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RESUMEN

Se presenta el disefio y construccion de un oscilador con base en una linea de retardo
de ondas acusticas superficiales, que pueda ser aplicado en sistemas de sensado. Parte
de este trabajo involucra estudiar y aprovechar el comportamiento y las caracteristicas
de los transductores interdigitales asi como la construccion de un amplificador con las
caracteristicas necesarias que permita tener diversas frecuencias de operacion,
dependiendo de las propiedades de las lineas de retardo.

Lo anterior con el fin de desarrollar diversos tipos de sensores activos, tales como
acelerémetros, gir6scopos, medidores de presion y de temperatura, detectores de
gases, etc.
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PREFACIO

Un area que ha cobrado gran relevancia en los ultimos afios dentro del disefio
electrénico es el de los sistemas micro-electromecanicos (MEMS), consistente en
dispositivos miniaturizados que comprenden tanto elementos mecanicos integrados
(palancas, resortes, membranas deformables, estructuras vibratorias, etc.) como
eléctricos (resistencias, condensadores, inductores, etc.), disefiados para trabajar en
conjunto con el fin, ya sea de detectar e informar sobre las propiedades fisicas, o para
realizar algun tipo de interaccion fisica controlada con su entorno inmediato o local;
debido a esta doble funcionalidad, los dispositivos MEMS pueden clasificarse como
microsensores 0 microactuadores. Los microsensores Yy microactuadores son
considerados apropiadamente como transductores, ya que son elementos que
convierten un tipo de energia a otra. Por lo general, en el caso de los microsensores, el
dispositivo convierte sefiales mecénicas en eléctricas.

En las dltimas décadas, los desarrolladores de MEMS han creado un gran nimero de
microsensores para casi todas las posibles modalidades de deteccidn, incluyendo
temperatura, presion, fuerzas de inercia, sustancias quimicas, campos magnéticos,
radiacion, etc. Muchos de estos microsensores han demostrado desempefios
superiores a los de sus contrapartes macroscopicas. Es decir, la versién micro de, por
ejemplo, un transductor de presion, suele superar a un sensor de presion fabricado con
las técnicas macroscépicas mas precisas. No solo el rendimiento de los dispositivos
MEMS es excepcional, sino que su método de produccién aprovecha las mismas
técnicas de fabricacion de lotes utilizadas en la industria de los circuitos integrados, lo
gue puede traducirse en bajos costos de produccién por dispositivo, asi como en
muchos otros beneficios. En consecuencia, es posible no sélo lograr un rendimiento
optimo del dispositivo, sino hacerlo a un nivel de costo relativamente bajo.

Una clase muy importante de microsensores son los denominados sensores de ondas
acusticas superficiales (SAW) que se basan en la modulacién de las ondas acusticas de
superficie para detectar un fenémeno fisico. El sensor convierte una sefial eléctrica de
entrada en una onda SAW que, a diferencia de una sefial eléctrica, puede ser facilmente
influenciada por fenémenos fisicos. El dispositivo, entonces, convierte esta onda de
nuevo a una sefal eléctrica. Los cambios de amplitud, fase, frecuencia o retardo entre
las sefiales eléctricas de entrada y salida pueden usarse para medir la presencia del
fendmeno deseado.

Muchos de estos sensores SAW tienen como componente basico un oscilador, por lo
gue se hace necesario establecer un procedimiento que facilite su disefio y construccion.

El proposito del presente trabajo consiste en elaborar dicho procedimiento mediante el
estudio de los distintos componentes del oscilador que puedan ser aplicados en
sistemas de sensado de diversos tipos de variables. Como se vera mas adelante, un
oscilador de tipo SAW, en su forma mas general, consta de diversas partes, pero de
entre éstas, dos destacan en importancia: el dispositivo SAW y el amplificador.

Debido a esto, se comenzarad con una introduccion donde se vean los aspectos mas
generales de funcionamiento de un dispositivo SAW, especificamente de una linea de
retardo, la cual sera el elemento empleado en este trabajo; también se harda una
descripcion de los osciladores y de las condiciones requeridas para su operacion.



Posteriormente se presentard un capitulo dedicado al andlisis de la linea de retardo,
enfocandose en las partes del disefio que afectan las caracteristicas de la oscilacion
resultante, tales como amplitud y frecuencias de oscilacion, desfase y factor de calidad.

Se proseguird con una seccion dedicada al estudio de osciladores, con el fin de tener
los criterios necesarios para el disefio de un oscilador de buen desempefio. También se
incluira en esta seccién un estudio sobre los diversos dispositivos electrénicos que
componen al oscilador, haciendo énfasis en el amplificador, ya que si bien es cierto que
la linea de retardo determinara las caracteristicas esenciales del oscilador, se requiere
de un amplificador con una ganancia especifica para lograr la oscilacién; asimismo, el
desempenio del amplificador repercutird en la nitidez de la sefial resultante.

Por ultimo, se presentara el disefio propuesto con base en los criterios expuestos en las
secciones precedentes y considerando los recursos basicos que se tienen, asi como la
electrénica adicional necesaria para conseguir la oscilacion. Se mostraran los resultados
obtenidos en simulaciones con los que se podran establecer las condiciones de
operacion y las limitaciones del sistema disefiado, asi como las pruebas y evaluacion
bajo diferentes condiciones de trabajo del dispositivo ya construido.



1 ANTECEDENTES

Las ondas acusticas superficiales se pueden generar en las superficies libres de un
sélido elastico. Aunque hay varios tipos de estas ondas, las més utilizadas en sistemas
electrénicos son las denominadas ondas Rayleigh, llamadas asi en honor a Lord
Rayleigh, fisico inglés quien fue el primero en estudiarlas en el siglo XIX. Las ondas
Rayleigh presentan la caracteristica de tener tanto un desplazamiento longitudinal,
paralelo al eje de propagacion de la onda, como uno transversal, hormal a la superficie;
sin embargo, el movimiento de cada particula individual que compone la superficie es
eliptico [1]. Esto se puede apreciar en la figura 1.1.

Desplazamiento eliptico de la
onda acistica superficial

z \ Superficie libre

o ——— — A 5 5 s 5 I S - o S 1 5 e

Interior del sustrato piezieléctrico

1.1 Representacion pictérica (no a escala) del movimiento de una onda acustica superficial sobre
la superficie de un sdélido elastico. Aunque la ilustracion se refiere a un material piezoeléctrico,
esto no es un requerimiento para la propagacién SAW [1].

El uso de las ondas SAW en dispositivos electrénicos comenzo con el descubrimiento
del transductor interdigital (IDT) [2]. Este dispositivo utiliza la propiedad de
piezoelectricidad, presente en algunos materiales, para la generacion vy
aprovechamiento de las ondas SAW. EI IDT consiste esencialmente en un par de placas
en forma de peine acopladas entre si.

El disefio basico de una linea de retardo SAW consta de dos IDT depositados en un
sustrato de material piezoeléctrico, uno de los cuales sera la entrada del dispositