarse como el producto de un término
de ganancia independiente del coeficiente de reflexion de fuente (ganancia de potencia,
G,) vy un coeficiente de desadaptacion de entrada M dependiente del coeficiente de
reflexion de fuente y del coeficiente de reflexién de entrada-(T' ., en calibracién y T, en

medida, véase figura (1.2)):

Cim(Tee) =G puM e

Cum(Tn) =G pmM

Gu(T,)=G M, | (1.18)
Co(Tp)=CGpM,
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donde

M.=f(T,,T})

My=f(FoT) |

Mpe=Ff(Te TR) (1.19)
Mpr=f(T, TR)

siendo

(1-T 131 -T2
|1-T,T,[2 , (1.20)

f(r,.ry)=

Substituyendo (1.18) en (1.17), obtenemos para los factores Y y Y(cal):

y ceaty="m T Tan(To))
M’"C(TC+Tﬂm(rsc))
}/_Mh(Thr+Tet(rsh)) (1.21)

C M(T+To(Tee))

B

CALIBRACION MEDIDOR DE| Nic.
' FACTOR DE |

L RUIDO NZe

Isn 1 7 MEDIDA

B
”’ MEDIDOR DE | N1
FUENTE D;—] r DISPOSITIVO

-[s
{réc T eme
I

FACTOR DE
RUIDO A MEDIR “rumo . T
G &m N2
Tc, Tha o
ENR = (Th - To)/To L
Gtt(fs)

FIGURA 1.2 — MEDIDA DEL FACTOR DE RUIDO
EN CONDICIONES REALES
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Obsérvese, comparando con (1.6), que los factores Y y Y(cal) dependen ahora de
la relacién entre los coeficientes de desadaptacién y de las temperaturas de ruido para
los dos estados de la fuente. Asi pues, en general, no serd posible (a menos que
conociéramos perfectamente el comportamiento en ruido del medidor y del dispositivo,
es decir sus pardmetros de ruido, con lo cual, evidentemente, no tendria sentido esta
medida de factor de ruido), obtener, a partir de nuestras medidas, el factor de ruido
(6 temperatura de ruido) nominal (F(T,=0) 6 T.(I',=0). Tampoco podremos obtener
los F(T,.) ni F(T,,) (6 T.(T,) T.(T.)) puesto que aparecen en forma de 4 incoégnitas

en las ecuaciones (1.21).

Substituyendo (1.7) en '(1.8) (operaciones efectuadas por el medidor) se obtiene,

para los factores de ruido medidos en calibracion y en "medida™

(1) (21)

Fmod___
m Y(cal)-1
(=) (2-)
}:lned - [ o
¢ Y -1

De esta manera, las expresiones de los factores de ruido medidos en funcién de
los dive;rsos pardmetros del sistema pueden ya obtenerse mediante substitucion de las
de los factores Y y Y(cal), (1.21), en (1.22). Como, en general, trabajaremos mds
frecuentemente con el factor de ruicio que con la temperatura de ruido, nos interesa
substituir previamente en (1.21) las siguientes identidades para las temperaturas en

funcion de los factores:

Tom(Te)=T (Fr(T)-1)

Tom(Tap) =T (Fna(Ty)-1)

Toa(T)=T(F(T,)-1) (1.23)
T (Ta)=T (F(Ty)-1)

para obtener, finalmente

To(Fn(Teed)Mume(Ta~To)* Fn(To )M an(To=T¢)) .
To[MmA(TAr‘To)—Mmc(Te'To)"’To(Mmth(r:A)-MmcFm(rtc))]

F:ad -

. (A”mh(TAr-To)_Mm:(Th_Ta))(To_Tc)
To[Mmh(TAr_To)— Mupe(T=T,)+ To(ManFm(Fe)- MmcFm(rtc))]
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pred _ To(FUFe)M(Th=To)* Fu(Ca)Ma(To=Te)) , (1.29)
b TMA(Ta-Ta)=Mo(Te=To)* To(MuFo(Tan) = MmcFu(T o))

+ (Mh(Thr_To)_Mc(Th-To))(To_Tc)
To[M h(Thr‘To)_ Mc(Tc‘ To) * Ta(/MhFl(rsh) - MmcFl(rsc))]

Las expresiones (1.24) proporcionan los factores de ruido que el medidor nos
indica, incluyendo todos los errores posibles de medida (excepto la incertidumbre de
instrumentacién, que, como se indicé anteriormente, serd considerada aparte mas
adelante). Obsérvese que se reducen a las identidades (1.10) cuando se cumplen las
condiciones ideales (todos los coeficientes de reflexién son cero y no hay incertidumbre
de ENR, es decir, T,,=T,). Recuérdese que, en este caso, Fu(Fpw)=Fn(T,)=F, Yy

F(Ty)=F (I, )=F, y todos los coeficientes de desadaptacién, M, M, son .

Tal como se comentaba en el apartado anterior, los valores Fo**y F™?son en

realidad las medidas no corregidas del instrumento. Asi, (1.24) constituyen, pues, las

expresiones generales para las medidas no corregidas en condiciones no ideales.

1.3.2 Expresiones generales para los valores indicados por el

medidor en medidas corregidas.

Hemés visto al principio del apartado /.3 que la contribucién del ruido del propio
medidor es otro motivo de no idealidad, siempre que concurra alguna otra causa, debido
a la aplicacién de los algoritmos internos de correccion del medidor. Debe entenderse
que la incorrecciéon no esti en los propios algoritmos (férmula de Friis), sino en la
aplicacion de términos incorrectos en éstos. En efecto, examinandb (1.14), vemos que
F 3¢ estard erréneamente calculado si los términos de la derecha de la igualdad son
incorrectos (es decir, diferentes de los reales en la situacion de medida). Antes de pasar
a la derivacién de la expresion para FJ*¢ sin embargo, es necesario obtener la
correspondiente a G3*%, que también aparece en (1.14), y que por otra parte, tiene
utilidad en si misma porque corresponde a una de las medidas proporcionadas por el

instrumento, l1a ganancia del dispositivo.

Para ello empezaremos desarrollando las ganancias de transduccién como producto
de ganancias de potencia (no dependientes de los coeficientes de reflexién de fuente)

y de coeficientes de desadaptacion M, dependientes del coeficiente de reflexion de
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fuente y del coeficiente de reflexion de entrada, tal como haciamos para la derivaciéon
de los factores de ruido medidos (ver expresiones (1.18)). Interesa, en particular

descomponer la ganancia de potencia total, G ,, como

G,.=G

pt

Com - (1.25)

pd

con lo cual las ecuaciones (1.18) quedan:

Gtm(rsc) = GpmMmc

Gtm(rsh) = GpmMmh

th(rsc)=GPdGPmMc (1.26)

Gtt(rsh) = Gpdeth

Substituyendo (1.26) en las expresiones de las potencias medidas (1.16), y éstas,

asuvez, en (1.11), expresion de la ganancia de dispositivo calculada por el instrumento,

se obtiene:

omed o _ (Tt Ta(Ca )M~ (Te+ T (T M. (1.27)
(Tt Tan(Ta)IMan = (T Ton (T )M e 7

La ganancia de potencia del dispositivo G ., puede ponerse en funcién de la

ganancia disponible de dispositivo en condiciones nominales G ,4,(0), tal y como fueron
definidas en el apartado anterior, a diferencia de lo que sucedia con los factores de
ruido F n(T o) F (T sn), F,(l"',c), F,(T.)en(1.24) con respecto a sus valores en condiciones
nominales. Para ello es conveniente introduc_ir el factor de desadaptacién de salida del
dispositivo insertado, para condiciones nominales a la entrada, I', = 0 (lo cual implica
que el coeficiente de reflexion de salida del dispositivo I', coincide con el parametro
S, del dispositivo, que denominaremos S%), N, y el factor de desadaptacién de entrada
para condiciones nominales a la entrada (I', = 0) con el dispositivo insertado, M, definidos

como:

N,=f(S5.Tm)
M,=£(0,T) (1.28)

.donde f se define en (1.20), se obtiene para G 4
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N,

pd

(1.29)

o

Como, en general, trabajaremos mds frecuentemente con el factor de ruido que
con la temperatura de ruido, nos interesa substituir en (1.27) las identidades (1.23) de
las temperaturas en funcién de los factores.‘Substituyendo ademas (1.29) en (1.27),

obtenemos la expresién general:

(Th=TIM (T =TIM +T (MAF(T)~-MF(T,.) N’c“(o> (1.30)

O e T M= (T o= T M s ToHanFaCT )= Mo Fa (T M,

Laexpresion (1.30) proporciona la ganancia del dispositivo indicada por el medidor,
incluyendo todos los errores posibles de medida (excepto la incertidumbre de
instrumentacion, que, como se indicé anteriormente, serd consideradabaparte mas
adelante). Obsérvese que se reduce a la identidad (1.12), cuando se cumplen las
condiciones ideales (todos los coeficientes de reflexion son cero y no hay incertidumbre
de ENR, es decir, T,.=T,. Recuérdese que, en este caso, F,(Fa)=Fa(T,.)=Fn,

F(T)=F(T,)=F,y todos los coeficientes de desadaptacion, M, M, y N son 1.

Ahora estamos ya en condiciones de obtener la expresién general para el factor
de ruido de dispositivo medido por el instrumento, F?_"‘. Utilizando la ecuacién (1.14),
correspondiente a las operaciones efectuadas por éste (férmula de Friis) a partir de los
valores de factores de ruido total y propio (factores no corregidos), y de la ganancia
de dispositivo medidos, y las expresiones correspondientes, (1.24) y (1.30), obtenidas
en nuestras derivaciones, se deduce finalmente:

Fmea T (FT,IMATa-T)+F(TIMa(T-T)) . (1.31)
P TAMAT =T )M (T =T )*T(MaF (Tn)=M F (T, )]

- My (Tp =T )M (T, ~T )T ,-T,) -
ToMp(Tar =T )= MAT =T+ T (MyF (T )~ M F (T, ))]

TManFa(TIT =M Fn (T IT)* M (T =T IT M (T, =T ITa M,
TodMa(Tar=T)~MA(T =T )T (MaF(Tp)~ M F (T ))] N,Gaa(0)

La expresion (1.31) proporciona el factor de ruido del dispositivo indicado por el
medidor, incluyendo todos los errores posibles de medida (excepto la incertidumbre de
instrumentacion, que, como se indicé anteriormente, sera considerada aparte mas

adelante). Obsérvese que se reduce a la identidad (1.15), cuando se cumplen las
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condiciones ideales (;odds los coeficientes de reflexion son cero y no hay incertidumbre
de ENR, es decir, T,, =T,. Recuérdese que, en este caso, Fn(Tn)=Fn(l,)=Fn,

F(l,)=F(T,)=F, y todos los coeficientes de desadaptacién, M, M,y N son 1.

Tal como se comentaba en el apartado anterior, los valores G3*¢ y F7**son, en

realidad las medidas corregidas del instrumento. Asi, (1.30) y (1.31) constituyen, pues,

las expresiones generales para las medidas corregidas en condiciones no ideales.

1.3.3 Caso particular en que 7. =T,

Es 1til particularizar las expresiones generales anteriores ({(1.24), (1.30) y (1.31))
de los factores de ruido y ganancia medidos expresiones para el caso en que se cumpla

que T .=T, por tres razones:

1 - Las expresiones se simplifican considerablemente

2 - La condicion expresada es facil de hacer cumplir debido a
que el medidor admite que se le indique con brecisién la posible
variacion de la temperatura fria (que, en medidas que utilicen
fuentes de ruido de estado sélido, coincide con la temperatura
ambiente) respecto a la que asume por defecto.

2 - No se pierde generalidad en el tratamiento de los errores.

Substituyendo T por T, en (1.24), (1.30) y (1.31), se obtienen las expresiones

particularizadas de los factores de ruido y ganancia del dispositivo medidos por el

instrumento:
Fm(rsc)Mmc(Th—To)
Mmh(Thr—To)""To(Mmth(rsh)_MmcFm(rsc))

med _ Ft(rsc)Mmc(Th—To)
‘ Mup(Tr =TI+ To(MaF ((Tsa) =M F(Ts))

med
F,,n=

L FATOMAT =T % (MarF (T )T = M Fn(T ) Ta# Man(To =T )y (1-32)
- Ma(Ta=To)* To(MnF(Fon)= M. Fo(T.0))

Fg

cmed _ (Th,-To)Mh-t-TO(F"(FS“)A}‘I,‘—F,(FSC)IWC) H_‘IG )
4 (Thr—Ta)“’fmh+To(A/[mth(rsh)_A{mcpm(rsc))“'lo ad
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Las expresiones (1.32) proporcionan los factores de ruido del medidor, del
dispositivo y total, y la ganancia del dispositivo, indicados por el medidor, incluyendo
todos los errores posibles de medida (excepto la incertidumbre de instrumentacion, que,
como se indico anteriormente, sera considerada aparte mds adelante). Obsérvese que se
reducen a las identidades (1.10), (1.15), y (1.12) cuando se cumplen las condiciones
ideales (todos los coeficientes de reflexion son cero y no hay incertidumbre de ENR,
es decir, T, =T,. Recuérdese que, en este caso, Fn(T,)=Fn(l,)=Fp
Fi(Ta)=F(T,)=F,y todos los coeficientes de desadaptacion, M, M, y Nson 1. Asi,
(1.32) constituyen, pues, las exbreéiones generales para las medidas corregidas y no
corregidas en condiciones no ideales. Recuérdese sin embargo que son vilidas inicamente

enelcasoT,=T,

En todo nuestro analisis posterior de errores vamos a suponer que se cumple la

hipétesis simplificativa (aunque no menos general) T, = T, considerada en este apartado.

1.4 PROPUESTA DE UNA FORMULACION PARA LOS ERRORES COMETIDOS
EN LA MEDIDA

Cifiéndonos a partir de ahora al caso T, = T,, vamos a dedicar el presente apartado

al estudio de los errores cometidos en las medidas de factor de ruido y ganancia (con
correccion interna del medidor o sin ella), partiendo de las expresiones encontradas en
el apartado anterior. Estas (ecuaciones (1.32)) nos estin indicando en realidad el modo
en que las diferentes causas de error interaccionan para producir medidas incorrectas.
Asi, puede verse que, dependiendo del cuadripolo medido y de la disposicion particular
de la medida, uno 6 varios errores pueden predominar sobre los demds. Por ejemplo
(de (1.32)), la relacién entre coeficientes de.desadaptacién para cada estado de la fuente

M.y M,) puede ser muy importante en la medida de ABR’s sin aislador a la entrada.

Estamos interesados en los limites esperados de los errores cometidos por el
instrumento. Empezaremos considerando los errores en las medidas no corregidas, es
deéir las correspondientes a los factores de ruido total y del medidor. La importancia
de éstas es doble. Por una parte, constituyen un paso previo al cilculo del factor de
ruido del dispositivo, por lo cual su incertidumbre aparecerd como parte de la

incertidumbre de éste. En segundo lugar, hay situaciones de medida en las que interesa
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utilizar estos valores no corregidos de una manera independiente del resto. En el segundo
capitulo se vera la aplicacion al caso particular de medida de los parametros de ruido
de transistores de microondas. A continuacién se considerard el error en medidas

corregidas, es decir, las correspondientes al factor de ruido y ganancia del dispositivo.

Definimos el error cometido por el instrumento en las medidas de los factores de
ruido o ganancia como la diferencia entre el valor indicado (medido) y el valor tedrico,

es decir el valor de los factores de ruido o ganancias nominales.

1.4.1 Expresiones para los errores en medidas no corregidas.

En el caso de medidas no corregidas (Fa¢y F™, los errores correspondientes

’

se expresan como los siguientes incrementos lineales:

AF,=F™~F,(0)
AF, =Fr-F (S%) . (1.33)

Si observamos las expresiones (1.32), vemos que en el denominador aparece un
término diferencia entre los factores de ruido correspbndientes a cada estado de la
fuente de ruido multiplicados por los factores de desa_ldaptaci()n a la entrada. A éste
término se suma otro en el que estd la diferencia entre las temperatura caliente reald
T,y la de referencia T, que, en la mayoria de casos pricticos (ENR 25dB, es mucho
mayor que el primero. Supbniendo que estemos siempre en este ¢aso, se pueden realizar

dos hipétesis simplificativas;

Mu(T =T )T o (MyF (T Y= MF(T,))
Mon(T o =T o) DT o(Mpp F (T ) =M o Fn(Te))  (134)

Si aplicamos estas aproximaciones en (1.32), obtenemos, después de substituir en

(1.33), la siguiente expresion para los incrementos:

Fl(rsc)A/lc Th_To '
AF,= —_— -11F,(0
‘ (FAO)MhTm—To «(0) (1.35)
Fm rSC Mch —TO
AFm=( (L) : -I)Fm<s;>

Fm(ng)/W_thh,.-To
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Queremos ahora obtener una expresion del error en escala logaritmica (dB) puesto
que es la mas frecuentemente utilizada en medidas de factor de ruido y ganancia.
Expresemos, para ello, el diferencial de una cantidad arbitraria x como
(1.36)

10, 1010gx)

6x = x ———
*=*T0

y tomemos incrementos en lugar de diferenciales, con lo cual tendremos

n , (1.37)
Ax=x——AN'x
X X 10 X

en donde hemos expresado el incremento logaritmico A(10logx) como A'x por

compacidad. Realizando ahora una nueva aproximacién valida cuando los errores son
pequeiios, puede demostrarse (ver el apéndice I-2), que los limites del error cometido

’

por el instrumento para las medidas no corregidas sar (recuérdese que Ia ’ expresa

incrementos logaritmicos):
AF =AF+AM+AENR
AFp=0'F +A'M_ +AENR (1.38)

donde los incrementos en dB de la derecha de las igualdades (1!38) se definen como

~

AF. . =10lo wjg
tc 9 F.(0) . | (1.39)
' Fm(rsc)
A'F o= 10log —22 . |
F.(S%) (1.40)
A'M, =101 °
! oth (1.41)
A"M 101 M me
= 0
m , gM,n,, (1.42)
AENR=10log-t_Te |
ST m-T, : - (1.43)

Las expresiones (1.39) a (1.43) muestran que las causas de error que afectan a las
medidas no corregidas (F,, y FJ), son tres. La primera es la relacién entre el factor de

ruido correspondiente al estado frio de la fuente (I',.) y el factor de ruido correspondiente
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a las condiciones nominales (r,, = 0) ((1.39) y (1.40)). La segunda es la relacién entre

. los factores de desadaptacién para los estados frio y caliente de la fuente de ruido

((1.41) y (1.42)). La tercera es la incertidumbre en el conocimiento de la temperatura
caliente de fuente (incertidumbre de ENR, (1.43)). Estos tres efectos deben sumarse,
bien algebraicamente (es decir, como caso peor ecuacion (1.38)), bien como desviacion
tipica (raiz cuadrada del valor cuadrdtico medio), para proporcionar una estimacién de
la cota del error. La segunda manera es la que nos da una idea mas realista de los

limites esperables de error.

En este punto puede considerarse ya el error de instrumentacién. Para cada una
de las medidas no corregidas consideradas en este apartado, existird incertidumbre
producida por el hardware imperfecto del propio instrumento. Observese que la causa
de este nuevo error es independiente del proceso de medida en si. Por lo tanto habrd
que contabilizarlo como afiadido al error obtenido hasta el momento, ya sea

algebraicamente 6 bien como desviacidn tipica.

1.4.2 Expresiones para los errores en medidas corregidas

En el caso de medidas corregidas (F7**y G2*%, los errores correspondientes se
expresan como los siguientes incrementos lineales:

AGy= chd —G4q(0)

AFd=F$ad—-Fd(O) . ) (1.44)

Si en (1.44) efectuamos las mismas aproximaciones (1.34) que para las medidas

corregidas, se obtiene, para el error en la ganancia del dispositivo:

(1.45)

M .
Achd =(M ,,X/I—— I)Gad(o)

Obsérvese que el error en la medida de ganancia sélo depende de la relacién entre
coeficientes de desadaptacion, tanto en entrada como en salida. Por otra parte, para
poder derivar el error en el factor de ruido del dispositivo, hemos de tener en cuenta
que esta medida se obtiene matemdticamente (a través de la formula de Friis) a partir

de tres medidas sucesivas, el factor de ruido del propio medidor, el factor de ruido
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total (estas dos son las no corregidas, tal como se ha comentado anteriormente), y la
ganancia del dispositivo {medida gorregida). Ello implica que los errores en la medida
de estos ultimos se coml;inarén en alguna forma para proporcionar el error de medida
de aquél. Debemos considerar, pues, la dependencia de su valor nominal F,(0)con los
valores nominales de los demds factores de ruido y ganancia, F,(0) Fn(S%)Y Gas(0)

(férmula de Friis) de la siguiente forma:

Fn(S%)-1 (1.46)

Fu(0)=F(0)-—= 5
ad

Tomando diferenciales en esta Gltima ecuacion, se obtiene:

F.(S%)-1
1 SF  + (S22)

(1.47)
Caa(0) ™ Gaa(0) |

6F,4=08F,~- 0G .4
El correspondiente incremento logaritmico puede obtenerse, a su vez, siguiendo

el mismo razonamiento que para las expresiones (1.38):

Fy(0) .. Fa(S%) . Fa(S5)-1 . (1.48)

A= )2 P e Fa@? F " a0y F a0y O

En esta ultima expresién puede observarse que el error cometido en la
determinacién del factor de ruido del dispositivo (que es una medida corregida) depende
de los errores cometidos en la determinacion de los demds factores y de la ganancia

(medidas corregidas y no corregidas). Substituyendo (1.38) en (1.48), nos queda:

F(O) .. Fu(S% v, Fa(S2)-1 N
Fq(0) " Gaa(0)F4(0) " Gaa(0)F4(0) ad (1.49)

+(F.(O)_ Fn(S%)
Fa(0) Gaa(0)F4(0)

A'F,=

)A'ENR
donde los incrementos logaritmicos A" se definen como:

A"F,=AF +A'M, . (1.50)

La agrupacion de términos de error que suponen las ecuaciones (1.49) y (1.50) no
es arbitraria, puesto que en ellas se reunen los errores por variacién del factor de ruido

total (6 del medidor), y por variacién de los coeficientes M (6 M), es decir, los errores
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debidos a desadaptaciones (la contribucion del error de ganancia también se debe a
desadaptaciones, pero no puede considerarse aqui, puesto que se trata de una medida
independiente). La interrelacion entre ambas contribuciones es mas eviente cuando se
utilizan aisladores en la cadena de medida, tal como se verd en 1.4.3, en donde se
discuten las expresiones de los errores de medida para este caso particular. Noétese,
ademés, que en la ecuacion (1.49) hemos agrupado en un término independiente del
resto de errores el error en el éonocimiento de la temperatura alta de fuente (error de
ENR, AENR), puesto que este error €s comun e invariante para cada una de las medidas
que componen la medida del factor de ruido del dispositivo, F7°% tal como nos indica

la operacion efectuada por el medidor (formula de Friis, (1.14)).

Las mismas consideraciones sobre las causas de error en medidas no corregidas
(apartado anterior) pueden aplicarse a la medida del factor de ruido del dispositivo.
Sin embargo, los diversos errores se van a combinar de una manera mis compleja,
indicada por las expresiones (1.4%) y (1.50). Los errores en medidas no corregidas y en
la medida de ganancia quedardn escalados por los distintos factores multiplicativos de
los incrementos, p_éra luego combinarse nuevamente en forma algebraica 6 como
desviacién tipica. Por lo que respecta al error de instrumentacion, recuérdese que éste
es independiente del proceso de medida, y se afiadird al error obtenido hasta el momento

de la misma forma que en el apartado anterior para medidas no corregidas.

Si bien las expresiones (1.49) y (1.50) obtenidas para los diversos errores de medida
son vdlidas en general (suponiendo siempre que se cumplan las aproximactones contenidas
en el apéndice I-1 para errores pequefios), no podremos utilizarlas en su forma actual '
a menos que tengamos alguna manera de estimar los valores nominales F 4(0), F,,‘(ng),
F,(0)y G,4(0)que en ellas aparecen, a modo de constantes multiplicativas. Suponiendo
siempre que los errores son pequefios, nominales.podemos tomar, en una aproximacion

de primer orden los valores nominales F3*% FR*% F™9 Gos? por los medidos.

1.4.3 Utilizaciéon de aisladores en la medida

Con el fin de reducir los errores de medida, tradicionalmente se vienen empleando
aisladores 6 circuladores- a la entrada del dispositivo y/o a la entrada del medidor

(figura (1.3)). En tal caso, el proceso de calibracion consiste en conectar la fuente de
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ruido a la entrada del aislador de medidor, y el de medida en intercalar el conjunto
aislador de dispositivo + dispositivo entre la fuente de ruido y el aislador de medidor.
Obsérvese que, en este caso, estamos midiendo el factor de ruido del conjunto aislador
de dispositivo + dispositivo. Dado que la contribucién en ruido de un aislador (como
todo cuadripolo pasivo) depende del inverso de su ganancia de potencia disponible,
deberemos tener el aislador bien caracterizado en pardmetros S, si queremos deducir
el factor de ruido del dispositivo con precisién. A continuacién mostraremos que, si se
cumple la condicion antgrior (aislador o circulador bien caracterizado), es posible obtener

una mejora en la precision de la medida.

AISLADOR 2
MEDIDOR DE
WUENTE DE| Q FACTOR DE CALIBRACION
RUIDO "\ RUIDO
\ /
N
Fm([l3)
MEDIDA
AISLADOR AISLADOR vl
FUENTE DE] (—3) DISPOSITIVO ‘;ﬁl(’:%?nf
RUIDO y —<9—
"\ A MEDIR RUIDO
. /
——
FA(3), Gad(/5. /)
\ /
N\
Ft(fs)
FIGURA 1.3 — UTILIZACION DE AISLADORES EN LA MEDIDA

Para la derivacion subsiguiente se va a suponer que 7, = T,. Esta condicién permite, -

tal como se indicaba en el apartado 1.3, simplifiéar las expresiones, sin pérdida de
generalidad. Si el superindice a identifica los pardmetros S del aislador o circulador,

tenemos que, en situacién de medida (ver figura (1.3)), el factor de ruido del conjunto
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aislador + dispositivo para el estado frio de la fuente es (ver apéndice I-1 para la
definicion de términos), suponiendo aislador ideal (es decir, S§; = Q) [STRID, M.S.N.,

1981}, [IMARTINES, 1987}

_Fa(S%)
th(rsc)—caa(rsc) (151)
Fo(r.y=atSE! -SHlL*(-[S%|

1S9 121 -Tsl®

El factor de ruido del conjunto para la condicién nominal (I', = O) serd, pues:

' va . a 1-
 Fa(S8)(1-]S%]%) (1.52)
Fdl(o)_ : a 12
|54,
Dividiendo (1.51), y (1.52), queda:
2 ' (1.53)

Fdl(rsc)__:!l— ?lrsc'
Fa(0) 1-|T 2

Por lo tanto, en caso de utilizar aislador ideal a la entrada del dispositivo, el
término A F . (ecuacion (1.39)), que expresa la relacién entre el factor de ruido total
para las condiciones de fuente en estado frio y nominales, respectivamente, tiene

expresion analitica. Por otra parte,

M, (1=[T|®)]1-T,S55]° (1.54)

M 1= SH P Tul®)

Substituyendo (1.53) y (1.54) en (1.39) y (1.41), respectivamente, obtenemos la

siguiente expresién analitica para A" F, (ecuacién (1.50)):

ll“rsh clzllz (1.55)

A F,=10lo
‘ . g 1"!rshlz

que expresa la contribucién debida a desadaptaciones entre la fuente de ruido y la
entrada al dispositivo (con aislador de entrada, en este caso), al error de medida del
factor de ruido del dispositivb (ecuacion (1.49)). Andlogamente, para la situacién de

calibracién con aislador ideal A’ a la entrada al medidor (ver figura (1.3)), y siguiendo
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el mismo razonamiento que para (1.55), podemos expresar la relacién entre el factor
de ruido del conjunto aislador + medidor para el estado frio y para condiciones nominales

(T, = 0) mediante la siguiente expresiéon analitica:

Fr(To) _[1=SHT " (1-]S%|%) (1.56)
Fu(S%) (1-|T.|®)|1-5%5%]?
Por otra parte,

(1.57)

Mmc=_(l_lrsc|2)|l—rsh 'clll'lz
Mmn [1-T,.SH2(1- Tl

Por lo tanto, la expresion analitica para A" F, (ecuacion (1.50)) serd (por
substitucién de (1.56) y (1.57) en (1.40) y (1.42), respectivamente):

(1-|S%L|H|1-T,ws4]|? (1.58)

(1=-ITal®|1-5%s8|*

A"F,=10log

Obsérvese que los aisladores (6 circuladores) permiten, basicamente, poder expresar
los factores de ruido (total 6 de medidor, incluyendo el correspondiente aislador a la
entrada) para ambos estados de la fuente (frio y caliente) en funcién de los factoreé
de ruido para condiciones nominales (ecuaciones (1.53) y (1.56)). Por lo tanto, en realidad
estamos colapsando en una dos causas de error,‘ que son, la incertidumbre en el
conocimiento del comportamiento del factor de ruido en funcién de la impedancia de
fuente (expresada por (1.39) y (1.40)), y la relacion entre los coeficientes de desadaptacién
(ecuaciones (1.41) y (1.42)) Asi, la incertidumbre que expresan las ecuaciones (1.55) y
(1.58) sera, en principio, menor que la correspondiente al caso general (ecuaciones
(1.50)), en que tienen expresiones independientes. Para que, con el uso de aisladores,
exista una reducciéon efectiva de la cota de error, deben, sin embargo, cumplirse dos

condiciones que se desprenden del examen de (1.55) y (1.58):

1 - Los aisladores deben estar bien caracterizados en cuanto a
sus parametros S. De lo contrario no seria posible deducir con
precision el factor de ruido del dispositivo a partir de la medida
del conjunto aislador + dispositivo (ecuacion (1.51)). Adn asi,

s6lo podremos conocer el factor de ruido de éste para un
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coeficiente de reflexion de entrada igual a sg,
2 - Los pardmetros S{, y S deben tener un modulo lo
suficientemente bajo como para que la incertidumbre expresada

por (1.55) 6 (1.58) no sea peor que la que existiria sin aislador.

Es relativamente sencillo hacer cumplir ias dos condiciones anteriores en
frecuencias por debajo de 10 GHz. Sin embargo, la utilizacién de aisladores puede

comportar problemas a frecuencias por encima de 30 GHz,

Otra posibilidad en cuanto a la utilizacién de aisladores en medidas de r‘uido es
incorporandolos a la salida de la fuente de ruido, como parte integrante de ésta. En tal
caso, es preciso calcular la nueva temperatura alta de la fuente de ruido equivalenfe
(salida del aislador), .es decir el nuevo valor de ENR. La ventaja de este métodd,
ampliamente utilizado, es que prdcticamente se evita la variacidén de coeficiente de
reflexién de fuente para cada estado de la fuente (en la medida en que el aislador es
ideal). Sin embargo, al igual que en ei caso anterior, deberd tomarse la precaucion de
tener el aislador bien caracterizado, con el fin de no aumentar la incertidumbre de
ENR, lo cual, de nuevo, puede ser problematico a frecuencias de milimétricas. No debe
olvidarse, ademads, que subsiste la causa de error expresada por (1.39) y (1.40), debiendo

reemplazarse, en este caso, [, por S3.

1.4.4 Aproximaciones para el caso de medida de un ABR.

En toda situacion de medida hemos decalcular los limites que imponen las diversas
causas de error (ecuaciones (1.39) - (1.43)). En caso de utilizar aislador ideal, (1.39) y
(1.40) admiten expresion analitica (ecuaciones (1.53) y (1.56)), y no es necesario conocer
de antemano el comportamiento en ruido del dispositivo para el cilculo del error. Nos
basta una medida precisa de algunos parimetros S del aislador y del dispositivo, ademds
de los coeficientes de reflexién de fuente para ambos estados (expresiones (1.55) y
(1.58)). En cualquier otro caso, debemos tener un conocimiento a priori del factor de
ruido del dispositivo "para el coeficiente de fuente fria y para condiciones nominales

(expresiones (1.39) y (1.40)). Esto no serd en general posible, porque requeriria medidas



de factor de ruido (con el fin de obtener los parametros de ruido del dispositivo y del
medidor, para asi cohocer su comportamiento en ruido) cuya exactitud es precisamente

lo que queremos averiguar.

Los ABR’s admiten, sin embargo, unas aproximaciones que permiten la evaluacién
de (1.39) vy (1.40). En efecto, para este tipo de dispositivos, disefiados con el fin de
tenerb un factor de ruido cercano al minimo, parece razonable suponer que ligeras
desviaciones del coeficiente de reflexion a la entrada con respecto a su valor nominal
(T.=0), no producirin grandes variaciones en el factor de ruido real del dispositivo
[KHUN, 1984]. En otras palabras, para amplificadores de bajo ruido podemos suboner,

en una primera aproximacién, que:

Fullse) - (1.59)
F((0)

Substituyendo (1.59) en (1.33), se obtiene la siguiente expresién aproximada para

los limites del error en la medida del factor de ruido total de la cadena (F,(0):

ap o MeTa=To ), ) (1.60)
‘ MpT o =T, ‘

Esta expresién puede, a su vez, substituirse en las expresiones para el error en
medidas corregidas, (1.48) y (1.49), y asi obtener las cotas de error correspondientes a
éstas, bajo la hipétesis (1.59). Otro tipo de suposiciones son también posibles, como
por ejemplo, en (1.48), despreciar la contribucion al error de todos los términos cuyo
denominador contenga la ganancia del dispositivo, G,.(0) Tal hipétesis se cumplira
siempre que el ABR sea de ganancia elevada, como sucede frecuentemente en frcuencias
por debajo de 10 GHz. Debe tenerse la precaucion, sin embargo, de reducir lo maximo
posible la contribucién en ruido del propio medidor, F.(S%;), de tal manera que no
destruya el efecto beneficioso de 1a elevada ganancia. En el siguiente apartado aplicaremos
la formulacién discutida hasta el momento a dos ejemplos reales de medida de ABR’s,

Jjustificando la validez de la hip6tesis simplificativa (1.59).
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1.5 EJEMPLOS DE APLICACION

~ El primer ejemplo es 1a medida de factor de ruido de un amplificador banda
estrecha en banda S, utilizado en la primera FI(2.62 GHz) de un receptor para estaciones
terrenas a 20/30 GHz, y diseiiado para cumplif los requerimientos de alta ganancia
(alrededor de 30 dB) y muy bajo factor de ruido (alrededor de 1 dB). Estd compuesto
por dos etapas que utilizan transistores GaAs FET de NEC, concretamente los NE
75083. Se efectuaron cuatro medidas. Para las dos primeras se utilizé una fuente de
ruido con ENR=1SdB. Para las dos restantes, se utiliz6 una fuente de ruido con
ENR=5SdB. En la segunda y cuarta se aifiadieron sendos aisladores a la entrada del
amplificador. Las medidas efectuadas estin resumidas en la tabla (1.1). También se

incluyen los modulos de los diversos coeficientes de reflexion implicados.

ENR JAisladora] |r || (T, | |T.] Fmed Gmed F e

(dB) |Ia entrada : @B) | @B) | (dB)
15 No |003]00a|o0s56| 117 | 2902 | 120
15 Si 0.03 | 0.04 | 006 | 128 | 287 | 141
5 No | 0.01 | 0.01 | 0.56 1.07 29.3 1.19
5 Si 0.01 | 001 | 0.06 | 135 | 288 | 1.8

Tabla 1.1 - Medidas efectuad;ls en el amplificador de

F.I. a 2.62 GHz

En la figura (1.4) se han representado los circulos de factor de ruido constante
en el plano de entrada del amplificador (T,), obtenidos a partir de los datos suministrados
por el fabricante de los transistores para los pardmetros S y de ruido , y de valores
nominales (calculados) para las redes de adaptacion. Puede observarse que, para valores
normales de |T,.] (que son pequefios), la desviacion de F (T ,.) respécto a F,(0)es también
pequefia y constituye la menor contribucién al error total (x0.07 dB para la fuente de
ruido con ENR = 15dBy +0.02 4B para la fuente de ruido con ENR =5SdB). Con este

razonamiento se justifica la aproximacién (1.59) para este amplificador.
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Locus of

T
sc

FIGURA 1.4 — CIRCULOS DE F CONSTANTE EN EL PLANO
DE ENTRADA DEL AMPLIFICADOR DE F.I. A 2.6 GHz

Bajo estas hipotesis y utilizando los valores de la tabla (1.1), se pueden calcular
los limites del error mediante (1.48). Dado que G7*“ es elevado (alrededor de 29 dB),
Ia contribucién de los términos 1/G 4(0) es despreciable. De esta manera, sélo
intervienen los términos A'M,y A'ENR en el error global A'F, (ecuaciones (1.49) y
(1.50)) cuando no se utiliza ningun aislador a la entrada. En caso de que si se incluya, -
A" F, debera calcularse a partir de (1.55). Combinando estas incertidumbres con la
incertidumbre de instrumentacién (ya sea como caso peor 6 como desviacién tipica),
se obtienen los limites del error. Los cdlculos muestran que pueden llegar a ser de hasta
+0.74 dB (caso peor) ex; la medida de este amplificador de 1 dB de factor de ruido,

sin-utilizar aislador a Ia entrada (ver tabla (1.2)).
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ENR | Aislador a{Caso peor (dB) Valor
(dB) la entrada cuadritico -
medio (dB)
15 No 0.74 0.30
15 Si 0.44 0.14
5 No 0.50 -0.16
5 Si 0.42 0.14

Tabla 1.2 - Limites calculados del error A" F, (dB) para

el amplificador de F.I. a 2.62 GHz. Se incluye la

incertidumbre de instrumentacién (0.1 dB)

El segundo ejemplo es la medida del factor de ruido de un amplificador de tres
etapas, en banda Ka utilizado en el front end de un enlace corto punto a punto que
transporta seiales digitales PSK (figura (1.5)). Esta constituido por dos transiciones de
guia rectangular a microstrip, en las puertas de entrada y salida, del tipo sonda impresa
que penetra en la guia, y por redes de adaptacion realizadas mediante lineas microstrip
écopladas. Los transistores son de tipo HEMT sin encapsular (chips NE 20200 de NEC).
La banda de trabajo es 27.5 - 29.5 GHz.

Se efectuaron dos medidas de factor de ruido a 27.9 GHz utilizando una fuente
~ de ruido de 15 dB, con y sin aislador a la entrada. En la tabla (1.3) se muestran los
factores de ruido, ganancias y moédulos.de coeficientes de reflexién medidos. El
pardmetro | «| se refiere al médulo del coeficiente de reflexién de entrada al sistema
de medida. Si incluimos un aislador, supuesto ideal, a la entrada, es igual al pardmetro

|S9,| del aislador (figura (1.3)).
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FICURA 1.5 —~ AMPLIFICADOR DE BAJO RUIDO DFE
TRES ETAPAS 4 30 GH=

Aislador a ““1 F:;ed G!;\ed F;::ed F:ned
la entrada (dB) (dB) (dB) (dB)
No 0.37 3.62 14.58 11.9 4.49
Si 0.10 4.86 13.64 11.95 5.68

Tabla 1.3 - Medidas efectuadas en el amplificador de 30
GHz. Fuente de ruido: NC 5128 (26.5-40 GHz).
I = 0.05, |I'wl|=0.1 7AW =016, |1, =0.38. £ = 27.9

GHz
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La ganancia medida G7** (aproximadamente 14 dB) es ahora muy inferior al del

ejemplo precedente. Como consecuencia, los términos en 1/G,,(0) no pueden ser
despreciados en (1.48) (6 (1.49)). La figura (1.6) muestra los circulos de factor de ruido
constante en el plano de entrada del amplificador (I'J), obtenidos, como en el ejemplo
precedente, a partir de los datos suministrados por el fabricante de los transistores para
los parametros S y de ruido, y de valores nominales (calculados) para las redes de
adapfaci(m. Puede observarse que el error debido a la desviacion de F (T',.) respecto a
F,(0)es ahora ligeramente superior al obtenido en el ejemplo anterior (alrededor de

+0.1 dB), y por ello se ha incluido en los cdlculos de los limites del error.

FIGURA 1.6 — CIRCULOS DE F CONSTANTE EN EL PLANO
DE ENTRADA DEL AMPLIFICADOR DE 30 GHz

La tabla (1.4) muestra los resultados de los limites del error calculados para la
medida del factor de ruido del dispositivo. El segundo y tercer términos de (1.48)

contribuyen con una incertidumbre de hasta +0.81 dB (caso peor) cuando no se utiliza
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aislador a la entrada del amplificador y, por tanto, representa una parte importante de
los limites de error globales (A" F ;= +2.50dB). Esta afirmacion también es cierta cuando
se utiliza un aislador a la entrada. Las incertidumbres debidas a las desadaptaciones de
entrada (F7*¢ A'M /7 F7* son importantes sin aislador, especialmente en el caso de

desviacién tipica.

Con Con Sin Aislador.{Sin Aislador.
Aislador. Aislador. Caso peor Valor
Caso peor Valor {(dB) cuadrdtico
(dB) cuadratico medio (dB)
medio (dB)
Desadaptaciones 1.08 0.73 0.33 0.23
Total 2.5 0.82 1.50 0.40

Tabla 1.4 - Limites calculados del error A'F, (dB) para

el amplificador de de 30 GHz. Se incluye la

incertidumbre de instrumentacion (0.1 dB). f = 27.9 GHz.

La incertidumbre (desviacidon tipica) debida a desadaptaciones (x0.73 dB sin

aislador y +0.23 con aislador) puede apreciarse como un rizado en la grafica de F7*¢
en funcién de la frecuencia. En efecto, las fases de los coeficientes de reflexion I',. y
', son esencialmente lineales con la frecuencia, lo cual resulta en un comportamiento
oscilatorio de (1.41) cuando aquellas se combinan con la fase de I', (que también se
supone que es aproximadamente lineal en la banda de paso del amplificador). Las figuras
(1.7) y (1.8), que muestran F7**en funcién de la frecuencia, con y Sin aislador a la

entrada del amplificador, ilustran este efecto.
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FIGURA 1.7 — MEDIDA DE FACTOR DE RUIDO DEL
AMPLIFICADOR DE 30 GHz SIN AISLADOR
A LA ENTRADA

A modo de conclusion del presente apartado, podemos decir que las contribuciones
de A" F,, (error en la medida del factor de ruido no corregido) y de A'G .4 (error en la
medida de la ganancia corregida) pueden despreciarse con tal que la ganancia sea lo
suficientemente elevada. A’ F . también serd despreciable siempre que |T,| sea pequeiio
'y el amplificador haya sido disefiado para un factor de ruido minimo. También se ha
mostrado la mejora en la precisién de la medida cuando se utiliza una fuente con bajo
ENR-(5 dB), debida a que |T,| es bajo [KHUN, 1984] (ver tabla (1.2)).. En algunos
casos, la ganancia puede no ser lo suficientemente elevada como para despreciar la
contribucién de segunda etapa (medidor). Ademds, el sistema de medida puede contribuir
con un factor de ruido apreciable (F, = 12dB en el caso de la medida del amplificador
a 27.9 GHz), debido al mezclador que se utiliza para convertir la RF en una FI adecuada
al medidor de factor de ruido (que normalmente es pequeiia, alrededor de 1.6 GHz).

En tal caso, todas las contribuciones deben tenerse en cuenta. Por ultimo, cabe destacar
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FIGURA 1.8 — MEDIDA DE FACTOR DE RUIDO DEL
AMPLIFICADOR DE 30 GHz CON AISLADOR
A LA ENTRADA

que los errores calculados mediante la formulacion desarrollada muestran unos valores
de =0.30 dB para el caso del amplificador de FI (con un factor de ruido medido de 1
dB), y de +0.82 dB para el caso del amplificador de banda Ka (con un factor de ruido

medido de 3.6 dB), todos ellos evaluados como desviacién tipica.
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APENDICE I-1 DEFINICION DE SIMBOLOS

a N, Factor Y (durante la medida)
Y = — .
Ny
Y(cal) 2N Factor Y (durante la calibracién)
ic
T, Temperatura de referencia
. Temperatura de fuente (fria)
n Temperatura de fuente nomina!l (caliente)
ar Temperatura de fuente real (caliente)
ATy Excess Noise Ratio
ENR = —
T,
T ou Temperatura de ruido (dispositivo)
o Temperatura de ruido (total)
. Temperatura de ruido {(medidor)
o Factor de ruido (dispositivo)
. Factor de ruido (total)
n Factor de ruido (medidor)
G Ganancia de transduccién (dispositivo)
G, Ganancia de transduccion (total)
Gin Ganancia de transduccion (medidor)
Goa Ganancia disponible (dispositivo)
Ga Ganancia disponible (total)
Con . Ganancia disponible (medidor)
G ,a Ganancia .de potencia (dispositivo)
G o . Ganancia de potencia (total)
(;pm' Ganancia de potencia (medidor)
T med Temperatura de ruido medida (dispositivo)
T med Temperatura de ruido medida (total)
[
Tmed » Temperatura de ruido medida (medidor)
em ’ ?
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Fmed . Factor de ruido medido (dispositivo)
F med « Factor de ruido medido (total)
t
Fmad Factor de ruido medido (medidor)
Gme? Ganancia medida (dispositivo)
| Coeficiente de reflexion de fuente (frio)
T.. Coeficiente de reflexién de fuente (caliente)
T, Coeficiente de reflexién de entrada
I, Coeficiente de reflexion de medidor
r, Coeficiente de reflexion de salida
r Coeficiente de reflexion de salida (para condiciones

nominales de fuente)

B Ancho de banda del sistema de medida {(mucho

menor que el del dispositivo)

k Constinte de Botzmann
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APENDICE 1-2 APROXIMACION PARA EL CALCULO DE LOS LIMITES DE

ERROR

Las expresiones (1.35) tienen la forma general:

Ax=U-1)x (1.A.1)
Silos errores son pequefios, entonces U = 1 + u, siendou « 1. Por lo tanto se cumplira: |

Ax : (LLA2)
—=1l+u-1=u
X

10u (1.A.3)
Inl0O

10logl = 10log(l +u) =

Combinando (1.A.2), (1.A.3) y (1.36), se obtienen las aproximaciones (1.39) a

(1.43):

Ax =10logl
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CAPITULO II - MEDIDA DE LOS PARAMETROS DE RUIDO DE
" TRANSISTORES DE MICROONDAS

2.1 INTRODUCCION

La medida de parametros de ruido de transistores de microondas se configura,
en la presente Tesis, como el primero de los pasos necesarios para llevar a cabo un
disefio satisfactorio de los ABRs. Junto con la medida de pardmetros S (capitulos III,
IV y V), constituye la caracterizaciéon del dispositivo activo del amplificador (transistor
GaAs FET 6 HEMT). Recuérdese que, a medida que aumenta la frecuencia de diseiio,
mas dificil es obtener, ya sea a partir de los datos suministrados por el fabricante 6
medidos, un modelo fiable del comportamiento circuital del transistor (medianté
parametros S y de ruido 6 circuito equivalente). De ahi la necesidad de disponer de

sistemas de medida cada vez mais precisos.

En el capitulo anterior se estudiaba la medida genérica de factor de ruido de
cuadripolos (con particularizacién al caso de ABRs) y el error cometido en ellas. Veiamos
que coexistian diversas causas de error, de las cuales dos (incertidumbre de EItR enla
fuente de ruido e incertidumbre de instrumentacién) eran independientev de la
disposicién particular de medida y nos venian impuestas por las propias limifaciones
del instrumental de medida. Una manera indirecta de actuar sobre la ‘~certidumbre de
ENR es incluir un atenuador a la salida de la fuente de ruido (o,‘eguivalentemente,
utilizar una fuente de ruido con ENR inferior). Este método tiene la ventaja de que
reduce, ademas, la diferencia entre los médulos de los coeficientes de reflexién para
cada estado de la fuente, con lo cual disminuye, a su vez, la incertidumbre producida
por desadaptaciones. Sin embargo, al igual que ocurre con la utizacién de aisladores
(apartado 1.4.3), el éxito est4 condicionado a una buena caracterizaciéon de los parametros
S del atenuador. Otro inconveniente es que se reduce el margen de factores de ruido
medibles [KUHN, 1984]. Esta ultima implicacion tiene mucha importancia en el proceso
de medida de pardmetros de ruidb, tal como se verd en los apartados subsiguientes,
puesto que en general es necesario medir factores de ruido del dispositivo para

coeficientes de reflexion de entrada que pueden estar muy alejados del punto 6ptimo

(correspondiente a F (min ).
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-El presente capitulo estudia la medida de los pardmetros de ruido de transistores
de microondas, con dos objetivos principales. Por una parte se quiere poher de manifiesto
la importancia que tiene la precision de las medidas de factor de ruido y de pardmetros
S en el proceso global de medida de los parametros de ruido. En segundo lugar, se
propone un sistema de medida de parimetros de ruido basado en la extraccién de los
diversos factores de ruido necesarios mediante una formulacién que, precisamente,
preténde evitar algunas de las causas de error vistas en el capitulo anterior. Para
conseguirlo, se utiliza una configuraciéon de medida basada en la utilizacion de aisladorés
(que se suponen ideales). De esta manera, tal y como se comenté en el apartado 1.4.3,
se pueden reducir los errores debidos a la diferencia entre los coeficientes de reflexion
de fuente para ambos estados de ésta y para condiciones nominales. En apartados
pbsteriores se mostrarda que, para este caso (inclusion de aisladores), es posible extraer
el factor de ruido del dispositivo a partir solamente de medidas no corregidas (apartado
1.3.1) de factor de ruido y de medidas de pardmetros S.‘Ello permite reducir otro de
los mecanismos de error, que aparéce cuando las condiciones de medida no son las
nofninales, el derivado de los calculos efectuados por el medidor en la aplicacién de
términos incorrectos en la formula de Friis (apartados /.3.2 y 1.4.2). Se ha preferido
incluir esta formulacion en el presente capitulo y' no en el anterior por razones de
homogeneidad tematica y de aplicacién, y para no sobrecargar éste con nuevos desarrollos
matematicos extensos. Por lo que respecta a la reduccién de los errores debidos a la
incertidumbre de ENR y de instrumentacién, como se explicé en el parrafo anterior,

no es, en general posible y/o aconsejable, en la medida de parametros de ruido.

En el siguiente apartado se comentard la evolucién, desde una perspectiva
histérica, de las técnicas, y su relaciéon con el desarrollo de la automatizacién de medidas
dé microondas, para revisar después la situacién actual y perspectivas futuras. En los
apartados siguientes se plantean los problemas especificos de este tipo de medidas y se
propone un método basado en los criterios enunciados mds arriba en esta introduccion.
Se estudian las funciones de error y métodos de minimizacion adecuados, y se presentan

resultados experimentales para un transistor de banda S.



'capitulo II - parametros de ruido

2.2 REVISION DE LOS METODOS DE MEDIDA EXISTENTES. PERSPECTIVA
HISTORICA

La ecuacién fundamental que relaciona el factor de ruido F de un cuadripolo
con sus parimetros de ruido y la admitancia (6 coeficiente de reflexion) que se le ‘
presenta a la entrada, fue obtenida en 1956 bor H. Rothe y W. Dahlke [ROTHE, 1956]
(véase también [I.R.E., 1960 (Representation)], a partir del modelado de su »
comportamiento en ruido mediante dos generadores equivalentes parcialmente
incorrelados, de tensién e, 6 de corriente i, a la entrada del mismo (ver figura (2.1)).
Puede adoptar diversas formas equivalentes, aunque las m4s habituales son aquellas en
las que aparece la admitancia de fuente ¥, =G, + jB, 6 bien el coeficiente de reflexion

de fuente T, = |F,|- e’* Estas dos formas son:

R“ 2 2
F=Fmin,:’-'G_((Gs—Go) +(Bs-Bo) )

@.1)
ORI S L
= o+ 44—
Tz |1+ T2 (1= T %) (22)
/
{ CUADRIPOLO RUIDOSO
En
N N '
| © A CUADRIPOLO O
In NO
¥ RUIDOSO
O O

FIGURA 2.1 — MODELADO DEL COMPORTAMIENTO EN
RUIDO DE UN CUADRIPOLO MEDIANTE

DOS GENERADORES EQUIVALENTES
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donde z, es la impedancia caracteristica a’ la que ‘estan referidos los coeficientes de

reflexién. En (2.1) aparecen los cuatro pardmetros de ruido que definen el
comportamiento del cuadripolo, el factor de ruido minimo, F ,;,, 1a resistencia de ruido
equivélehte, R, ylaadmitancia 6ptima de fuente, ¥, = G, + j B, (6 coeficiente de reflexién
6ptimo de fuente, T, = |T,| - e’*?). La representaci6n grafica bidimensional de la expresién
(2.1) en funcién de la conductancia de fuente (GJ y la susceptancia de fuente (B) se
conoce a menudo con el nombre de superficie de ruido (ver figura (2.2)). La pendiente

de 1a misma estd determinada por el parimetro R,

I
|
I‘I
ldv

N
Fmin \\\\\\\\\\ d‘\\‘}
{ (Fn .G B )
|
|
B
{ opt
f vz B
| 7
| s
| il
| i
Gopt { Ve

L

FIGURA 2.2 SUPERFICIE DE RUIDO

El primer método de obtencion de los parametros de ruido fue propuesto por el
Subcomité de Ruido del L.LR.E. en 1960 [L.R.E., 1960 (Standards)]. Se basaba en el
trazado de dos cortes de la superficie a partir de medidas de factor de ruido para valores
constantes de la conductancia y de la susceptancia de fuente, respectivamente. Como
se ve, se trataba de un proceso totalmente manual cmiyos pasos a seguir recomendados

eran:
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1 - Dibujar la curva F = f(B,) manteniendo constante G,

Determinar la susceptancia 6ptima de fuente B,

2 - Dibujar la curva F= f(G,) manteniendo constante B,
Determinar la conductancia 6ptima de fuente G,

3 - Dibujar la curva F = f(x), donde x es la cantidad ly'—;f”ﬁ
Esta funcion tiene la forma F=F,+ R,.x, que es una recta de
pendiente R, y cuya interseccién con el eje de ordenadas es

len-

Este método, ademas de resultar tedioso, es impreciso. En efecto, el factor de
ruido del dispositivo puede quedar enmascarado por la contribucién de la red
transformadora de impedancias al factor de ruido total (que es, en realidad, el que nos
indica un medidor manual), o bien la curva puede resultar excesivamente plana (en
caso de que R, sea pequeiio, por ejemplo) como para decidir la posicién exacta del

punto 6ptimo (minimo de las curvas de los pasos 1 y 2).

Con la finalidad de solventar los diversos inconvenientes practicos que presentaba
el método propuesto por el I.LR.E., y en paralelo al incremento en la potencia de cdlculo
numeérico por ordenador, se propusieron soluciones basadas en la medida del factor de
ruido del dispositivo para un nimero redundante (superior a 4) de coeficientes de
reflexi6bn de fuente. A partir de los datos de factor de ruido obtenidos, se construye
una funcién de error que se minimiza para obtener 1a mejor estimacion d‘e los parimetros
de ruido, en ocasiones mediante el planteo de un sistema no lineal de 4 ecuaciones
obtenido de las condiciones de minimizacién, 6 bien se resuelve directamente un sistema
no lineal de 8 ecuaciones, cuyas soluciones son los parametros de ruido y de ganancia.
Esta forma, con pocas variaciones es la que se utiliza actualmente en los sistemas de
medida, comerciales o de laboratorio. El elemento fundamental en este sistema es el
adaptador sintonizable de impedancias de fuente, denominado frecuentemente‘
sintonizador, que transforma la impedancia nominal de medida (coeficiente de reflexiéon
cero, que es el que presenta idealmente la fuente de ruido) en el coeficiente de refiexi(m

que se desea presentar al dispositivo en su entrada .

En esta linea, R. Q. Lane propuso en 1969 [LANE, 1969] un método basado en
la medida del factor de ruido para un determinado numero redundante de coeficientes

de reflexion de fuente (7 en este caso), con el fin de obtener un alisado estadistico de
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la superficie.de ruido determinada experimentalmente. Con ello se esperaba compensar
el .error de medida de factor de ruido, evaluado en =10% Primero se linealizaba la
ecuacién (2.1) (superficie de ruido) con respecto a un nuevo conjunto de 4 parametros
de ruido dependientes de los primarios, con el fin de poder utilizar posteriormente
subrutinas de resolucién de sistemas de ecuaciones lineales. Después se construia la
funcion de error como suma de diferencias cuadriticas entre los valores tedricos de la
superficie de ruido (dados por los vdlores medidos de admitancia de fuente y los
parametros de ruido a determinar) y los valores experimentales de factor de ruido. Por
ultimo se resolvia un sistema lineal de 4 ecuaciones con 4 incognitas (nuevo conjunto
de 4 parametros de ruido) obtenido de las condiciones de minimo de la funci_én de
error con respecto a los 4 nuevos pardmetros. De esta manera se determinaron los
pardmetros de ruido de dos transistores, a 500 MHz y 1GHz, respectivamente, con
resultados satisfactorios, aunque, segin el propio autor, con elevada sensibilidad a

errores de medida para el caso de superficies con pendientes elevadas (R, > 1500).

En 1978, G. Caruso y M. Sannino [CARUSO, 1978] proponen un método similar
al de Lane en el que la ecuacion de la superficie de ruido (temperatura de ruido) se
linealiza utilizando una transformacién diferente. Los parametros de ruido se obtienen
resolviendo un sistema similar, planteado a partir de las condiciones de minimo de la
funcién de error. Se advierte que la matriz de coeficientes del sistema de ecuaciones
estd mal condicionada para ciertos coeficie:ites de reflexion de carga. En esta linea
propone evitar estos valores, cuyo lugar geométrico en la carta de Smith calcula
previamente. Se presentan resultédos para un transistor a 3.5 GHz. En 1979, M. Sannino
[SANNINO, 1979], sugiere que el problema encontrado por Lane para valores elevados
de la resisencia equivalente de ruido tiene su origen también en ciertos valores de

coeficientes de reflexion de carga, prohibidos, segun el criterio mencionado.

Hasta el momento, todos los métodos mencionados teﬁian como caracteristica
comun el considerar errores solamente en la medida del factor de ruido. En 1979, M.
Mitama y H. Katoh [MITAMA, 1979] proponen una funcion de error que tiene en
cuenta todos los errores de medida, puesto que se construye como la suma ponderadé
de las diferencias cuadriticas entre los valores medidos y los calculados para el factor
dé ruido, la conductancia de fuente, la susceptancia de fuente y cada uno de los cuatro

parametros de ruido a determinar. Para los parametros de ruido habia que partir de
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una primera aproximaciéon de orden cero. Asumiendo errores peqﬁeﬁos, se podia
linealizar la funcién de error y obtener un sistema lineal de 4 ecuaciones con 4 incégnitas
a partir de las condiciones de minimo, tal como se procedia en las referencias anteriores.
En la medida de parametros de ruido de un transistor a 6.7 y 8 GHz utilizando un
sintonizador microstrip, se obtenia menor desviaciéon en los parametros extraidos y
menor sensibilidad a las medidas, aunque también es cierto due el transistor utilizado
presentaba condiciones favorables para la medida, puesto que R ,era bastante baja (entre

6y 26.5 Q).

Siguiendo un método similar al de Mitama, otros autores [CHUSSEAU, 1986,
1987] proponen una funcién de error sin, al parecer, las restricciones del anterior, al
tiempo que realizan transfor_maciones de coordenadas en la superficie de ruido con el
fin de facilitar el proceso de cilculo [CHUSSEAU, Tesis Doctoral, ‘1986]. Los resultados
obtenidos, utilizando un sintonizador realizado mediante un acoplador direccional

cargado con un atenuador variable, validan el método hasta frecuencias de 15 GHz.

Una aproximacion diferente al problema ha sido también planteada por diversos
autores [SANNINO, 1980 y réplica de MISHIMA, 1982; CALANDRA, 1984;
MARTINES, 1982,1985 (MTT), 1985 (EuMC), 1987 y réplica de POPIESZALSKI,
1988; HIRSCH, 1987]. Se trata de caracterizar el comportamiento en ruido y en ganancia
del dispositivo (mas especificamente, los 4 pardmetros de ruido y los 4 pardmetros de
ganancia, que se definen siguiendo .u.né ecuaciéon formalmente idéntica a (2.1))
simultaneamente, y a partir de medida; de factor de ruido solamente. Se requiere un
minimo de 8 coeficientes de reflexién de fuente, correspondientes a los 8 parametros
que se quieren medir, pero es conveniente introducir redundancia para el alisado
estadistico de los resultados. Las ventajas inherentes al método son la no necesidad de
utilizar instrumentos separados para la medida de factor de ruido y ganancia, y la
realizacion de la medida de ganancia con niveles muy bajos de excitacién (nivel de
ruido), lo cual evita posibles problemas de alinealidades del dispositivo activo a medir.
Sin embargo, recuérdese que la medida de los diversos coeficientes de reflexién de
fuente requerira siempre el uso de un analizador de redes o similar. Los resultados

obtenidos demuestran la aplicabilidad del método hasta frecuencias de, al menos, 12
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GHz [CALANDRA, 1984], aunque recientemente han sido publicadas medidas a 22
GHz utilizando un' sistema disefiado para frecuencias de hasta 26.5 GHz [HIRSCH,
1987]. '

Una preocupacion constante en la extraccion de los pardmetros de ruido, utilizando
cualquiera de los métodos comentados, ha sido la medida precisa de las pérdidas-de
insercion de los sintonizadores. En efecto, la contribucion de éstos al ruido total medido
debe contabilizarse, ya sea como un aumento del factor de ruido medido del dispositivo
(en.tendiendo entonces que el sintonizador forma parte del dispositivo), ya sea como
modificacién del valor de ENR de la fuente de ruido equivalente (considerando al
sintonizador como parte de la fuente de ruido). De lo contrario, se convertiria en una
importante fuente de error en la medida. En 1981, E. W. Strid [STRID, 1981 (MTT)]
muestra que la ganancia disponible de una red pasiva adaptadora de impedancias depende
fuertemente de la sintonizacion de la misma. Por lo tanto, el factor de ruido de la
misma puede ser muy variable, y bara evaluarlo se requieren medidas precisas de los
parametros S de la red. Se demuestra que el método tradicional, consistente en la medida
de las pérdidas de insercién de dos sintonizadores iguales, uno de ellos invertido, en
cascada, y que supone que la atenuacion total es el doble de la ganancia disponible de
un solo sintonizador, puede resultar bastante erréneo. En 1987, G. Martines MARTINES,
1987 y réplica de POPIESZALSKI, 1988] propone un nuevo método para la rhedida
de las pérdidas de un sintonizador, utilizado como transformador de impedancias en
un banco de medida de parametros de ruido, al tiempo que se realiza 1a medida de
éstos. Para ello, se utilizan las ventajas de la inclusién de aisladores en la cadena de

medida.

M. W. Popieszalski [POPIESZALSKI, dos articulos de abril 1986 y correccién
en junio 1986] insiste en la correcta eleccién de los valores de los 4 parimetros de
ruido en el proceso de minimizacion de la funcion de error, de tal manera que, en todo
momento, el conjunto seleccionado corresponda.a un cuadripolo fisico, es decir, que

pueda existir (al menos teéricamente) en la realidad, de acuerdo con la restriccién

Tmin S 4RncoptTo .

Este método tiene la vertaja de facilitar los cdlculos de extraccién de los

pariametros de ruido y también del error cometido en ella.
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Una aproximgcién formalmente diferente al comportamiento en ruido de un
cuadripolo es la basada en las denominadas ondas de ruido [BAUER, 1956; PENFIELD,
1962; MEYS, 1978]. Este modelo supone, al igual que el tradicional (es decir, el que
utiliza los parametros de ruido tal como se definieron en (2.1)), Ia existencia de dos
generadores de ondas de ruido, a,y b,, a la entrada del dispositivo, definidos a partir

de los generadores de tensién e,y de corriente i, mediante:

e,.+2Z.,i,
an=—___—___.

2J(ReZ )
en—Zyi,
2J(ReZ,)

n=

donde Z., la impedancia de normalizacion, puede escogerse de tal manera que los dos

generadores de ondas de ruido estén incorrelados;

Bajo esta hipotesis sucede que Z, es, precisamente, Z,,, y la expresién que

relaciona las ondas de ruido con el factor de ruido minimo es particularmente simple:
To=T,(F-1)nin

en donde las temperaturas T, y T, se definen a partir de las potencias asociadas con

Ias ondas:
- @l
¢ kAf
b 2
r ol
kA f

La resistencia equivalente de ruido también se puede poner en funcién de T, y
T, mediante:

To+T,

R =
" 4T ,Re(l1/2Z,)
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De esta manera es posible caracterizar el comportamiento en ruido del dispositivo

mediante 4 nuevos parametros independientes, T, T,y Z,=R.+jX.

R. P. Meys sugirié posteriormente [MEYS, 1978] que, con vistas a la utilizacién
de esta representacién (ondas de ruido) en la medida de pariametros de ruido, era
conveniente considerar los dos generadores de ondas de ruido como correlados. Esto
se llevaba a cabo simplemente normalizando las ondas de ruido con respecto a la
impedancia de referencia Z , Asi, era posible definir un procedimiento simple de medida
de las 4 cantidades definitorias de las caracteristicas de ruido del dispositivo. Utilizando
la misma aproximacién al problema, pero diferente método de medida, N. Fanelly
[FANELLY, 1983] publica resultados para un GaAs FET en banda X entre 8-11 GHz.
Otros autores [VALK, 1988] han presentado recientemente un procedimiento matematico
para el deembedding de los parametros de ruido de dos cuadripolos en cascada a partir
del conocimiento de los parametros del conjunto. La aproximacién al problema de
caracterizacién en ruido de un cuadripolo mediante ondas de ruido no ha tenido, sin
embargo la difusién que podia ser esperable, particularmente a frecuencias de
microondas, quizds debido a que los sistemas de medida comerciales existentes, tal como

se verd a continuacién, estdn basados en la extracffén de los 4 parametros cldsicos.

La medida automatizada de los parimetros de ruido de transistores de microondas
no estaba, hasta fechas muy recientes, disponible comercialmente en forma de sistema
completo, es decir, dotado de todos los elementos hardware y software necesarios. Si
existian  sintonizadores programables \hasta frecuencias de 18 GHz [POLLARD
(MAURY), 1987], para aplicaciones de caracterizacién en ruido (con ayuda de fuentes
de ruido e instrumental de medida externos). En 198‘7, ATN presenta el primer sistema
completo para medida de pardmetros de ruido (Noise Parameter Test Set, sistema NP4
[ATN, 1987; ADAMIAN, 1988]) hasta 18 GHz, que incluye el sintonizador automatizado
(con 16 impedancias de fuente pre-calibradas), la fuente de ruido, un amplificador
bajo ruido de 10 a 1600 MHz y el software adecuado para control de instrumental,
medida y cdlculo de los parametros, a partir de las medidas de factor de ruido. El
mezclador externo para medidas por encima de 1600 MHz, el medidor de ruido y el
controlador externo quedaban, sin embargo, a cargo del usuario a cuya disposicién
estaban, sin embargo, sistemas comerciales bien conocidos ((HEWLETT-PACKARD,
1987; EATON, 1988]). Algo después CASCADE MICROTECH presenta un nuevo

II-10
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sistema comercial para frecuencias entre 2 y 18 GHz, de parecidas caracteristicas él
anterior, pero con la interesante posibilidad de poder realizar medidas en wafer mediante
unas sondas adecuadas ((CASCADE, 1988, 1989]). Un desarrollo posterior de su sistema
permite a ATN aumentar el nimero de puntos de impedancia de fuente hasta 241, y
anunciar otro Test Set de la serie NP4 entre 18 y 26.5 GHz con convesor de frecuencia

interno (IATN, 1988]).

Es dificil pronosticar cuil va a ser la evoluciéon de la caracterizacién en ruido
de transistores de microondas en el futuro. Una tendencia clara, al igual que ocurre en
la caracterizacién de parametros S, es la aparicién de sistemas comerciales automatizados,
en forma de estaciones de trabajo, para frecuencias de hasta 40/50 GHz, con el fin de
cubrir la banda en que actualmente se utiliza cable y conector coaxiales y donde, como
se verd en capitulos posteriores, es posible obtener medidas precisas de parametros S.
La clave de estos logros serd, sin duda alguna, el desarrollo tecnoldgico que permita
obtener sintonizadores controlables electrénicamente en banda Ka, posiblemente
utilizando tecnologia de circuitos hibridos de inicrobndas integrados en el plano E de
una guia de onda, en finline, por ejemplo. El principal problema de estas frecuencias
es la preéisién obtenible. Cualquier pequeiio error en los planos de referencia puede
inducir grandes errores en la fase del coeficiente de reflexién 6ptimo del transistor.
Por ello son necesarios sistemas precisos de medida de los parametros S de las redes
pasivas que ocultan el plan. de entrada del transistor (puerta) del plano de medida real.
La técnica de calibracién TRL ofrece, en este sentido, importantes ventajas, tal como

se discute en profundidad en el capitulo 1V,

2.3 PROPUESTA DE UN METODO DE MEDIDA QUE EVITE ALGUNAS DE LAS
CAUSAS DE ERROR

2.3.1 Planteamiento del problema

En una disposiciéon de medida de parametros de ruido de transistores tipica (ver
figura (2.3)), se incluyen, ademas del sintonizador a la entrada (en ocasiones existe
también sintonizador a la salida con el fin de obtener mdxima transferencia de potencia,

aunque ello puede provocar problemas de estabilidad en el transistor, [CALANDRA,
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1984]), aisladores de entrada y salida. Su misién es, tal como se explicaba en 1.4.3,
minimizar los efectos de los errores por desadaptacion, ya sea en el plano de conexion
de la fuente de ruido con el sintonizador (al cual nos referiremos también con el nombre
de red transformadora), 6 bien en el plano de conexi6on del dispositivo con el sistema
medidor de factor de ruido (siempre consideraremos incluidos en éste los conversores
de frecuencia que sean necesarios). La utilizacién de aisladores permite, en efecto,
poder expresar los factores de-ruido reales (total 6 de medidor, incluyendo en ellos el
correspondiente aislador a su entrada) en funcién de los nominales (expresiones (1.53)

y (1.56)), con lo cual el error se reduce (expresiones (1.55) y (1.58)).

JE -

AISLADOR A’

B

MEDIDOR DE N2cal
UENTE D FACTOR DE
RUIDO RUIDO

* Nlcal {a) CALIBRACION

Th, Te

L

S R——
Mecal Fm'(S222%) Il
Mhcal
¢ >
Fteal( &) = Fm (%) ! (b) MEDIDA
rlhe 5224 [ ) s2za’
—] fen _' J —] J
< < - < < B
AISLADOR 4 AISLADOR A w2
NEDIDOR DE
> SINTONIZADOR —— i | DISPOSITIVO VAN FACTOR DE |——
RUIDO A MEDIR \_/ RUIDO N
Th, T¢
Gaa Cax Gad, Fa(fg) Gaa’ Fm'(S220')
Mc \ Vo -/
Mh Cas = Caa.Caz |
I
F1(F), Caff 5) | Fm(f)
< : >
Fide)

FICURA 2.3 — DISPOSICION DE MEDIDA DE PARAMETROS DE RUIDO.
(a) CALIBRACION. (b) MEDIDA

Otra consecuencia de la inclusién de los aisladores (supuestos ideales), de gran
trascendencia desde el punto de vista de la medida de parametros de ruido, es la no
necesidad de conocer a priori las caracteristicas en ruido del dispositivo ni del medidor
(es decir, la funcion (2.1), 6, dicho de otra manera, los parametros de ruido del dispositivo
y del medidor) para _deducir sus valores reales (F((T,.), Fi{Ton) Fm(To) Faull) ¥

nominales, a partir de los indicados por el instrumento, puesto que, si substituyéramos
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las expresiones (1;53) 'y (1.56) (que establecen la relacion entre reales y nominales) en
(1.24) y (1.31) (valores indicados ¢ medidos), obtendriamos una relacién entre los
nominales y los indicados (6 entre los reales y los indicados) que sé6lo dependeria de
los pardmetros S y coeficientes de reflexion de los diversos elementos que componen

la cadena de medida, pero no de los parametros de ruido del dispositivo ¢ del medidor.

"Enel siguiente apartado se desarrollard analiticamente este punto y se mostrard
que la causa de este buen comportamiento es la no variaciéon del factor de ruido del
dispositivo ni del medidor intrinsecos (es decir sin incluir-en ellos los aisladores de la
cadena de medida) para cada estado de la fuente. Como aplicacién practica de estos
coceptos propondremos un sistema de medida en el que s6lo utilizaremos los valores
no corregidos indicados por el medidor. Ello nos permitird (al menos teéricamente)
suprimir otra de las causas de error, la derivada de la aplicacién, por parte del medidor,

de términos incorrectos en la férmula de Friis (apartado 1.3.2).

2.3.2 Formulaciéon de extraccién del factor de ruido del dispositivo

En este apartado se propone una formulacion de extraccién del factor de ruido
de un dispositivo a partir de medidas no corregidas de factor de ruido (es decir, las
indicadas por el instrumento en estado no calibrado). Las ventajas de este sistema ya
han sido comentadas en la introduccién de este capitulo y en el apartado anterior, por
lo que no se insistird nuevamente en ellas. Tal como se indicé anteriormente, este
desarrollo es valido tnicamente cuando se utilizan aisladores a la entrada del dispositivo
y a la entrada del medidor de ruido. Se supone, ademds, que los aisladores son ideales
6, por lo menos, con un pardmetro S$, de modulo muy bajo en comparacion con | S, |,
de tal manera que el coeficiente de reflexion a la entrada sea pricticamente S§,
(andlogamente, el coeficiente de reflexion a la salida serd aproximadamente igual a
S$%,). También se supone que el medidor obtiene el factor de ruida a partir de la relacion
entre las potencias de ruido detectadas para cada estado (frio 6 caliente) de la fuente

(factor Y).

La derivacion que se presenta estd basada en la expresién del factor de ruido
indicado por el instrumento sin corregir (es decir sin descontar la contribucién de su

propio factor de ruido) en funcién del factor de ruido en condiciones nominales. Esta
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expresion ha sido desarrollada previamente en la literatura [STRID, Microwave System
News, 1981] con propésitos diferentes que los de la medida de parametros de ruido.
En efecto, en el clarificador articulo de Strid, se obtiene la relacién entre el factor de
ruido indicado por el instrumento en funcién del nominal, en otras palabras, el error
de medida, para el caso en que se utilicen aisladores. Las unicas causas de error
consideradas son las debidas a desadaptaciones de fuente, es decir, coeficiente de
reflexion diferente de cero y vériacion de éste para ambos estados de la fuente. Asi,
. de una manera sencilla pero rigurosa, se muestra un posible camino para la mejora de
la precision en las medidas de pardametros de ruido, siempre que los diferentes coeficientes
de reflexién sean conocidos. A continuacién se utiliza el mismo razonamiento, pero
teniendo en/cuenta el efecto de segunda etapa (factor de ruido del propio medidor), y
con la finalidad de obtener una expresiéon que ligue el factor de ruido del dispositivo
para el coeficiente de reflexion seleccionado, con los factores de ruido indicados por
el instrumento‘[PRADELL, 1988]. Recientemente han sido publicados resultados de
medidas de factor de ruido a 33 GHz [TONG, 1988] utilizando una formulacién de
extraccion basada en el mismo principio. Sin embargo, la derivacién de Tong y
Moorehead utiliza, a nuestro entender, términos incorrectos para las potencias que
aparecen en la expresion del factor Y, sin que ello repercuta, quizds, de una manera
decisiva en la correcién de los resultados obtenidos cuando el médulo de los diferentes

coeficientes de reflexién es pequeiio.

Considérese la disposicion de medida indicada en la figura (2.3). En la situacién
que denominamos de medida, se intercala el conjunto del sintonizador y dispositivo a
medir (transistor) entre la fuente de ruido y el medidor, a través de un par de aisladores,
Ay A situados, respectivamente, a la salida de la fuente y a Ia entrada del medidor.
En la situacién que denominamos de calibracion, se conecta la fuente directamente al
aislador de entrada del medidor y, por tanto, no se utiliza el aislador de fuente.
Empezaremos escribiendo el factor Y en funcién de las temperaturas de ruido de los
diferentes cuadripolos de la cadena (se trabajard con temperaturas de ruido en lugar
de factores de ruido, para una mayor simplicidad de las expresiones; el paso de uno a
otro es inmediato). Recordando la definicién del factor Y, y teniendo en cuenta los
coeficientes de desadaptacién (expresiones (1.19) y (1.20)), se tiene (véase definicién

de términos en el apéndice II-1);

I1-14



capitulo II - parametros de ruido

=Mh(Thr+Tet(rsh)) _ ‘ 2.3)
MC(TC +Tdf(rsc))

La expresion para la temperatura de ruido total se obtiene a partir de 1a f6rmula

de Friis:

T on(T2) (2.4)

T, (TH= Tu(rs)*‘é—l—(—l:'—)

donde el subindice 1 se refiere al cuadripolo formado por la cascada de los cuadripolos

aislador de entrada, sintonizador y dispositivo.

Si suponemos que los cuadripolos pasivos se encuentran a una temperatura fisica
T . (recordar que ésta corresponde a la temperatura ambiente para fuentes de estado

sélido), y por aplicacién de la férmula de Friis, tenemos para 7T ,,(T,X

(1 T oa(T, (2.5)
T“(rs)=Tc(Gm—1)+G_—“Er i

El primer sumando de la expresién anterior corresponde a la temperatura
equivalente de ruido de un cuadripolo pasivo, en nuestro caso el conjunto aislador de
entrada y red sintonizadora (ver apéndice II-2). Substituyendo (2.4) en (2.3), se obtiene,

teniendo en cuenta (2.5):

1 - ) Tnd(rq) + Tam(rz)
Gﬂ‘(rih) Gas(rsh) cas(rm)cad(rq)

Mh(Thr"’Tc(

y = (2.6)

1 T ealTy) Tem(T3)
+ ——] ]+ +
MC(TC TC(Gﬂ‘(rSC) ) Gas(rsc) Gas(rtc)cad(rg))

Por otra parte, la temperatura equivalente de ruido indicada por el medidor para
la totalidad de la cadena de medida (obsérvese que se trata, en realidad de la medida

no corregida en la situacion de medida), es |[SISTEMA HP 8970B, 1986]:

T.-YT, ' - (2.7)

Tilld=
et Y—l

Substituyendo la expresion- para el factor ¥ ((2.3)) en (2.7), se obtiene:
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(Te* TaalT) 258 A= M T (T =T

Ty = 5 (2.8)
(Tet TealT o)+ 258 ) B+ M (T = T o)
donde hemos definido los coeficientes Ay B como:
A= M.T, B M,T.
Gas(rsc) Gas(rsh) (29)
B= M, - M,
Gas(rsh) Gas(rsc) (2-10)

Puede demostrarse (ver apéndice II-3) que el coeficiente B es cero, puesto que
los sumandos de que consta, que son del tipo M/G,,, no dependen de la impedancia
de fuente I',. Despejando en (2.8) la temperatura de ruido del dispositivo para las

~condiciones de la medida (coeficiente de reflexién I';), T.4(F,) tenemos:

Tad(rg)=-TC—§%+(Th,-Tc)‘(T T""’) @.11)

De esta manera hemos conseguido expresar la temperatura de ruido real del
dispositivo, T.a(I ;) que es la que realmente queremos medir, en funcion de la indicada
por la medida no corregida del medidor, T4, y del factor de ruido del conjunto aislador
de salida y medidor, T..(l;). La medida de éste se efectia a continuacién en el paso
que hemos denominado de calibracion (ver figura (2.3)). Andlogamente a como hemos
procedido en el paso de medida, vamos a poner T..(T;) en funcién de la temperatura
equivalente indicada por el medidor para la totalidad de la cadena de medida en
calibracién, T {i{..., Para ello empecemos expresando el factor ¥ en calibracién, ¥ ., en

funcién de las temperaturas de ruido de los diferentes cuadripolos de la cadena:

_____Mh(cal)(Thr+Tpl(cal)(rsh)) (212)
cat MC(CGI)(TC+Tcl(cal)(rsc))

Y
La expresioén para la temperatura de ruido total en calibracién, T .(caty(T,), S€

obtiene a partir de la formula de Friis:

cal l ) em(S 2) (2'13)
|4 lemi222)
Ta =T (Gaa-m) Con (T o)

II-16



capitulo II - parametros de ruido

donde se ha supuesto que el aislador A" se encuentra a la temperatura fisica 7. El

superindice ’ para la temperatura equivalente de ruido, se refiere al medidor intrinseco

(sin incluir el aislador A" a su entrada).

Por otra parte, la tempe'ratura equivalente de ruido indicada por el medidor para
Ia totalidad de la cadena de medida (obsérvese que se trata, en realidad de la medida

no corregida en la situacion de calibracion), es [SISTEMA HP 8970B, 1986]:

pas  _Ta=YeuTe 14
et(cal) Ycal— 1

Substituyendo la expresion para el factor Y., ((2.12)) en (2.14), se obtiene:

Tind =(TC+T‘em(SgZ’))A'—Mh(cal)Tc(Thr-'Tc)
M (T e+ Tem(SH)B + Mageary(The=T) (219

donde hemos definido los coeficientes A" y B’ como:

A’ - Mc(cal)Th_ Mh(cal)Tc

Gaa‘(rsc) Géa'(rsh) (216)
- M'h(cal) _ Mc(cal)
Gaa’(rsh) Gaa'(rsc) (2-17)

Analogamente a la situacion de medida, el coeficiente B’ es cero, puesto que los
sumandos de que consta, que son del tipo M/G ..., no dependen de la impedancia de
fuente I', (apéndice 1I-3). Despejando en (2.15) la temperatura de ruido del medidor

para las condiciones de calibracién (coeficiente de reflexion S$), T .n(S%,), tenemos:

M hcaty (2.18)

Tom(S52)= =T+ (T =TT +T Sieary) =

La temperatura de ruido del conjunto aislador A’y medidor puede ahora expresarse

en funcién de 7,,(S3;) gracias a la presencia del aislador:

| Tim(S5) @19)
(1 ). Ten(SE)
Tem(rz) TC(Gaa‘(rz) ) Gaa'(r2)
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Substituyendo (2.19) en (2.11), y teniendo en cuenta (2.18), se obtiene:

Tc _ (Thr_ Tc)(Tc+ Ti’:?cal))Mh(cal)*_
Gad(rg) A.Gaa'(rz)Gad(rg)

Tod(rg)= —Tc+

(2.20)
ind Mh
+(Thr~Tc)(Tc+Tot )7

Las ganancias disponibles que aparecen en (2.9), (2.16) y (2.20) tienen la siguiente

forma:
G (Fy= (1-1T1*)1Sh1°
T I=SHT P (-1 1?) @21
S128aT
FO=S’“+ 12+ 21
l— q,r

Por otra parte, la ganancia disponible de dos cuadripolos en cascada es el producto
de las ganancias disponibies de cada cuadripolo, con lo cual el término G..(T,), que
aparece en (2.9), se puede expresar como:

Cas(Ty) =G oalT)6 0 (S5) (2.22)

y, substituyendo «érminos en la forma indicada por (2.21):

} (1=1F, 13185 1°IS5 I°
[1-SHT1%11-S%SH 1P(1-|T,12) (223

Gas(rs)

De esta manera, podemos desarrollar las expresiones (2.9) y (2.16) para Ay 4/,

obteniendo:

_U=1SHIHU-IT ) [1-S5STH I

A T,-T

158 121S5 12 (=T a2y
L (-ISHIHA-1SH1D
A= ISSHZ (T,-T.) (2.25)

Desarrollando las ganancias Gaa'(T2)y Gaa(T,) de (2.20) mediante (2.21), se

obtiene:
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-1, 19185118417
|1=SHT ¥ 1-SHT 1P (1-1S% 1) (2.26)

Gab-(rz)cad(rg) =

do.nde:
r.= d rqS?ZSgl
2 7% 1-1,8%

Substituyendo (2.24), (2.25), (2.26) y las expesiones (1.19) para los coeficientes

M,, My en (2.20), obtenemos finalmente:

. 1-S9 T 13¢1-|T,|?
Tad(rg)=Tc(' = "Iz( i 22' )—1)+
(11T, 191821

+(Tm—7y)(1—nxu2) (T Ta)ISHISHE oo
Th-Te J\1=1Tg12 ) |1-S4T w121 1-SLSH12
(T Totean) 1= ST, P11 - SHT, 1°

11-SHTwl® IS4

La expresién (2.27) proporciona la relacién que estdbamos buscando, entre la
temperatura de ruido real del dispositivo para el coeficiente de reflexion I', elegido
(mediante el ajuste adecuado de la red sintonizadora), y las temperaturas de ruido T &*
y T %1y indicadas por el instrumento en las dos situaciones de la figura (2.3), que
hemos denominado medida y calibracion, respectivamente. Recuérdese que T4% y T éifeary
son los valores no corregidos proporcionados por el medidor, y, por lo tantd, no es
necesario que éste efectue el proceso de calibracion, es decir las medidas de factor de
-ruido encaminadas a establecer una referencia para el factor de ruido (descontar el
ruido intro;iucido por el propio medidor) y para la ganancia. Aunque se ha preferido
trabajar con las temperaturas de ruido, con el fin de facilitar la derivacion de las
diferentes ecuaciones, es inmediato pasar a factor de ruido sin mds que substituir en

(2.27) las siguientes identidades:

T = (FP-1)T,
T(nd _( ind _l)To

et(cal) t(cal)

Tea(lg)=(Fa(lg)=1)T,

(2.28)
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Ademas de los valores de las temperaturas de ruido. indicadas por el instrumento
es necesario conocer algunos de los parametros S de los cuadripolos de la cadena de
medida (aisladores, sintonizador y dispositivo), el coeficiente de reflexién presentado
a la entrada del dispositivo, I, el de salida del dispositivo (con su entrada cargada
mediante la red sintonizadora y el aislador de entrada), T, y el de la fuente en estado
caliente, Ty (curidsamente, no es necesario conocer I,. puesto que desaparece al
desarrollar las expresiones (2.9) y (2.16) para Ay A’, respectivamente). Obsérvese que,
debido a la inclusién de los aisladores A y A, desaparece la incertidumbre de medida
debida a desadaptaciones a la entrada, siempre que podamos medir de una manera
precisa los diversos pardmetros de los que depende (2.27). Subsiste, sin embargo, la
incertidumbre de ENR, expresada por el cociente (T,,~T.)/(T,-T.), y también la
incertidumbre de instrumentacion. La complicacion en la medida que supone este método
con respecto al tradicional (en donde es el instrumento quien efectia la cdlculos del
factor de ruido del dispositivo a partir de los valores medidos en los procesos de
calibracién y de medida) es mixy poco importante, puesto que en ambos métodos se
requiere la medida precisa de I', y de la ganancia disponiblé de la red sintonizadora
G.x(S%) En realidad, sélo se requieren las medidas adicionales de ', I', y de las
matrices [S°%], [S®' ]y [S?] Estas tres tltimas se efectian una unica vez, puesto que
no dependen de los diversos coeficientes de reflexién I', presentados a la entrada del

dispositivo.

2.4 FUNCIONES DE ERROR Y METODOS DE OPTIMIZACION

2.4.1 Introducci6n

Con el fin de evaluar el comportamiento de la formulaciéon propuesta en 2.3.2
en medidas reales de parametros de ruido, en este apartado se proponen diferentes
métodos de optimizaciéon adecuados al tipo de problema considerado, con sus
correspondientes funciones de error, y se ponen a prueba utilizando subrutinas

comerciales de minimizacion en una simulaciéon de las medidas.
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En el apartado 2.2 se comentaron los métodos modernos de extraccién de los 4
pardmetros de ruido por medio de medidas redundantes de factor de ruido. La funcién
de error construida es siempre el sumatorio, extendido al nﬁme}o de medidas ef ectuadas,
de las diferencias cuadraticas entre los valores medidos y los estimados. Sin embargo,
el tipo de medidas y parametros a optimizar considerados en la funcién varia segin los
diferentes autores. En las primeras referencias sobre la cuestion [LANE, 1969; CARUSO,
1978] se linealiza la ecuacion del factor de ruido de un cuadripolo (ecuacién (2.1)) con
respecto a los cuatro parametros de ruido mediante una serie de transformaciones entre
ambos conjuntos de parametros. Ademads, la funcién de error s6lo considera diferencias
entre los valores Amedidos y estimados de factor de ruido (6, equivalentemente,
temperatura de ruido), pero no en las impedancias de fuente (6 coeficientes de reflexién
I',, utilizando la nomenclatura del 'apartado 2.3.2) presentados al transistor. De esta
manera se consigue un método basado en la resolucidn de un sistema lineal de ecuaciones
y, por tanto, una gran facilidad computacional. Posteriormente [MITAMA, 1979], se
propone una funcién de error que tiene en cuenta las diferencias_ en el factor de ruido
y también en la impedancia de fuente. Con el fin de conseguir expresar las condiciones
de minimo en la forma de un conjunto lineal de ecuaciones, se desarrolla en serie de
Taylor el funcional que expresa la relacién entre los diversos valores estimados (es
decir, la ecuacion de ruido (2.1), igualada a cero), con respecto a las tres medidas (factor
de ruido y parte real e imaginaria de la impedancia de fuente) y también a los 4
parametros de ruido. Ello es equivalente a considerar que los errores considerados en
la funcion de error pequeiios, hipotesis razonable en un sistema habitual de medida de

ruido y de impedancia.

Con el aumento substancial de la potencia de célculo_es ahora mas f4cil la
utilizacién de métodos que comporten la minizacién de funciones de error que tengan
en cuenta las diferencias cuadrdticas para los tres tipos de medidas realizadas en el
proceso de extraccion de parametros de ruido. Ademads, no parece necesaria a priori la
linealizacién del comportamiento de la ecuacién de ruido con respecto a los 4 parametros
de ruido, puesto que existen subrutinas comerciales que minimizan eficientemente
funciones de n variables. En esta linea se proponen a continuacién 3 métodos de
optimizacién y se comparan sus prestaciones por medio de la simulacién de una situacién

real de medida.
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2.4.2 Métodos propuestos

Con el fin de simplificar la notacién se utilizan los simbolos x, y, z para las
medidas (factor de ruido, partes real e imaginaria de la admitancia de fuente,
respectivamente) y los simbolos a,, a, a3y a,para los parametros a optimizar (factor
de ruido minimo, partes real e imaginaria de la admitancia 6ptima de fuente, y resistencia
equivalente de ruido). El superindice i es el numero de orden de la medida, M es el
numero total de medidas, el subindice m indica valor medido y el los simbolos del tipo
&, valor estimado (ver el listado de simbolos en el apéndice II-4). Los simbolos w!, w!
y w en las funciones de error del segundo i tercer método son pesos asignados a cada

medida.
METODO 1
La funcién de error a minimizar se define como:

M

~ . - - i i 2
F(a,,G,,45,0,)= Zw,;|x'-x,,|
i=]

(2.29)

donde %‘se estima substituyendo los valores medidos de la admitancia de fuente en la

ecuacion de ruido:

~

N - dg i - 2 i 5 2
X =Q;+— - -
X 1 v [(ym as) *(zn, a3) ] (2.30)

m

parai=1,2,.... A,

El método consiste en minimizar la funcién de error (2.29), que es de 4 variables,
4, G, a,yd, evaluada a partir de las medidas de admitancia vy, 2., y de una estimacion
inicial de los 4 pardmetros, a9, a5 G35y @i Obsérvese que la funcion de error sélo tiene
en cuenta los errores de medida de factor de ruido. Ello equivale a considerar las
distancias verticales (ver figura (2.2)) entre el punto medido (xi ¥k, z5) vy €l esytim.ado
sobre la superficie de ruido (£'yh, zh). Por lo tanto se trata de un métbdo simple pero
que, como veremos, proporciona buenos resultados. La subrutina de minimizacién
utilizada es la ZXMWD de la libreria matematica comercial IMSL, que utiliza un método
. cuasi-Newton para encontrar el minimo global en un recinto definido previamente.

Primero utiliza una transformacién matemadtica con el fjn de reducir el problema de
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rﬁinimiza_cién con restricciones a un problefna sin restricciones. En el proceso, todos
los posibles minimos globales, incluyendo los que estin en Ia frontera del
hiper;recténgulo, se transforman en minimos locales. A contiﬁuacién intenta encontrar
todos los posibles minimos locales realizando unas pocas iteraciones (4) a partir de una
serie de puntos iniciales generados. De éstos escoge los 5 que proporcionan valores
menores para la funcién de error, continuando asi el proceso de convergencia. El minimo
Iocal que, encontrado a partir de ellos, proporcione el valor menor de la funci()n,'es el

que considera como minimo global.

-

METODO 2

La funcién de error a minimizar se define como:

M
" N i i . i . 2
@5.a4.9'.20 = T (W, 1% =X 1
2

-

o)
o)
o)

[\S]

(2.31)
. . 2 . ~i . 2
tw Y my T rw 12 -2 7))
donde X‘se estima substituyendo los valores estimados de la admitancia de fuente en

la ecuacion de ruido:

~

X'=a,+

1

4
i

[(y'-a)®+(z'-a3)?] (2.32)

<

parai=1,2,..., M.

El método consiste en minimizar la funcién de error (2.31), que es de 2M + 4
variables, @,, @ G5 Qs ¥ 73 .., M, 2Y, 24 ..., 2% evaluada a partir de las medidas
de admitancia yhn, z v de una estimacibn inicial de los 2M + 4 parémetros,.d‘,’, % Aas
, A% V& 92 .., y¥ 2i 2% ..., 2¥ Obsérvese que la funcion de error tiene en cuenta .
los errores de medida de factor de ruido y de admitancia de fuente. Ello permite,
siempre que la estimacién inicial sea adecuada, minimizar la suma de las distancias
euclideas (es decir,minimas: ver figura (2.2)) entre el punto medido (xi, yh, 2z5) y el
estimado sobre la superficie de ruido (£'¢! 2). Por lo tanto se trata de un método mas
elaborado que el anterior y, que en principio, deberia proporcionar estimaciones mejores
de los 4 parametros de ruido. La subrutina de minimizaciéon empleada es, nuevamente,

la ZXMWD de IMSL. No se realiza ninguna aproximacién adicional de la ecuacién de
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ruido del tipo propuesto por Mitama, por lo que no es necesario suponer un error de
medida pequeifio. Sin embargo, los resultados de la simulacién indican que la subrutina

puede no converger para errores que superen un cierta cota, tal como se comenta en

el préximo apartado.
METODO 3

La funcidon de error a minimizar se define como:

F(249529= (12 -xn 1+ 19 -y ®+ 12!~ 20 °)
i=1 (2.33)

donde el punto estimado £ ¥! 2'se obtiene resolviendo el siguiente sistema de ecuaciones:

G(x',y',2")=0 (2.34)
£xh_ 9yl 2-zh
vali vyGli vzcli (235)
en donde:
C(£4729=a,+ T - )+ (5~ 45)*)- 2
’ v . (2.36)

Las expresiones para los gradientes en (2.35) se obtienen a partir de (2.36):

V. G|=-1

X t

ey
v)'GIl':_ i 2
 m

. a
[(vh=a2)" (zh- )]+ 20y - a2)

ay . o .

V., Gli=—2(z,-a,)

m

Obsérvese que (2.35) es la ecuacion de una recta perpendicular a Ia superficie
de ruido due paéa por el punto medido X ¥h, 2m Resuelta simultineamente con (2.34)
se obtiene, pues, el punto estimado sobre la superficie situado a la minima distancia
d, del punto medido (ver figura (2.2)). El cilculo debe repetirse para cada punto de
medida. Para ello es neceéario, por supuesto, introducir en (2.35) una estimacion inicial
de los parametros de ruido, a,, G, 4, @, Minimizar la funcién de error (2.33) equivale,

pues, realmente a minimizar la suma de las distancias euclideas d;
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ait i 2 (2.38)

2
"+ 12 =2,
(2.39)

(@) =12 -xp 1519 - vk,
. . . M .
F(x“,y‘,z“)azl(d‘)z

El diagrama de flujo del proceso de minimizacion para este tercer método sera,

-

pues, el siguiente:

1 - Entrar estimacién inicial de los 4 parametros de ruido, &,

2 - Evaluar la funcién de error F(®‘,9*. 2') (ecuacién (2.33)).

Este calculo consta, a su vez, de los siguientes pasos:

Parai=1.2.... M

- Calculo de los gradientes, particularizando en el punto de
medida i, x, yh, zh (expresion (2.37)).

- Resolucién de un sistema no lineal de 3 ecuaciones con 3
incognitas, £ v' 2‘(ecuaciones (2.34) y (2.35)).

- Calculo de la distancia euclidea d, (ecuacion (2.33)).
O bién:

Parai=1.2.... M

- Estimacion del punto i sobre la superficie de ruido = 37";
z‘por medio de una-minimizacion adicional de la distancia d,
al punto medido x4 y', 24 Se trata, por tanto, de minimizar
la funcién (2.38), de tres variables, £ v 2! a partir de una
estimacion inicial, ®, y., 2. La subrutina empleada es la

ZXMIN de IMSL.
3 - Llamar a la subrutina principal de minimizacion (ZXMWD

de IMSL). El argumento a minimizar es la funcién de error

calculada en 2, de 4 variables &, G, G, G,
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4 - Obtener el resultado de 3: Mejor estimacién de los 4

parametros de ruido, a,, a, azy a,

5 - Fin del proceso si los resultados reflejan una buena
convergencia. De lo contrario, volver al paso 1 con una nueva

estimacioén inicial de @, 4, G5 G,

Obsérvese que el método 3 es idéntico al 2 desde el punto de vista del tipo de
funcién de error utilizada, pero no en el proceso de obtencién de una estimacién de
los M puntos sobre la superficie. En efecto, en el método 2, y., =i son variables en el
proceso de optimizacién, mientras que en el método 3 sélo existen 4 variables, los 4
parametros de ruido. La ventaja que puede a priori presentar el método 3 con respecto
al 2 es la que se deriva precisamente de este proceso de obtencidn, es decir, el trabajar

siempre con verdaderas distancias euclideas (minimas) entre éstos y cada punto medido.

En el siguiente apartado se realiza un estudio comparativo de los tres métodos
propuestos a través de una simulacion de medidas reales, obtenidas mediante la adicién
de errores aleétorios a M puntos escogidos sobre la superficie teérica de ruido. Esta, a

‘su'vez, se genera a partir de los valores de parametros de ruido suministrados por el
fabricante para transistores comerciales en bandas S, C y X. También se verifica la

disminucién del error de extraccion a medida que el nimero de medidas aumenta.

2.4.3 Simulaciones

Con el fin de someter a prueba los métodos de optimizacién propuestos, se han
generado, en una primera fase del estudio, conjuntos de M datos que simulan otras
tantas medidas reales de factor de ruido y de admitancia de fuente, y se han introducido
después como datos medidos, xi, ym, Zm, en los 3 métodos. Cada conjunto se obtiene
afiadiendo (con signo "+" 6 "-") un determinado error fijo ¢, que oscila entreel 0% y
el 7 %, a los M puntos calculados a partir de los datos de parametros de ruido suministrados
por el fabricante. Los parametros de ruido seleccionados, correspondientes a transistores
comerciales, estan comprendidos dentro de un margeri tipico de variacion en transistores

de microondas.
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El numero de puntos 'elegido es M =12 Los errores han sido introducidos en el

factor de ruido de una manera independiente respecto a los de la admitancia. Ello
responde al hecho de que las situaciones de medida correﬁpondientes son también
independientes. Los resultados de las simulaciones se resumen en las tablas (2.2) 2 (2.4),
para los t}ansistorbes HXTR 3615 de Hewlett-Packard, NE 202 y NE 710 de N.E.C.,
respectivamente (en [MARTORELL, 1989] se encuentra una descripcién mas detallada).
Los métodos 2 y 3 proporcionan resultados muy similares, aunque el tiempo de ejecucion
es sensiblemente inferior en el 2 (aproximadamente 2 *), y por ello se ha preferido
presentar sus resultados conjuntamente. Los datos de pardmetros de ruido suministrados
por el fabricante en sus hojas de caracteristicas se recogen en la tabla (2.1). Puede verse
que los margenes de F,;, (0.35 a 2 dB), R, (4.7 a 25 Q) y ', (en médulo y fase) son
lo suficientemé}hte amplios como para estudiar la sensibilidad de los tres métodos con
respecto a ellos. La admitancia 6ptima de entrada se representa en forma de coeficiente
de reflexion, por coherencia con el tipo de medida realizada en 1a practica (ver apartado

2.5).

TRANSISTOR me(dB) iropl‘ cbopl (9) RR(Q)
HXTR 3615 (H.P) 2 0.39 -177 4.7
2 GHz
NE 202 (N.E.C) 0.35 0.84 33 25
2 GHz '
NE 710 (N.E.C) 1 0.86 109 11
8§ GHz

Tabla 2.] - Transistores seleccionados. Datos del fabricante.
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Error de entrada | Error en Error Error Error
(%) Fon(%) | enlTon| lend,, (%)] enr , (%)
(%)
0 0 0 0 0
3 0 6.7 2.4 4.7
5 0.2 10.5 3.8 7.4
7 0.7 15.9 5.1 10

Tabla 2.2 (a) - Simulacién para error fijo. Errores en la

determinacion de los parametros de ruido. METODO 1

Transistor HXTR 3615

Error de entrada | Error en Error Error Error
(%) Fon (%) | en|Ton| [end,, (%)] enR, (%)
(%)
0 0 0 0 0
3 0 6.1 2.6 5.1
5 0 95 4.1 8.5
7 0.2 14.4 5.5 11.7

Tabla 2.2 (b) - Simulacién para error fijo. Errores en la

determinacion de los parametros de ruido. METODOS 2 vy 3
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Error de entrada | Error en Error Error Error
(%) Fon (%) | en|T.n} |end,, (%)| enR, (%)
(%)
0 0 0 0 0
3 2.5 9.6 2.7 2.8
5 - - - 3.2

Tabla 2.3 (a) - Simulacion para error fijo. Errores en la

determinacién de los parametros de ruido. METODO 1

Transistor NE 202

Error de entrada | Error en Error Error Error
(%) F o (%) | enlTon| |en®,, (%)| enR, (%)
(%)
0 0 0 0 0
3 3.2 8.4 1.5 4.8
5 - 16.9 4.2 12.8

Tabla 2.3 (b) - Simulacién para error fijo. Errores en la:

determinacién de los parametros de ruido. METODOS 2 vy 3

Transistor NE 202
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Error de entrada | Error en Error ‘ Error Error
(0/0) ’ Fm‘m (0/0) enl roptl enq>op( (0/0) enR n (0/0)
(%)
0 0 0 0 0
3 0.2 6.4 1.6 1L.5
5 2.3 - - 18.7
5 2.0 - - . 20

Tabla 2.4 (a) - Simulacién para error fijo. Errores en la
* determinacién de los parémetros de ruido. METODO 1

Transistor NE 710

Error-de entrada | Error en |Error en"-|Error en®*~|Error en%,
(%) F oin (%) (%) (%)
(%)
0 0 0 0 0
3 0 3.4 1.0 8.1
5 2.9 15.1 2.6 149
5 2.9 - - 14.8

Tabla 2.4 (b) - Simulacién para error fijo. Errores en la
determinacion de los parimetros de ruido. METODOS 2 y 3
Transistor NE 710

De los resultados resumidos en las tablas (2.2) a (2.4) se pueden extraer algunas

conclusiones con respecto a los 3 métodos de optimizacion propuestos:
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1 - Las admitancias de fuente escogidas deben rodear el punto
I'.p¢ Para que la informacion relativa a F,, ¥y I',p Sea lo mas
completa posible.

2 - ParémetroT ,p, Silos errores de medida superan una cierta
cota, que depende de los parametros de ruido del transistor
cons.iderado, los métodos no pueden converger a un punto
razonable y proporcionan un valor final de médulo cercano a
1. Sin embargo, la fase del mismo es muy poco sensible a los
errores de medida.

3 - Para igual error de medida, el parimetro F,, se extrae
con menos error si R, es baja. Como R, es una medida de la
pendiente de la superficie de ruido, se puede concluir que,
para un mismo transistor, se obtendrdn mejores estimaciones
de F . cuanto mas abierta sea la superficie, 1o cual ocurre, en
general, a frecuencias elevadas.

4 - El segundo y tercer métodos proporcionan mejores
resultados que el primero, en especial para R,y I',,, aunque
la diferencia no es muy notable. ' (p

5 - Es deseable que el sistema de medida no proporcione errores

relativos superiores al 5 %.

En una segunda fase de esfé\cestudio se ha considerado la evolucién del error
(porcentual) de extraccion de los parérﬁetros de ruido en funcién del numero de medidas.
Para ello se han generado nuevamente conjuntos de M datos (con M comprendido entre
6 y 36) que simulan otras tantas medidas reales de factor de ruido y de coeficiente de
reflexién de fuente, y se han introducido después como datos medidos, x i ¥, ztn,’en
los métodos de optimizacion. A diferencia del caso anterior, cada conjunto se obtiene
ahora afiadiendo un error € con distribucion aleatoria de tipo gaussiano, a 1os M puntos

calculados a partir de los datos de parametros de ruido suministrados por el fabricante.
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1.2 Y TRYS TUTS [YTTTPTY TUUY FIPY TUTY TYVY [NV VYT FTVE (YVY TRTY TYVE FTVY FEVT TYYY NPY VPR FTTY /TTS PPV FUUY FPTY TTVT IYTY (YTITTTY IATY

6 8 12 15 1B 21 24 27 38 33 36 -

FIGURA 2.4 — SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO Fmin (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.6

La razon de utilizar dicha distribucion estriba en el hecho de que el error en las
medidas reales de laboratorio se va a comportar asi, con tal de que el nimero de medidas
sea suficientemente grande. Aun no cumpliéndose eéta condicién en cuanto al nimero
de medidas, es necesario establecer alguna hipotesis réspecto ala aieatoriedad del error
introducido, con el fin de observar tendencias claras (no "ruidosas") en el comportamiento

del error de extracciéon con respecto al nimero de medidas M.
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24 ¢
21 |
18
15

le

3 JUC PEYY TR PR TUVS TRV PPTX POPS TRTR PR TUYE VUL PUUY YRS PV PUY PUVY PUVE FUUS PRV PRV PRVS PRPY PRPY [VUY TOUY TURY PN PRVY TP

6 8 12 15 18 21 24 27 38 133 36

FIGURA 2.5 — SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO Rn (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.6

El valor del error es fijo, entendiendo como tal que su valor medio se mantiene
constante con el numero de medidas M. Al ser la distribucién gaussiana, se cumplird
que el 68 % de los valores generados estardn a un distancia de una desviacién tipica
del valoxf medio. Los transistores seleccionados para esta nueva simulacién son los mismos
que en la anterior. Especial atencién se ha prestado también a la eleccién de los M
coeficientes de reflexion de fuente utilizados en la simulacién. Los puntos se han
generado en el interior de un determinado radio alrededor de I',,,mediante los siguientes

criterios:
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5 bulual | PPN TEUY FOTY J0TS PYVY TUH (YUY TUUY YUY YUY TOTY TYVY APVY TVY DYTS PPYY TUUY YOS FOVR TS rvon

6 S 12 15 18 21 24 27 38 33 36

FIGURA 2.6— SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO |Gamma opt| (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.6

1 - Equidistribucion. Situar el siguiente punto de la distribucion
en la zona menos poblada hasta el momento.

2 - Simetria. Equilibrio de la situacién de los distintos puntos
respecto a coeficiente de reflexién 6ptimo, I',,,

3 - Uniformidad. Independientemente de M, la distribucién

debe ser lo mds uniforme posible sobre la carta de Smith.
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w
Ll bt At i i il b bk A B b M bt b b b i b b il b S b

1 FUTTITUTEVY FPUY PUY TUTY FOTS PRUTTTUE (VX PNV TVUY /YUY PUVY TP FPYC TUPL PUS P TRTY TRUY FPUL TOUY TR PR PPIY TN [PY FOC TO0N

6 8 12 15 18 21 24 27 3B 33 .36

FIGURA 2.7— SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO @pt (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.6

Con el fin de que los resultados obtenidos sean lo mds significativos posible, se
han realizado dos operaciones estadisticas adicionales, normales en esta clase de estudios }
[MITAMA, 1979; CALANDRA, 1984]. Primero se han promediado los datos procedentes
de diversas simulaciones (averaging). A continuacién se ha efectuado un alisado de la

caracteristica obtenida (smoothing), mediante promediado de medidas contiguas.

I1I-35



capitulo II - parametros de ruido

3.6

3.3

2.7
2.4
2.1

1.8

1.5 JTTVYS PYPL UL PRTS PUUR Y TRVR PO [OUY TOY PUUY P0' FUUS TEPY FOY FUUN FUVY TS PPUS TRTR YUY PROY FUUR FPVY PRPY TOTY FOY PIYY P00

6 9 12 15 18 21 24 27 3B 33 3%

FIGURA 2.8 — SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO Fmin (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.8

De esta manera se éonsigue reducir la inestabilidad y "ruido” inherentes a la
aleatoriedad del proceso de generacion del error gaussiano. En la figuras (2.4) a (2.7)
se presentan los errores de extraccion en f uncién del numero de medidas, obtenidos
como resultado de las simulaciones realizadas con los criterios mencionados
anteriormente, incluyendo promediado (25 simulaciones) y alisado (por medias méviles).
El error introducido en las medidas tiene valor medio del 5 %. Todos los datos se
refieren al transistor HXTR 3615 y a una "nube" de puntos centrada enT,,, y de radio

0.6 (tomando el radio de la carta de Smith como 1).

I1-36



capitulo II - parametros de ruido

12.5

12 £

1
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1A
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) 9 12 15 |18 21 24 27 38 33 36

- FIGURA 2.9 — SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO Rn (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.8

También se han realizado simulaciones para otros radios. Las figuras (2.8) a (2.11)

muestran los resultados para un radio de 0.8 y el mismo error de entrada. -

En las figuras (2.12) a (2.15) se estudia la evolucion del error con el nimero de
medidas para los mismos valores del radio, error de entrada y parametros Fp, ¥ I'ope

pero con R, diferente (R, =200Q).

Enla figura (2.16) se representa el error de extraccion de R, para el caso particular

en que el radio es 0.4,

A la vista de estos resultados, algunas conclusiones con respecto al proceso de

extraccién de los pardmetros de ruido son las siguientes:
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5 2K O, Y TR TUR S FUVE TURY TOL JUU YUY PO PR VOO P JOUY UL PUUE FOUY FUIY PPN APUC TR OO PUVE TUO OO JO00 OO

6 9 12 15 .18 21 24 27 38 33 36

FIGURA 2.10 — SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCIOA{

DEL PARAMETRO |Gamma opt| (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.8

1 - Pardmetro F,, El error de extraccion presenta un claro \

comportamiento decreciente con el nimero de medidas, y a
tendir a un valor asint6tico. Junto con $,,, es el pardmetro
que se extrae con menor error {valores asintoticos inferiores
al error de entrada, 5%). También es poco sensible al radio de_
la nube de puntos. Se verifica la conclusién de las anteriores
simulaciones respecto a un ligero empeoramiento al aumentar

R,
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3.8

B.B TV VL PVIU VOIS TOUY VIR VUV TOUX TVUC VOV PO JVUC VUC PURY TN TOUR TUUY TVOY TOUR PUOY U TOOY PRI POR TOUC FOIR O TOOL TV

6 9 12 15 18 21 24 27 38 33 3%

- FIGURA 2.11— SIMULACION DEL EFRROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO  @pt (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.8

2 - Pardmetro R, El error de extraccion sélo presenta un claro

comportamiento decreciente con el nimero de medidas cuando
el radio es 0.6. Para radios superiores, el error disminuye para
M bajo pero aumenta para M alto. Este aumento puede deberse,
sin embargo, a la particular distribucién de los puntos en la
carta de Smith. También puede constatarse (figura (2.16)) que
el error aumenta considerablemente para radios pequefios. Ello
es légico si nos damos cuenta de que, en este caso, hay "poca"
informacioén sobre la pendiente de la superficie, puesto que
todas las medidas se sitian en torno del 6ptimo (recordemos
que R ,es una medida de la pendiente de la superficie de ruido,

especificamente, la pendiente del plano asintotico de la misma,
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4.5
4.2}
3.9:
3.8

3.3

2.7F

2.4

2.1 [T VR PR FUYC TR TOUE PO TR TP VY P PPVR FOUR PR TP PR TURY PR PPTY TUVY TOVR (YT PYTE TYTY TS TYVY FYVR 1OOY TOVL 10N

B g 12 15 18 21 24 27 3B 33 36

FIGURA 2,12 — SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO Fmin (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.6. Rn = 20.

%gz’m puede deducirse de la expresién (2.1)). Es necesario,
pues, un radio minimo. Por Gltimo, el error decrece al aumentar

R,

3 - Pardmetro |T .,x|. El comportamiento es parecido a R, De

nuevo, el error de extraccién sélo presenta un claro
comportamiento decreciente con el nimero de medidas cuando
el radio es 0.6. Para radios superiores, el error disminuye para
M bajo pero aumenta para M alto.

4 - Pardmetro ¢,,. Es de compoftamiento similar a F,, El
error es ligeramente inferior para el radio de 0.8, y crece para

valores de R, crecientes.
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3 Y TVY POTY FOVETUVY TN /RN TOUS TRV PV VY TV AYTUTYUY YUY PUUY TS PUTY YUY PUUY PO PR PRUC PYOE POV TUPY PIUY FOP OO0 1O

6 8 12 15 18 21 24 27 3B 33 36

FIGURA 2.183 — SIMULACION DEFL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO Rn (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.6. Rn = 20.

5 - Si el radio de la nube de puntos y la distribucién de éstos
es adecuada, el numero minimo de medidas necesario para
producir errores aceptables se sitﬁé en torno a 10. La
disminucién del error es poco significativa por encima de 18-20
medidas. Por encima de 30 'medidas, la variacién es
practicamente nula. Estas cotas pueden servir de guia para

decidir, en cada caso, cual es el numero 6ptimo.

5 - La distribucion de puntos sobre la carta de Smith debe ser
lo mas uniforme y simétrica posible respecto al punto I',,,
Los puntos situados en zonas alejadas de éste también son
importantes para la correcta recuperacién de los parimetros,

en especial R,
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w
Lhbd i Ll L Sl L At Lk bt bl A K At b Sl A B

2 FYOYS T OO TV TS VU TPV TUUY FOUL TUC TV FOUTTOUY F0% PR FRUL U0 FUUY TUVE FUUE IUUY VUV TUUY JUUL UL OO0 FOU TV |

) 9 12 15 -18 21 24 27 3B 33 36

FIGURA 2.14— SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO |Gamma opt| (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.6. Rn = 20.

En el préximo apartado se comentan los resultados experimentales para el
transistor HXTR 3615 a 2 GHz, poniendo un ‘acento especial en la comparacion de los
“métodos de optimizacion presentados en el presente apartado 2.4 y en el estudio del
comportamiento de la formulacién de extraciéon del factor de ruido del dispositivo a
partir de medidas no corregidas, propuesta en el apartado anterior, 2.3. También se
estudia la evolucién del error de extraccion (tomando como referencia los datos del

fabricante) con el numero de medidas.
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B.B FUE VPR TUPY FUUR TRV FEY TUNC PEUY TR UL VY TUVE VY FURY TUR PR PO PRPY FTTS PRPR FUDY FPF PYOY TV FUUY TRV TRTY OO TV TP
.

6. 8 12 15 18 21 24 27 3B 33 3%

FIGURA 2.15 — SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO @pt (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.6. Rn = 20.
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78 ¢

[ .
2R A% TPY TR FRPL TUUT YV VYT PUUS PPUL PV PN TIVS FPUL PYVY TV NNV PRUY UV PR Py Voot FOUYTOUY T MURT TR PUOS 000 ' O

& 9 12 1§ 18 21 24 27 38 33 36

FIGURA 2.16 — SIMULACION DEL ERROR DE EXTRACCION

DEL PARAMETRO Rn (%) EN FUNCION DE M
RADIO = 0.4
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2.5 RESULTADOS EXPERIMENTALES A 2 GHz

En base a la formulacion presentada en el apartado 2.3, se construyé una cadena
de medida para la extraccion de parametros de ruido a 2 GHz, con el fin de evaluar
el comportamiento de los métodos de optimizacién, y de la misma formulacién. El
esquema de medida es el que se representa en la figura (2.3). Con el fin de disminuir
en lo posible los errores de medida, provocados por posibles inestabilidades del propio
medidor en el tiempo, 6 en los diferentes elementos que componen la cadena de medida
(osciladores locales y mezcladores), se incorporaron dos amplificadores de bajo ruido

en cascada a la entrada del medidor, formando parte de éste.

FIGURA 2.17 — MEDIDA DE PARAMETROS DE RUIDO A
2 GHz. MONTAJE EXPERIMENTAL

Asi, se consiguié disminuir el factor de ruido de toda la cadena de medida en
la disposicién de calibracion hasta 3.4 dB. La ganancia combinada de los amplificadores,

aproximadamente 20 dB, garantizaba una buena estabilidad de los valores del factor
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de ruido de la cadena (en calibracion y medida) durante el proceso de medicion.
Estabilidad y factores de ruido pequeiios en calibracién son dos requerimientos clave

para la precision de los parametros extraidos. En las figuras (2.17) y (2.18) se pueden

ver detalles de la disposicion de medida.
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FIGURA 2.18— MEDIDA DE PARAMETROS DE RUIDO 4
2 GHz. MONTAJE EXPERIMENTAL.
DETALLE

La red sintonizadora se realizd6 mediante un doble stub ajustable en microstrip.
El substrato elegido, epsilam-10, permite una mayor compacidad a la frecuencia de
trabajo (ver figura (2.19)). Se efectuaron las medidas sobre el transistor HXTR 3615,

mencionado en las simulaciones del apartado anterior. Con el fin de comparar el método

propuesto, basado en la formulacion del apartado 2.3, con el método tradicional, basado

en datos corregidos por el propio medidor de factor de ruido, se realizaron ambos tipos

de medidas sobre el mismo transistor.
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FIGURA 2.19— MEDIDA DE PARAMETROS DE RUIDO A

& GHz. RED SINTONIZADORA Y DISPOSITIVO |
(TRANSISTOR HXTR 3615)

Los resultados de la extraccion, utilizando los tres métodos de optimizacion, se
resumen en la tabla (2.5). Tomando como referencia los datos suministrados por el
fabricante, puede observarse que el parametro que se obtiene con menor error es, tal
como predicen las simulaciones, ., Otra conclusion es la similitud entre los resultados
obtenidos por ambos métodos (el basado en la formulacion del apartado 2.3, y el basado
en medidas de factor de ruido corregidas por el propio medidor), aunque los resultados
obtenidos a partir de la formulacién se apartan algo menos de los del fabricante. Ello
nos impide decantarnos claramente por uno u otro método, y solo los resultados de
medidas de amplificadores disenados a partir los datos obtenidos, puede justificar la
eleccion de uno de ellos. En todo caso, es importante haber demostrado en la practica
la viabilidad del método propuesto, y su presumible mejora en la precisiéon de los

resultados.
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17 ¢

FIGURA 2.20 — ERROR DE EXTRACCION DEL

PARAMETRO Fmin (%) EN FUNCION DE M.
RESULTADOS EXPERIMENTALES
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PROCESO DE Error en Error Error Error
MEDIDA Y DE | Foa (%) | enlT.xl [end,, (%)| enR, (%)
EXTRACCION (%)
METODO 1 1.8 34.9 9.4 17
FORMULACION
METODOS 2 Y 3 1.8 30.3 8.6 6.4 _
FORMULACION
METODO ! 1.6 25.6 9.7 4,26
CORRECCION
POR EL
MEDIDOR
METODOS 2 Y 3 1.4 22.3 8.9 12.8
CORRECCION
POR EL
MEDIDOR

Tabla 2.5 - Resultados experimentales. Errores en la
determinacién de los pardmetros de ruido. Referencia: datos del
fabricante. METODOS 1, 2 y 3. Extraccién del factor de ruido

por la formulacién y por el medidor.

Transistor HXTR 3615

Por ultimo se realizé un estudio de la evolucién del error porcentual de extraccién
(tomando siempre como referencia los datos suministrados por el fabricante) con el
nimero de medidas. Se realizaron un total de 26 medidas para distintos coeficientes de
reflexion de fuente. En las figuras (2.20) a (2.23) se representa el error (%) de extraccién
para los distintos parametros de ruido en funcién del numero de medidas, agrupadas

segin los 3 criterios expuestos en 2.4.3, entre 6 y 26.
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FIGURA 2.21 — ERROR-DE EXTRACCION DEL

PARAMETRO Rn (%) EN FUNCION DE M.
RESULTADOS EXPERIMENTALE'S

Las conclusiones que se pueden extraer estin en la linea de las expuestas para
las simulaciones en 2.4.3. En efecto, se comprueba que F ., y $., 500 los parametros
que se extraen con menor error, que la evolucién del error es, en general, decreciente
con el nimero de medidas, tendiendo a algin valor asintético, y que el numero 6ptimo
de medidas se situa en torno de 15. El elevado error en la extraccién de R, se debe
probablemente a una variacion sistematica de dicho parametro con respecto al indicado
por el fabricante, debido a la elevada temperatura registrada en la zona en que se
efectud la medida. Cabe observar que los coeficientes de reflexién de fuente presentados
al transistor no estaban distribuidos de forma Optima segiin los criterios anteriormente
enunciados, lo cual explica, en parte, el comportamiento ligeramente creciente de las

graficas para un numero elevado de medidas (mayor que 25).
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FIGURA 2.22 — FRROR DE EXTRACCION DEL

PARAMETRO |Gamma opt| (%) EN FUNCION DE M.
RESULTADOS EXPERIMENTALES
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FIGURA 2.28 — FRROR DE EXTRACCION DEL

PARAMETRO  ©pt (%) EN FUNCION DE M
RESULTADOS EXPERIMENTALES
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APENDICE 11-1 DEFINICION DE SIMBOLOS EMPLEADOS EN - LA
FORMULACION DE EXTRACCION DEL FACTOR DE RUIDO
A PARTIR DE MEDIDAS NO CORREGIDAS DE FACTOR DE
RUIDO (APARTADO 2.3.2)

Y Factor Y (sitvacién de medida)
Y(cal) Factor Y (situacion de calibracién)

T Temperatura de referencia

Temperatura de fuente (fria)
T, Temperatura de fuente nominal (caliente)

u Temperatura de fuente real (caliente)

Temperaturé de ruido (dispositivo)

Ted
o Temperatura de ruido (total)
T Temperatura de ruido (medidor)
em
T om Temperatura de ruido (cadena formada por el
aislador de salida y el medidor)
T,, Temperatura de ruido (cadena formada por el
aislador de entrada, sintonizador y dispositivo)
F, ’ " Factor de ruido (dispositivo)
aa Ganancia disponible (aislador de entrada)
G . Ganancia disponible (aislador de salida)
aa )
G oa , Ganancia disponible (dispositivo)
ax Ganancia disponible (red sintonizadora)
C.. Ganancia disponible (cadena formada por el
aislador de entrada y la red sintonizadora)
TR Temperatura de ruido indicada (total) en calibracién
T ind Temperatura de ruido indicada (total) en medida
et
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Fie Factor de ruido indicado (total) en calibracién
Find » Factor de ruido indicado (total) en medida
t
r, Coeficiente de reflexion de-fuente (frio) |
r,, Coeficiente de reflexién de fuente (caliente)
T, Coeficiente de reflexion de salida de la red
sintonizadora
r, Coeficiente de reflexién de salida del dispositivo
[S4] Parametros S del dispositivo
[S¥] : Parametros S de la red sintonizadora
i
[s%] ‘ Parametros S del aislador de entrada
[S%] Parametros S del aislador de salida
i
B Ancho de banda del sistema de medida (muc—ho menor
que el del dispositivo)

k o Constante de Botzmann
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APENDICE - II-2 FACTOR DE RUIDO Y TEMPERATURA DE RUIDO
EQUIVALENTE DE UN CUADRIPOLO PASIVO

En la figura (2.A.1) se representa un cuadripolo pasivo en equilibrio térmico a
temperatura ambiente, T 4., que suponemos igual a la temperatura fria de la fuente de
ruido, T, insertado entre dos cargas pasivas a la misma temperatura, cuyos coeficientes
de reflexion son I';, I, Las potencias de ruido térmico entregadas a la entradayala

salida del cuadripolo (planos 1 y 2) son:

W,=kT BM(T;.T,)

W,=kT ,BM(T,,T,)=GC (W, +kT ,BM(T¢.T,))

donde T, es la temperatura equivalente de ruido del cuadripolo (referida a su entrada),

M es el factor de desadaptacion (definido en la expresion (1.20)) que relaciona potencias
entregadas con disponibles, y G, es la ganancia de potencia del dispositivo. Substituyendo
la primera de las anteriores ecuaciones en la segunda y despejando la temperatura de

ruido, se obtiene:

M((T,, T 1 1
roor | M2 D)1 =TC[-—- !
M(T¢. TG, Ga
donde G, es la ganancia disponible del cuadrip‘olo. Esta expresion se usa repetidamente

en el apartado 2.3.2. Teniendo en cuenta el resultado anterior, el factor de ruido serd:

Felvloopale Loy
T, T, Ga
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L]~ e

FIGURA R.A.1 CUADRIPOLO PASIVO TERMINADO, A
. TEMPERATURA AMBIENTE Tc
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APENDICE II-3 DEMOSTRACION DE LA NULIDAD DE LOS COEFICIENTES
B Y B’ DEFINIDOS EN LAS EXPRESIONES (2.10) Y (2.17)

Desarrollando cualquiera de los dos sumandos de la expresién (2.10), tenemos:

M (=[St A-]s5*)
Gas(rs) Iséllz

donde Si, son los parametros S de la red formada por el aislador de entrada y el

sintonizador. Né6tese que la expresion obtenida no depende de I' ,(coeficiente de reflexion
de fuente), siempre que el aislador sea ideal (St = 0). Por lo tanto, (2.10) es nula. El

mismo razonamiento podria seguirse para B’ (expresion (2.17)).
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APENDICE II-4 DEFINICION DE SIMBOLOS EMPLEADOS EN LOS METODOS
' DE OPTIMIZACION DE LA FUNCION DE ERROR (APARTADO

(2.4.2)
x Factor de ruido
y Re(Y,)
z ‘ Im(Y,)
a; Factor de ruido minimo
a, Re(Y )
a, ) Im(Y,)
a, Resistencia equivalente de ruido
XmrYmrZm ' Valores medidos
£,y.2,4,,d,,4,.4, Valores estimados
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CAPITULO III TECNICAS DE CALIBRACION DE ANALIZADORES DE
REDES.

3.1 INTRODUCCION

El siguient; paso en la caracterizacién de un transistor de microondas, una vez
se conocen sus pardmetros de ruido, es la determinacién de su comportamiento como
elemento activo en un entorno circuital. Para ello es necesario disponer de su circuito
equivalente, valido en todo el margen de frecuencias de interés, 6 bien de medidas
precisas de alguno de los conjuntos de parimetros que lo modelan como cuadripolo. El -
primero de los enfoques (circuito equivalente) tiene la ventaja de proporcionar un
mayor conocimiento del dispositivo desde el punto de vista fisico, pero requiere, por
lo general, medidas en continua y herramientas de CAD adecuadas para optimizacion.
En cuanto al segundo (medidas de pardmetros de un cuadripolo), es sobradamente
conocido que a frecuencias de microondas y milimétricas se utilizan, casi exclusivamente,
los pardmetros S, puesto que proporcionan una descripcién conveniente del dispositivo
a partir de sus coeficientes de reflexién y transmisién con respecto a las ondas de
tensiéon y corriente que inciden sobre él, para unas determinadas impedancias de
generador y de carga [KUROKAWA, 1965]. La gran aceptacion que han tenido los
parametros S desde un primer momento se debe, en parte, a Ia riqueza de interpretaciones
desde el punto de vista conceptual (potencias disponibles, entregadas, ganancias),.y, :

muy especialmente, a la facilidad de medida.

En esta tesis se estudia (presente capitulo, capitulo IV y V) la caracterizacién de
transistores desde el segundo de los puntos de vista apuntados en el parrafo anterior,
es decir, la medida en un Analizador Automdtico de Redes, y mediante técnicas
apropiadas, de los parametros S del transistor considerado como cuadripolo. La razén
de haber optadp por este enfoque no estriba en un estudio comparativo de sus ventajas
6 inconvenientes con respecto al basado en el conocimiento del circuito equivalente.
Es indiscutible que‘ ambos puntos de vista sén utiles, puesto que cada uno aporta
informacién diferente. Por l1a misma razén son complementarios, y los resultados de
uno pueden utilizarse como comprobacion de los del otro. En ocasiones se utilizan
conjuntamente, por ejemplo cuando quiere inferirse el comportamiento no lineal de

un transistor a partir de medidas del mismo en régimen lineal para diversos puntos de
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polarizacion. Si se ha escogido el enfoque medidas ha sido por la necesidad existente,
dentro del grupo de trabajo, de disponer de sistemas precisos de medida de pardmetros
S en un margen lo mds amplio posible de frecuencias, en particular entre 18 y 40 GHz,
Estos se describen, y se comentan los resultados obtenidos, en el capitulo V. Una segunda
razén es el estudio de las técnicas de calibracion mas recientes (en particular, la TRL)
de Analizadores Automaticos de Redes. El interés en la técnica TRL se justifica por
la ‘gran precision de medida que proporciona en medios (como microstrip) en donde,
hasta ahora, existian serias dificultades. También es atractiva la simplicidad y poca
criticidad de los patrones de calibracién que requiere. Ya se comenté en los capitulos
I y II la importancia de poder disponer de medidas mds precisas a medida que la
frecuencia de trabajo aumenta. El mismo razonamiento es vilido ahora por lo que
respecta a medidas de parametros S. El aumento de la precisiéon en éstas incide, ademds,
en la precision de extraccién de los parametros de ruido, tal como se puso de manifiesto

en el capitulo II.

El presente capitulo revisa las técnicas mds usuales de calibraciéon de Analizadores
de Redes y estudia teéricamente la técnica de calibraciéon TRL (apartado 3.3). Con el
fin de situar la técnica TRL en relacién a las restantes existentes, en general mejor
conociéas y ampliamente usadas, en el apartado 3.2 se revisan las mds significativas,
junto con los modelos de error sistemdtico correspondientes, que varian segin la técnica
de calibracién.utilizada. Ello permite, ademas, compararlas con la TRL. La teoria de
presentada en 3.3 se utilizard posteriormente (capitulo IV) con el objetivo de obtener
una formulacion de los errores de medida, no disponible hasta el momento en la

literatura.

La utilizacién de nuevas técnicas de éalibraci()n, asi como su extensién a frecuencias
cada vez m4s elevadas, estd fundamentalmente condicionada a la sofisticacion progresiva
en el Hardware y el Software de los Analizadores Automaiticos de Redes. Es muy
reciente la aparicién de Analizadores comerciales con el Software interno adecuado
para la medida por técnica TRL, y que alcancen, utilizando conectores en las puertas
de acceso, frecuencias de medida de 40 GHz sin mezcladores externos [WILTRON,
1987}, [HEWLETT-PACKARD, 1988]. El Analizador de redes HP 8510 B, disponible
en el Departamento desde enero de 1988, ha permitido la puesta en marcha de las

medidas de pardmetros S de transistores hasta 40 GHz por técnica TRL mediante el
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. disefio de conjuntos de circuitos externos de calibracién y medida en microstrip (6 Test
Fixtures) adecuados. Las consideraciones sobre el disefio de tales circuitos y los resultados

obtenidos se discuten en el capitulo V.

3.2 MODELOS DE ERROR SISTEMATICO Y TECNICAS DE CALIBRACION
(REVISION)

En este apartado se describen y analizan someramente las técnicas de calibracién
tradicionales de Analizadores Vectoriales de Redes, adecuadas para efectuar medidas
de parametros S de cuadripolos lineales, posponiendo al siguiente apartado 3.3 el estudio
de la técnica TRL. Las medidas que el Analizador puede efectuar mediante sus dos
accesos (puertas) son siempre, 0 bien coeficientes de reflexion, p (cantidad compleja),
6 coeficientes de transmision, © (cantidad compleja). A partir de éstas se obtienen los
parametros S en reflexion, S,y S,,), Y en transmision, S, ¥ S,,) del dispositivo, si
las relaciones que ligan a éstos con los coeficientes medidos son conocidas. Estas
relaciones dependen de la configuracion particular del hardware de separacion de sefales
que utilice el Analizador vectorial. La medida de dispositivos de una puerta puede verse
como un caso particular de las medidas en reflexién anteriores, en que soélo interviene

una de las puertas de medida del Analizador dé redes.

3.2.1 Reflectémetro de 4 accesos

El dispositivo separador de sefiales (6 reflectémetro) mas habitual es una red de

4 accesos (6 puertas), como la mostrada en la figura (3.1). Por el acceso 1 se introduce
la seiial proveniente del generador, y la puerta 2 se conecta al dispositivo a medir. De
“las puertas 3 y 4 se extraen las sefiales que luego se van a procesar para obtener el
coeficiente de reflexién del dispositivo a medir. Andlogamente, cuando se utilizan dos
reflectémetros, uno en cada puerta de medida del Analizador de redes, puede obtenerse

el coeficiente de transmision del dispositivo insertado entre ambos.

Dado que el coeficiente de reflexién a medir (puerta 2) queda enmascarado por
el reflectémetro, que en realidad mide la relacién entre las amplitudes y fases de las
ondas presentes en las puertas 3 y 4, necesitamos alguna manera de modelar el

comportamiento del mismo con el fin de poder relacionar ambas cantidades. Suponiendo
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FIGURA 8.1 REFLECTOMETRO DE 4 ACCESOS

que la estructura es lineal, puede demostrarse [ENGEN, 1969] que las ondas que emergen
de las puertas 3 y 4, b3y b, son una combinacién lineal de las ondas incidente b, y
reflejada a,en el dispositivo (situado en 1a puerta 2) . De esta manera, es ficil demostrar
que las constantes que intervienen pueden expresarse de una forma conveniente en la

siguiente relacion:

r _eoo‘Arz .
m 1—-9“I‘, (3.1)

A=eye; ~€egeo
(3.2)

donde:
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a,
[,=—
{ b2
b

r =—
4

son los coeficientes de reflexion del dispositivo y coeficiente de reflexién medido,
respectivamente. Puede verse que el reflectémetro puede caracterizarse mediante tres
constantes complejas independientes, e €13 ¥ A Alternativame_nte, mediante (3.2)
puede seleccionarse como tercera constante la cantidad e, e, en lugar de A Dado que
(3.1) es una transformacion bilineal, puede substituirse el reflectémetro (que
denominaremos no ideal) por un reflectémetro ideal y un cuadripolo ficticio (ver figura
(3.2)). El reflectometro ideal se caracteriza por proporcionar una medida exacta del
coeficiente de reflexion del dispositivo a él conectado, en nuestro 'caso la relacién b,/ a,.
" El coeficiente de reflexion que realmente queremos medir es, sin embargo, a, /b ,;(nétese
el cambio de notacién con respecto a la figura (3.1)), y el cuadripolo ficticio modela
entonces el comportamiento del reflectometro no ideal (expresion (3.1)). En realidad,
dicho cuadfipolo estd modelando los errores sistemadticos (repetibles) que el hardware

de medida introduce. Por ello se denomina también de error.

Inspeccionando (3.1) se observa que la relacion entre I',, y I, es la misma que

existe entre el coeficiente de reflexion de entrada y el de carga en un cuadripolo lineal
~de pardmetros S eq 11, 201, @10 Por lo tanto, el cuadripolo ficticio 6 de error tiene
precisaménte estos 4 parimetros S, denominados pardmetros de error, y admite la
representacion en forma de grafo de flujo de seiiales de la figura (3.2), conocida por
modelo de error de una puerta (One Port). N6tese que s6lo existen 3 parimetros
independientes, puesto que e, e,, Siempre aparecen en forma de producto en (3.2).
Los parémet.ros de error reciben nombres especificos relacionados con su interpretacién
como los pardmetros S del cuadripolo ficticio [HEWLETT-PACKARD, 1981]. Asi, eq,
se denomina directividad puesto que expresa la incapacidad, por parte del reflectémetro,
de separar completamente ondas incidentes y reflejadas. También engloba los efectos
de reflexiones residpales en cables y transiciones situados entre el reflectémetro y el
plano de medida, aunque éstos pueden también incluirse en el propio reflectémetro,
tal como ha sido definido aqui. e,, se denomina adaptacion de fuente (source mdtch)

porque expresa la incapécidad, por parte del generador de barrido (fuente) de mantener
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FIGURA 3.2 — REFLECTOMETRO DE UNA PUERTA. MODELO DE ERROR

un nivel constante de potencia a la entrada del dispositivo, asi como desadaptaciones
-y pérdidas en cables y transiciones externos al bucle nivelador de sefal. e, e,0 S€
denomina, quizds impropiamente, error de respuesta en frecuencia, puesto que, a cada
frecuencia, expresa las diferencias entre la respuesta de los canales de referencia y de

test (puertas 3 y 4 en Ia figura (3.1)).

Los 3 pardmetros de error pueden determinarse mediante el proceso denominado
de calibracion, en el que se situan 3 cargas conocidas (patrones o estandars de calibracién),
r.(=1,2,3), y se miden los correspondientes coeficientes I, (i = 1,2,3). Ello permite

obtener, a partir de (3.1), un sistema lineal de tres ecuaciones con tres incognitas, eqq

eny A6 ege.

Los tres patrones de calibracién deben encontrase en puntos alejados del grafico
de Smith. Normalmente se escogen un cortocircuito, una carga adaptada a la impedancia
nominal, y un circuito abierto (aunque en guia es preferible un cortocircuito desplazado).

Por esta razon, a este tipo de calibracidn en reflexion se la conoce por el nombre de
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OSL (Open, Short, Load) para una puerta. El nimero de patrones puede ser superior
a 3 (proceso redundante), lo cual permite una mayor precision en la extraccion de las

3 constantes mediante optimizacién [BAUER, 1974].

Suponiendo que mediante la calibracion han podido determinarse los 3 parimetros
de error, se esta en condiciones de calcular el coeficiente de reflexién que se desea

medir a partir de (3.1), como:

ro= I~ eoo
Cenln-A (3.3)
Si el proceso de medida fuera ideal no existirian errores, Ahora bien, existen dos

causas que producen desviaciones de la idealidad:

1 - El error de instrumentacién del Analizador de redes, que
hace que la lectura dada por éste no corresponda exactamehte
a la relacion b,/a, (figura (3.2)).

2 - Las imperfecciones en los patrones de calibracion, por las
cuales sus coeficientes de reflexion reales difieren ligeramente

de los nominales.

Por estas razones, los pardmetros egs €11, & (6 eq @10 determinados durante la

calibracién diferiran de los reales ey @), A (0 24 0,9. Puede demostrarse entonces que
el error de medida de un coeficiente de reflexion dado T', puede escribirse como

[COMERON, 1988]:

a,=A+BT,+Cli+a,, (3.4)
donde
5
A= 00

€001 -A

8_900511"911500‘6A

eooell-A
Q;IGA—Alﬁll
C=—nu>

ool — A
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a,.,es el error de instrumentacion, y se han definido

800 = €00~ €00

611"'911”9'11 (3.5)

También se ha utilizado el hecho de que, en un proceso de calibracién que no sea

excesivamente malo, 64,.6,,, 5, deben ser pequeiios.

La ecuacion (3.4) expresa la relacién existente entre el error. de medida de un
determinado coeficiente de reflexién a, y los errores 6’ s en la determinacion de las
constantes que carza/cterizan al reflectometro real utilizado (denominadas, como se dijo,
parametros de error). A su vez, los errores 6’ s pueden expresarse en funcién de las
incertidumbres en el conocimiento de los patrones de calibracién y del error de
instrumentaciéon [COMERON, 1988]. De esta manera podremos poner, finalmente, los
errores de medida a, en funcién de las incértidumbres de los patrones de calibracién
y de instrumentacién, cumpliendo asi el objetivo del analisis de errores de medida. En
el capituld IV tendremos ocasién de volver a este punto aplicado a la calibracién TRL.
Los errores 6°s, que en este modelo de error en reflexién (una puerta) se expresan
mediante las ecuaciones (3.5), reciben también el nombre de errores residuales de
calibracion, puesto que son los que subsisten después del proéeso de calibracién. El
conocimiento de los errores residuales de calibracion es, pues, necesario para poder

acotar los errores de medida del coeficiente de reflexiéon de dispositivos de una puerta.

3.2;2 Analizador de Redes Vectorial

Auhque admite diversas configuraciones, es conveniente representar un Analizador
de Redes Vectorial mediante un par de reflectémetros situados, respectivamente, en la
-entrada y a la salida del dispositivo a medir (cuadripolo), y un conmutador que dirigé
la sefial del generador de barrido hacia hacia el acceso del Analizador (Test Port)
correspondiente, seguin la medida a realizar (ver figura (3.3)) [SOARES, 1988; RYTTING
1987]. De esta manera se consigue un esquema general que engloba otros tipés como
€asos pérticulares (por ejemplo, aquel en que la seiial sélo, aparece por uno de los Test

Ports) [FITZPATRICK, 1978].
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FIGURA 3.3 — ANALIZADOR DE REDES VECTORIAL

El modelo de pardmetros de error para los reflectémetros (incluyendo en éstos el
efecto de los posibles cables y transiciones de acceso al dispositivo a medir) deberi
tener en cuenta los posibles efectos de falta de aislamiento entre ambos. Ello obliga a
modelar el sistema separador de seiiales mediante un par de reflectémetros ideales (en

el sentido del apartado 3.2.1) vy una red ficticia de 4 puertas, tal como se representa en

la figura (3.4).

20 bo RED DE ERROR
: DE 4 PUERTAS
0 1 (et1
REFLECTOMETRO e10
PERFECTO | ]
\ 0! /
csnzl')}?nm «00 \ \ o DISPOSITIVO
0 6Q2\ / 12 | e21 .
BARRID ¥ e12 |e [Sell yepim
30 /\(\ €20
REFLECTOMETRO / AN
PERFECTO 32 !
7 3| ———— | 2 (o2

,-=0 b3

FICURA 3.4 — ANALIZADOR DE REDES VECTORIAL.
Modelo de error en directa (12 t€rmi nos)
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Tendremos, pues, un total de 16 términos de error. Teniendo en cuenta que para
cada sentido de propagacion de la sefial a través del dispositivo a medir (122,22 1)
hay un puerto inactivo (puerto 3 en el sentido directo y puerto 0 en el sentido inverso),
podemos eliminar de nuestro modelo los 4 términos de error que expresan la interaccién
de este acceso con él mismo y hacia los otros tres (ea;. 243, 213, 2,3 para el sentido directo
Y e00. €10s €20, @30 Para el sentido inverso). De esta manera tenemos también en cuenta
el efecto del conmutador (12 términos para cada sentido). Como la mayoria de términos
de aislamiento son muy péqueﬁos en la prictica, es conveniente reducir el nimero a 6
por cada sentido, obteniendo asi la conocida configuracion de 12 términos (figura (3.5))
{HACKBORN, 1968; HAND, 1970]. Las relaciones entre estos parimetros y los
coeficientes de reflexién y de transmisién medidos son bien conocidas y no se
reproducirdn aqui (/véase, por ejemplo [SOARES, 1988]). Una consecuencia interesante
de la inspeccion de dichas relaciones es la constatacion de que el nimero de términos
independientes de error es, efectivamente, 6 en cada sentido y no 7 como pareceria
desprenderse de la figura (3.5), puesto que Ia respuesta en frecuencia es siempre el
producto de dos de los términos de transmision. Asi, por ejemplo, en el sentido directo
aparecen los siguientes términos independientes: ey, @1,€,0€01, €22/ €10€325 €30 LOS
términos de aislamiento (eq0, €03) SON, en general, muy pequeﬁos en comparacién con

el resto.

La calibracién necesaria para la medida de los 12 términos de error [SOARES,
1988; RYTTING, 1987] requiere, pues, un minimo de 12 medidas independientes de
patrones de calibracion adecuados. Una parte de la misma (reflexién) coincide con la
del reflectémetro de 4 accesos del apartado 3.2.1, repetida para cada uno de los Test
Ports (en total, 3+3 = 6 medidas). La 24 parte de la calibracién (transmisién) consiste
en conectar directamente ambos Test Ports (Thru) y medir los 4 parametros S (en total
4 medidas). Las dos restantes consisten en cargar cada Test Port con la impedancia
nominal y medir los coeficientes de reflexion, que coincidirdn, respectivamente, con
el aislamiento para cada sentido. Estas dos medidas son generalmente omitidas (y se
suponen los términos de aislamiento nulos) puesto que las cargas adaptadas, ain siendo
de gran calidad, no tienen un coeficiente de reflexién lo suficientemente bajo (en
comparacién con los aislamientos) como para no producir medidas err6neas. A este

procedimiento de calibracion se le denomina a veces Full-Two-Port.
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FIGURA 3.5 — ANALIZADOR DE REDES VECTORIAL
Modelo de error en directa (6 términos)

Existen algunas técnicas bien conocidas para aumentar la precision en la calibracion.
Como los errores sistemdticos mdis significativos son los correspondientes a reflexién
(directividad, source match y respuesta en frecuencia para cada Test Port), de cuya
correccion precisa depende, ademas, la de los de transmisién, los esfuerzos mds
significativos se han dedicado al refinamiento de la calibracién de una puerta (apartado
3.2.1) que, como se coment6 anteriormente, se realiza mediante la técnica OSL. La
necesidad de disponer de una carga nominal perfecta (Load) s6lo puede cumplirse
aproximadamente en frecuencias relativamente bajas (hasta 3-4 GHz). A partir de este
limite conviene utilizar una carga deslizante en la calibracién. Ello permite el cdlculo
preciso de la directividad (e, a partir del centro y radio (calculados a partir de las
diversas medidas del coeficiente de reflexion de 12 carga cuando se desplaza a lo largo
de la linea) del circulo que el coeficiente de reflexién de la carga (que se supone
pequeiio y ‘uniforme a lo largo de la linea) describe en torno al coeficiente de reflexién
representado por eqs Otro método es el de la carga offset. En él se conecta primero
una carga fija al Test Port y se mide el coeficiente de reflexiéon. A continuacién se

conecta la misma carga a través de un tramo de linea coaxial de precision de longitud
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A/4 a la frecuencia central y se mide de nuevo el coeficiente de reflexién. De esta
manera es posible escribir la siguiente ecuacion para la directividad en funcién de los

coeficientes de reflexion medidos (T,, T ,, respectivamente):

[,=-e2v0r, (3.6)

o0 = ] —p(-2¥D
en donde ! es la longitud de la linea y vy su constante de propagacion.

La técnica de la carga offset requiere el conocimiento preciso de y! en todo el

margen de frecuencia de medida. Al igual que con el método de la carga deslizante,
no es necesario conocer el valor del coeficiente de reflexién de la carga. Debido a que,
en general, es mds sencillo fabricar una lineg coaxial corta con la misma precisiéon que
una linea deslizante larga, se obtienen mejores calibraciones (menores errores residuales)
con la linea de aire. Né6tese que en la ecuacion (3.6) se ha supuesto que los parametros
S, S, son cero. Ello equivale a suponer que la impedancia caracteristica de la linea
coincide perfectamente con la nominal. Cuaiquier desviacic‘m se traducird en un error
de calibra;i()n. Por lo tanto, la impedancia caracteristica de la linea, junto con y! se
convierten en los verdaderos patrones de calibracién. Esto sucede también con el patrén
line de la técnica TRL, aunque en este caso tampoco y! necesita ser conocido, lo cual
supone una gran ventaja desde el punto de vista de realizacién préctica. Volveremos

sobre las peculiaridades de TRL en el apartado 3.3.

Los errores residuales de calibracién para el caso de calibracion Full Two Port
han sido estudiados en la literatura [RYTTING, 1987] y sus expresiones en funcion de
la incertidumbre en el conocimiento de los patrones de calibracién no seran reproducidas

aqui.

3.2.3 Analizador de redes basado en el reflectémetro de 6 accesos.

En este apartado se describe brevemente el Analizador de redes que utiliza como
elemento separador de seiiales el reflectometro de 6 accesos. El interés del tema es
‘doble. Por una parte, constituyé en su momento el eje de 1a investigacion en la obtencion
de medidas precisas [HOER, 1979]. Fue, adema4s, el primer tipo de Analizador en donde.
se sugirié y probd la técnica TRL de calibracion [ENGEN, 1979; HOER, 1979].
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La teoria del reflectémetro de 6 puertas 6 accesos para medidas de amplitud, fase
y potencia de dispositivos de una puerfa se presentd por primera vez en 1972 [HOER,
1972; ENGEN, 1972], pero no fue hasta 1977 cuando se propuso un Analizador de
redes basado en esta técnica [HOER, 1977]. La caracteristica principal del reflectémetro
de 6 accesos (figura (3.6)) es el no requerir informacién de fase, por lo cual sélo estd
provisto de un detector de potencia para cada una de las 4 puertas de medida (numeradas
3 a 6 en la figura (3.6)). De acuerdo con lo comentado en 3.2.1 sobre la dependencia
lineal de las ondas que emergen por las puertas 3 a 6 con respecto a la incidente y
reflejada en la puerta 2 (puerta en donde se conecta el dispos;itivo a medir), la potencia

emergente por esta puertas serd [ENGEN, 1977]:

P3=|b3[2=[Aa2+Bb2|2

P,=|b,|?=|Ca,+Db,|? 3.1)

Ps=|bs|?=|Ea,+Fb,|°

Pe=|bs|*=|Ga,+ Hb,|*
donde A,B,C,D,E, F,G, H son constantes complejas que describen el reflectometro y
que deben determinarse mediante un proceso de calibracién. La resolucion de (3.7)
proporciona el coeficiente de reflexion de la carga conectada a la puerta 2 y la potencia
incidente en la carga, |b2|% en funcion de las constantes citadas [ENGEN, 1972]. La
calibracién mediante cargas (terminaciones 6 cortos) deslizantes que se describe en
[ENGEN, 1978,1979], pasa por la reduccién del reflectometro de 6 puertas a un
reflectémetro de 4 puertas y un detector vectorial (amplitud y fase). Esta equivalencia

tiene una indudable importancia desde el punto de vista tedrico, pero también histérico,

pues se aplicé en la propuesta inicial de la técnica TRL |[ENGEN, 1979].

La extensién de la esta técnica a la medida de dispositivos de 2 puertas [HOER,
1977] consiste, como es l6gico, en utilizar dos reflectémetros del tipo descrito, uno
para cada Test Port del Analizador de redes, y un divisor de potencia (figura (3.7)).
Las dos unicas medidas que efectia el Analizador son los coeficientes de r.eflexién
pr=b,/a,.p.=by/a,a la entrada y salida del dispositivo a medir. Asi pués, no mide

coeficientes de transmisi6n, a diferencia de lo que ocurre con el Analizador vectorial.
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P3 P4

PS "P6

FIGURA 3.6 REFLECTOMETRO DE 6 ACCESOS

La determinacién de los parametros S del dispositivo a2 medir se puede realizar

resolviendo un sistema de ecuaciones del tipo

p2811+p1322_A=plpz (3.8)

(A=311322_312321)
para 3 valores diferentes de a,/a,, que se determinan mediante los atenuadores 4,, 4,

y el desfasador ¢ (figura (3.7)). La ecuacion (3.8) se obtiene a partir de las 2 ecuaciones

que expresan la relacién entre ondas incidentes y reflejadas en el dispositivo (definicién

de los parametros S);

s+,
P o, 11 lza‘
b, 1
2 ) 22 21

I11-14



capitulo III - técnicas de calibracién

Noétese que la resolucién del sistema (3.8) nos proporcionard S, S,,. 4, pero no

los valores individuales de S,;, S;,. Sin embargo, la medida de éstos en médulo y fase

también es posible con alguna complicacién adicional de l1a medida.

GENERADOR
DE
BARRIDO
3 DESFASADOR
7] -
ATENUADOR At CONMUTADOR ATENUADOR A2

dlll | 7]

REFLECTOMETRG 21 sisposimivol P2 [REFLECTOMETRG
DE 4 DE °
e — e —
6 Accesos | bl MEDIR a2 6 ACCESOS
Pl P 1 1 2 Pl P l

FIGURA 3.7 — ANALIZADOR DE REDES BASADO EN
EFL REFLECTOMETRO DE 6 ACCESOS

La calibracion del sistema de medida para la determinacion de las constantes que
caracterizan los reflectémetros se realiza de la siguiente manera. Se modela el sistema
de medida como un dispositivo de tres puertas (1,2,3 en la figura (3.7)). Si expresamos
la matriz S de éste en funcién Gnicamente de las relaciones entre ondas a,/a;,p,.p2
puede verse ficilmente que bastaran 3 constantes complejas, C,,C..C; para

caracterizarlo, relacionadas segin la ecuacion
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Zz_c c( C‘2)+c
a 10 2 pzal 3

S23
Ci=Su-s—
Sa3
S23
Co=S12—" 52
Si3
S23
Cy=—
S13

donde s, son los parimetros S del 3-port. Para cada uno de los tres valores diferentes

de los atenuadores A,, A, y el desfasador ¢ deben calcularse las constantes C’s Para
ello se miden los valores de a,/a,,p,.p, correspondientes a tres patrones de calibracién
consistentes en una conexién directa de ias dos puertas de medida, 1y 2, 6 thru, y 2
tramos <~ linea de transmision de longitudes diferentes entre si, y conocidas de manera
aproximada. Como resultado se tiene un sistema de 9 ecuaciones, que puede resolverse

para calcular las (9) constantes C’s.

El Ahalizador basado en el reflectémetro de 6 accesos no ha tenido la difusién
que en un principio cabia esperar en virtud de la sencillez de su concepcion (utilizacién
de detectores escalares unicamente). La razén puede encontrarse en la dificultad de
realizacién industrial de desfasadores y atenuadores lo suficientemente precisos éomo
para obtener resultados comparables ¢ netamente superiores a los que proporciona el
Analizador vectorial. Sin erixbargo, cabe esperar que su utilizacién continie en dmbitos
mds reducidos con finalidades de investigacion en las técnicas de calibracién, como
viene constatindose en publicaciones recientes [GHANNOUCHI Trans. on MTT, 1988;
Trans. on IM, 1988; JUDAH, 1988; LIN, 1989; EUL, 1989].

3.3 TECNICA DE CALIBRACION TRL (Thru-Reflect-Line)

La técnica TRL de calibracion de Analizadores de. Redes puede utilizarse en.
Analizadores Vectoriales (basados en el reflectometro de 4 puertas) 0 bien en
Analizadores basados en el de 6 puertas (que sélo contiene detectores escalares). Fue

propuesta por G.F. Engen y C.A. Hoer en 1979 [ENGEN, 1979] como evolucién de
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una técnica de calibracién anterior denominada T'SD (Thru-Short-Delay), sugerida y

aplicada por primera vez por N.R. Franzen y R.A. Speciale en 1975 ((FRANZEN, 1975];
ver también [SPECIALE, 1976]). Asi pués, se describird ésta en primer lugar.

3.3.1 Técnica TSD

La técnica TSD se basa en la utilizacion de los 3 estandars de calibracién siguientes:

1 - THRU: conexi6n directa entre los Test Ports del Analizador.
2 - SHORT: cortocircuito. Se conecta, sucesivamente, a los dos
Test Ports.

3 - DELAY: tramo de linea de transmision cuya impedancia
caracteristica es igual a la de referencia del sistema,

normalmente 50 Q.

Los cortocircuitos se suponén perfectos y su misidon es establecer los planos de
referencia de la medida, a los que se supone que se va a conectar después el dispositivo.
El Line se supone con una impedancia caracteristica perfectamente éonocida que, por
ser igual a la de referencia del sistema de medida, hace que los parimetros S,,, S,, de
la misma se anulen. Su longitud { y constante de propagacién vy son, en principio,
desconocidas, aunque la longitud acostumbra a escogerse de A/ 4 a la frecuencia central
de calibracién, y no puede ser cercana a 0 6 A/2en ninglin punto de la banda para
evitar indeterminaciones en las ecuaciones que proporcionan los parametros de error
en funcién de los coeficientes de reflexion y transmision medidos. La cantidad y! puede
obtenerse, ademds, como producto de la calibracion. El Thru se supone ideal, es decir,

con parimetros S,;, S, iguales a 0 y pardmetros S,,, S, iguales a 1.

" Las ventajas del sistema frente a otras técnicas, por ejemplo OSL, son evidentes.
En primer lugar, no requiere patrones criticos mecdnicamente, como cargas y cortos
" deslizantes 6 cargas offset. Tampoco requiere cargas ideales, de muy dificil realizacion
en medios de transmisién planares (microstrip, linea CPW 6 incluso finline). Una
consecuencia inmediata es la obtencion de medidas potencialmente mucho mas precisas
en este tipo de medios, puesto que no es necesario medir 6 modelar cuidadosamente la
transicion coaxial-microstrip. Esta forma parte, en efecto, del sistema de medida que

se estd calibrando y contribuye, por lo tanto a los parametros de error medidos. Los
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patrones de calibracién son muy sencillos de obtener, especialmente en microstrip
(exceptuando, quizas, el cortocircuito que, recordemos, debe ser perfecto), puesto que

el Line no tiene porque ser ideal (sin pérdidas).

Suponiendo que el Analizador de redes admite una representacién como la de Ia
figura (3.8), es decir, dos cuadripolos de error con un total de 8 errores (nétese en
particular que los términos de aislamiento se consideran cero 6 bien se supone que
pueden medirse de alguna manera externa a este tipo de calibracién), es relativamente
sencillo encontrar la solucidén explicita para dichos coeficientes de error y la cantidad
vl en funcién de las 10 medidas (4 para el Thru, 4 para el Line y 2 para los Reflects)
efectuadas [FRANZEN, 1975].

a0 €10 p Szla a2 e32 b3
! »- o
€00 . Slla e22
ell S22a e33
< —
bo e0l1 al Sl12a b2 €23 a3
CUADRIPQOLO DF DISPOSITIVO CUADRIPOLO DE

FRROR X" A MEDIR ERROR "Y'

FIGURA 3.8 — ANALIZADOR DE REDES VECTORIAL.
Modelo de error bidireccional (8 términos)

En 1977, uno de los autores del articulo que di6 origen a la técnica propuso y
formul6 una generalizacién de la misma a dispositivos de n puertas, que tenia en cuenta,
ademas, los términos de aislamiento [SPECIALE, 1977]. En 1978, la técnica se aplicé
.en la calibracién de un Analizador basado en un reflectémetro de 6 accesos [ENGEN,

MTT-s, 1978].
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El principal problema practico de TSD fue, en un principio, la ausencia del-
software adecuado para llevar a cabo la calibracion mediante Analizadores de Redes
comerciales. Sin embargo, la técnica pudo ser aplicada con éxito en la medida de
parametros S de transistores chip entre 2 y 19 GHz, utilizando bara ello una primera
calibracién convencional (OSL en Full Two Port) en los Test Ports del Analizador de
Redes, seguida por una calibracién TSD del dispositivo de prueba (6 Test Fixture) del
transistor hasta los planos de medida de éste. El procedimiento requeria tener el software
adecuado para la calibracién TSD en un controlador externo al Analizador JAVANTEK,
1983; BRUBAKER, 1985]. Otros autores [DUNLEAVY, 1987} utilizaron la técnica TSD
para estudiar los tipos de transiciones mds utilizadas mds frecugntemente hasta 40 GHz.
En su dispositivo de prueba existian dos tipos de transiciones, coaxial-microstrip y
microstrip;microstrip, esta ultima con la finalidad de intercambiar los 3 patrones durante
el proceso de calibracion. Los resultados mostraron que la transicion coaxial-microstﬁp
era la mis repetible. Sobre este importante punto (repetibilidad) tendremos ocasién de
volver en el apartado 4.2.2 del-capitulo IV (desde el punto de vista teérico) y en el
apartado 5.4 del capitulo V (desde el punto de vista experimental). Otro ejemplo de
utilizacién combinada de la técnica TSD (para calibrar el Test Fixture) y OSL (para
calibrar el Analizador) en medidas de parametros S de FETs y MMICs puede hallarse
en [ARCHER, 1987].

3.3.2 Descripcién de la técnica TRL

Se habia comentado en el apartado anterior que el proceso de calibracién TSD
requiere un total de 10 medidas, a partir de las cuales podemos calcular los 8 coeficientes
de error y la cantidad yI. Noétese que existe redundancia en una medida (una ecuacién)
y que, por lo tanto, seria teéricamente posible prescindir de una de lag informaciones
que las medidas proporcionan. Este hecho puede utilizarse de otra manera. Podria
idearse un nuevo procedimiento en el cual el conocimiento de una de las caracteristicas
de los patrones de calibraci6n no fuera necesario. Dado que en TSD se supone que el
plano de referencia queda establecido mediante dos cargas (supuestas iguales) que,
arbitrariamente, se toman como cortocircuitos, podriamos relajar esta altima exigencia
y suponer desconocidas las cargas. De esta manera obtenemos la denominada técnica

TRL (Thru-Reflect-Line). La unica diferencia con TSD estriba precisamente en la
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carga que establece el plano de referencia. Esta se supone altamente reflectante (Reflect),
distinta de cero, e idéntica para ambos Test Ports del Analizador pero, por lo demas,
desconocida. Por otra parte, el tramo de linea de transmision (DELAY en TSD) sélo

varia su denominaciéon (LINE en TRL). En la figura (3.9) se representa el proceso de

calibracién.
GENTRADOR CENERADOR
§73 ox
MIRRIDDO BARRIDO
17 v J
CONNUTADOR . CONNUTADOR
L L 1 2 LI ] ] 1 2 1 L
cusnazpoLO ‘aupripozo coasmiPoLo | 4 || couenrao
£anon T~ ErRoR T ok U] enior -
"THRU' “LINE"
CENERADOR
or
BARRDO
| S
CONNUTADOR
11 21
CUADRIPOLO CUADRIPOLO
w1

© "REFLECT”

FIGURA 3.8 — PROCESO DE CALIBRACION TRL

Las ventajas de TRL respecto a OSL son las mismas que las comentadas en el
apartado anterior para TSD, a las que se afiade 1a no necesidad de conocer el valor del
Reflect. Este, como veremos, se obtiene como resultado de la calibracién debido a la
mayor redundancia del proceso de medida (10 medidas, es decir, 10 ecuaciones, y 8
términos de error). Desde el punto de vista de la realizacién prictica, en microstrip
por ejemplo, en donde la realizacién de cortocircuitos ideales es problemdtico a
frecuencias superiores a 18 GHz, TRL se configura, pties, como una técnica muy
adecuada. Ello no debe hacernos perder de vista, sin embargo, que la razén bdsica de
la utilizacién de TRL para la realizacién de medidas en entornos microstrip es la gran
precisién potencial obtenible, puesto que no es necesario la medida ni el modelado del

circuito equivalente de las transiciones.
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En este punto merece la pena hacer un primer comentario sobre la importancia
de la buena repetibilidad de las transiciones coaxial-microstrip én el proceso de
calibracion TRL. Si observamos la figura (3.8), es evidente que los pardmetros de error
que modelan el hardware de medida hasta los planos de referencia (6 de medida) 1 y
2, deben ser invariantes durante toda la calibracién. Esta es la hipdtesis bdsica de todo
proceso de correccién de errores sistemdticos. Si suponemos que estamos realizando una
calibracién en microstrip, entonces los cuadripolos de error van a incluir el efecto de
las transiciones coaxial-microstrip. Dado que éstas deberdn variar de alguna manera al
ir conectando sucesivamente los diversos patrones de calibracién y el dispositivo a medir
(también puede pensarse en el método de efectuar transiciones microstrip-microstrip,
como en [DUNLEAVY, 1987], [CURRAN, 1988] y [HEWLETT-PACKARD, 1987]; las
consideraciones sobre repetibilidad pueden también aplicarse a este caso), la hipé‘tesis
inicial no se cumplird exactamente, y como resultado tendremos errores residuales en
la determinacién de los parimetros de error. A estos errores, por su origen, los
denominaremos de repetibilidad. Tal como se constata en la practica (ver apartado 5.4
del capitulo V), su minimizacién es de la mayor importancia en la medida de los
parimetros S de transistores, y por ello se trataran tedricamente en el apartado 4.2 del

. capitulo IV, como una parte de la formulacion de los errores residuales de calibracién.

- La técnica TRL ([ENGEN, 1979]) se propuso originalmente como resultado de la
modificacion de TSD mediante un concepto (dos cargas iguales) perteneciente a una
técnica anterior de calibracion descrita en [HOER, 1978]. Aunque el desarrollo
matemadtico de [ENGEN, 1979] se aplica a Analizadores de Redes basados en
reflectometros de 6 accesos, la distincidn es artificial puesto que, tal como se comento
en 3.2.3, este tipo de reflectometro equivale a un reflectémetro de _4 accesos mas un
detector vectorial (amplitud y fase). De hecho, en el desarrollo aludido se efectia al
principio la conversion del reflectometro de 6 puertas en uno equivalente de 4 puertas
con la finalidad de poder aplicar el modelo de error utilizado en TSD (figura (3.8)) a -
la formulacién TRL. Por lo tanto, ésta es directamente aplicable al analizador vectori;ll.
La unica particularidad es que en [ENGEN, i979] se contintia suponiendo que se realizan
medidas de los coeficientes de reflexién, pero no de transmisién (ambos se miden en
los analizadores vectoriales), con lo cual no es posible obtener a partir de la formulacién

los errores de transmision (e ge5,, e25e0). Sin embargo, estos errores pueden también
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extraerse facilmente a partir de las medidas de los coeficientes de transmisiéon del Thru
[SOARES, 1988]. A continuacion se analiza la técnica TRL desde el punto de visté
teérico, siguiendo el desarrollo contenido en [ENGEN, 1979] v [SOARES, 1988].

Basindonos en la figura (3.8), es conveniente utilizar la matriz R porque facilita
los cdlculos de parémetros S de cadenas de cuadripolos en cascada (Ia matriz R de dos
cuadripolos en cascada es el producto, tomado de izquierda a derecha, de las matrices
individuales). Los elementos R, de la matriz R de un cuadripolo pueden ponerse en

funcién de los elementos S, de la matriz S del mismo (ver apéndice III-1):

| B R 1[-8s Su
Ry R Sa| S22 1 (3.9)
As=5115,2-51,5,

Por lo tanto, las matrices R, R, de los cuadripolos de error correspondientes a la

entrada y salida, respectivamente, se expresarin como (ver figura (3.8)):

R =~xn X1F2J=_l_ -A, @eg

“lxa xz] el -en 1 (3.10)
R =_Y11 3’12]=_1__l:-Ay ezz]
7 Ya Y| es:| —es 1 3.11)

A,=€g0811~ 20189

Ay=eyeg—ey3e,,

Por otra parte, segun las hipétesis efectuadas para el Thru y el Line (ver apartado

3.3.1), sus correspondientes matrices R, R 4 Seran:

1 0
R =
o [0 1] (3.12)

e’ o
R =
ad [ 0 e“] (3.13)

Los parametros S medidos para el Thru y el Line en el momento de la calibracién
serdn los del cuadripolo formado por la cascada de los cuadripolos de error de entrada,

Thru (6 Line) y de error de salida. Por lo tanto sus matrices respectivas R, R nq S€Tin:
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R,.=R,R,R,=R.R, (3.14)
Rmd= RxRadRy
(3.15)
A partir de (3.14) se obtiene
-1
R,=R,. R,
que, substituido en (3.15) resulta en
MR ,.=R_R 44 (3.16)
A m m
M=Rde,'ni=[ ! ‘2}
My My

Utilizando (3.10) y (3.13), la ecuacién (3.16) puede reescribirse como:

-yl
{m“ mmi”ixn xlz}_lixn xlz}[ey 0}
!
Moy Moy || X271 X2 X221 X2 0 e’

. - -yl
My X +M X =X e
(3.17)
— -yl
My Xy T MppXp =X, 8 (3.18)
+ = v
M X2 M X5 = X 0@ :
y (3.19)
Moy X0+ MonX 0o =X,,0
21X 12 22X 22 22
(3.20)

La eliminacién de e Y'entre (3.17) y (3.18) y también entre (3.19) y (3.20) origina

dos ecuaciones de segundo grado con los mismos términos constantes y, por lo tanto,

las mismas raices, para las incégnitas x,,/x,,, x ,/ x,, respectivamente:

2 ' (3.21)
X 12 X 12
mZI(—) +(m22—mll)(;;)—m12=o

El significado de las inc6gnitas de las ecuaciones (3.21) puede obtenerse a partir

de la definicion de los términos x, contenida en (3.10):
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X1 o

—— T €qo

X 21

: : 3.22
X112 Ay (3.22)
X22 €1

Para identificar a cudl de las dos raices de (3.21) corresponden las (3.22), veamos
la expresi6n de la matriz M en funcién de los pardmetros de error y de e A partir

de la definicion de M puede llegarse, después algunas manipulaciones, a:

M_[mll mlz] 1 eooenevl_Axe_yl Axeoo(e_vl-evl) (3.23)
My My

-yt -yt 1
€10€01 ep(e’ -e™) egoene " —Ae’

Al resolver (3.21), teniendo en cuenta (3.23), se puede demostrar que el signo "+"
corresponde a éoo mientras que el signo "-" corresponde a A,/e,,, con lo que 1a aparente
indeterminacion de (3.21) queda eliminada. De todas maneras, también puede
identificarse la soluciéon mediante la consideracion practica |A,/7ey1| ® |eq] en un buen

reflectometro.

El mismo razonamiento seguido para el Test Port 1 puede repetirse con el 2. El

sistema de ecuaciones que se planteard ahora sera:

R,N=RR, (3.24)

A n n
S -1 _ 1 12
N _'leRmd—[ jl
Ny Np

que puede reescribirse como:

[YU %zj”i’%l ’112:':[9’“ O:”:y“ 3/1z:|
Y1 Yaz2 [ tay Naa 0 el Ya Yo

3’11’111"‘3/12’121=3/11‘3.W (3.25)
25
Yaaltyy ¥ Y22y =1Y21‘3_W (3.26)
}’11"12"'3/12”22=3’129Yl
(3.27)
{
Yarlya*YoaRop =Y e’ (3.28)

I11-24



capitulo III - técnicas de calibraciéh

La eliminacion de e Y'entre (3.25)-y (3.26) y también entre (3.27) y (3.28), origina

dos ecuaciones de segundo grado con los mismos términos constantes y, por lo tanto,

las mismas raices, para las incégnitas v,/ ¥ 12. Y21/ Y2 respectivamente;

2
Y1 Y
n —_ +(n -n )(_..._)—.n =O
12(y ) 22 1 V1o 21

12

. ., .
Y Y21
nlz(‘"ﬂ) +(n22-n“)(§;)—n21=0

Y2

(3.29)

El significado de las incégnitas de las ecuaciones (3.29) puede obtenerse a partir

de la definicién de los términos y,, contenida en (3.11):

Y_.I_I. == e
Yz ¥
Yoz €22

Puede seguirse un proceso idéntico al del test Port 1 (ecuacion similar a (3.23))
para identificar a cudl de las raices de (3.29) corresponden las (3.30). También pueae
identificarse la solucion mediante la consideracion practica |A,7e2| » |ess]en un buen

reflectometro.

Obsérvese que para obtener la directividad en cada Test Port ey, 245, no ha sido

necesario tener informacion de los planos de referencia de la medida (I y 2). Lo mismo
ocurre para las cantidades A./e ;. A, /e, puesto que la solucion de (3.21) y (3.29) se
satisface para infinitas combinaciones de e geq ¥ ), (ea2223 ¥ 222). Sin embargo, tal
como se puede deducir por inspecciéon de la figura (3.8), para determinar el source
match para cada puerta, ey, e,;, una vez las directividades son conocidas, necesitamos
saber la situacién de los planos de referencia. Para ello utilizamos la informacién
proporcionada por el coeficiente de reflexiéon medido para cada Reflect, I',,,,Tn, Si T,

es el coeficiente de reflexién de éste, se cumple que:

ena-lTn,e exnc+l,, (3.31)

donde a,b,c,d son los valores obtenidos como solucion de (3.21) y (3.29):
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b= e ’ (3.32)

Y

C=-——..__

€22
d=-eg;
Por otra parte, el coeficiente de reflexién del Thru medido en la puerta 1 puede
ponerse como:

b"aellezz

mt _
S = 1=
€e1rea2

(3.33)

Combinando (3.31) y (3.33), se obtiene una solucién explicita para e,;

.2 _b-Tpc+Tp b-ST
"oa-Tad+Th,a-ST

(3.34)

Una vez obtenido e,,, e,, se calcula a partir de (3.33). Los términos de repuesta

en frecuencia en reflexion e pe,,, 232e,; pueden ya obtenerse de sus definiciones:

(3.35)
(3.36)

epeo; =(b-a)e,

ege=(c—d)ey,

Por ultimo, los términos de respuesta en frecuencia en transmisién e ge;,, €x3ey,;
se pueden calcular a partir de los coeficientes de transmision del Thru medidos en

ambas direcciones:

Smt - €10€32

2l l-e¢ 11€22 (3.37)
Smt - €23€01

1z 1 —~€e11e2 (3.38)
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ﬁebido a la redundancia intrinseca del proceso de calibracion es posible hacer
una prueba de la consistencia de la calibraciép obtenida calculando I', mediante (3.31).
También es posible calcular l1a cantidad y! a partir de alguna de las ecuaciones (3.17)
a (3.20) 6 (3.25) a (3.28). Asi, por ejemplo: | ’

e V= my,+——

. a (3.39)

En la literatura se menciona una exteﬂsién de la técnica TRL, denominada LRL
(Line-Reflect-Line), consistente en utilizar una linea de longitud diferente a la del
Line (y no igual a cero) en lugar del Thru [HOER, 1986; MAURY, 1987]. Sin embargo,
si en la técnica TRL se admite un Thru de longitud distinta de cero (y distinta de la
del line, por supuesto), la técnica LRL no seria mads que un caso particular de TRL.
Las ecuaciones de resolucion de los parimetros de error serian idénticas a las deducidas
en este apartado sin mds que substituir la longitud I del Line por la diferencia de

longitudes entre Thru y Line. En efecto, el sistema (3.16), por ejemplo, se escribiria:

MR . =R (RoaR2) (3.40)

[ -y,

e 0]
R aa= ) Vll]
: 0] e

-1 B 0
Ra! = -vi,
0 e

donde I,y 1,son, respectivamente, las longitudes del Thru y del Line. Por lo tanto, si

A
definimos A, = {,~-1,, el producto de matrices que aparece entre paréntesis en (3.40)

nos quedard:

-4,
-1_} e 0
Ra’dRal —[ O QA‘] (3.41)

con lo cual el sistema (3.40) es formalmente idéntico al (3.16) sin mds que substituir ¢

por Agen (3.17) - (3.20).
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3.3.3 Consideraciones sobre el circuito equivalente que modela los errores

sistematicos en las medidas que utilizan la técnica de calibracion TRL

El circuito equivalente utilizado para modelar los errores sistematicos de medida
en el caso de utilizacién de la técnica TRL de calibracién (figura (3.8)), en el cual nos
hemos basado para la derivacion de las expresiones de los errores en el apartado anterior,
requiere un comentario adicional. Si se observa la figura (3.10), en la que aparecen
explicitamente las impedancias de carga 6 generador a las que se conectan los
reflectémetros, y también el conmutador que direcciona la sefial en sentido directo 6
inverso, segun la medida a realizar, y se compara con el circuito equivalente de la
figura (3.8), parece como si, aparentemente, en ésta no se hubiera tenido en cuenta el
efecto del conmutador. En realidad si se tuvo en cuenta, y a continvacién se demuestra
la equivalencia entre ambas situaciones, siguiendo el desarrollo contenido en

[COMERON, 1988].

5 : )
b3, b3 I l a3, a2’ 7. a7
b7, b7 l l al. »
3 DISPOSITIVO 7 —
1 2 A 5 P
. 4 MEDIR 8
i | 1 |
/e
”
o — >
/
CONMUTADOR
s
FIGURA 3.10 ESQUFEMA DE MEDIDA DE UN ANALIZADOR DE REDES
VECTORIAL INCLUYENDO EL EFECTO DEL CONMUTADOR

Nétese en primer lugar que los accesos 3,4,7,8 de la figura (3.10) son las puertas
de medida de los reflectémetros y por lo tanto, las

relacionesb /b4, bg/b;.bg/by,by/brson los coeficientes de reflexién y de transmision

111-28



capitulo IIT - técnicas de calibracién

medidos. Las cantidades con * son las correspondientes al sentido inverso de propagacion.
Los coeficientes de reflexiéon I'y, I, actian como generador y carga para el sentido

directo y como carga y generador para el sentido inverso, respectivamente.

Para que el circuito equivalente de Ia' figura (3.8), caracterizado por una cierta_
matriz de parametros S, %, sea una representacién univoca de la situacién de la figura
(3.10), con independencia de la posicion del conmutador (y, por lo tanto, de las
condiciones de carga en las puertas 1 y 6), es condicion necesaria y suficiente que la
relacion entre las ondas b,,b,.b;,bg sea lineal e independiente de las situaciones de

carga-en las puertas 1 y 6. Es decir, debe cumplirse:

b,=Ab,+ Bb,

bg=Cbgy+ Db,

donde las constantes A,B,C,D son independientes de las condiciones de carga de las

puertas 1 y 6.

Tal condicién puede demostrarse facilmente escribiendo la matriz de parimetros
S de un dispositivo de 6 puertas (1,3,4,6,7,8 en la figura (3.10)) y teniendo en cuenta
que las puertas 3,4,7,8 estdn cargadas con impedancias de coeficiente de reflexién
I3, T4, T;. Ty respectivamente, de tal manera que se cumple la siguiente relacion entre

A3,0,,0;,03Y by, by, by, 0g

a3=r3b3

ag=Tgbg

Teniendo en cuenta esta importante propiedad, pueden ponerse las relaciones
medidas b,/b;,bs/b;,bs/b;,by/bren funcién solamente de los parémetrés s de los
reflectémetros, de I's, 'y, 7, sy de los pardmetros S del dispositivo insertado. Lo mismo
podria decirse para las expresiones de los pardmetros de error de los 2 cuadripolos de
error de la figura (3.8) en funcién de los parametros s de los ret;lectémetros y de

[3.T4,T7.Ts

I11-29



capitulo III - técnicas de calibracién

Una cuestién prictica fundamental que en este punto queda aan por definir, es
el método de medida de los pardmetros S del éuadripolo formado por los cuadripolos
de error con el dispositivo insertado, que antes hemos denominado matriz ¥ Para ello,
algunos analizadores comerciales (véase [RYTTING 1987]) utilizan las relaciones medidas
by/b;,bg/bs, bg/b;,by/bxde la siguiente forma. Observando la figura (3.10), y debido
a la invarianza del circuito equivalente (figura (3.8)) con respecto al sentido del flujo

de seiial (demostrada anteriormente), se pueden establecer las siguientes relaciones:
by=Z,,by+Z b,
bg=2,b3+2,0;,
by=2Z; by+Z),b,
bg=2Z,b3+2,b;

que constituye un sistema de 4 ecuacic..s con 4 incognitas (los elementos de la matriz

7) cuya solucién es:

by bsb, by b,ubj
by bjp, by, bab,
! b, b 12 by b
1-== 1-2=2 (3.42)
b3p, b3, )
bg 0,04 bg bgby
b3 b3y, b, bab,
2,y = - DI
21 b,b 22 b,b
7Y3 7v3
1 -—— I ~—=
b3, b3b,

El Analizador de Redes puede entonces utilizar (3.42) para calcular la matriz £ a

partir de las 4 relaciones medidas. Si, previamente, se ha calibrado el sistema mediante -
la técnica TRL, conocemos también los parametros de error (figura (3.8)) y asi, a partir

de las %, los pardmetros S del dispositivo.
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APENDICE 1II-1 ECUACIONES DE CONVERSION ENTRE PARAMETROS S Y
R

Conversion de R a S

R, Ag

S, =12 S. . ==K
'R 2 Roa
1 Ry
S, = — S, =2
2= 5 2= "%

Ar=R R~ R 3R

Conversion de S a R

As S

R I e— R — ee———
i1 821 12 321
S 1

Ryy=-22 Ryp=—o
21 821 22 321
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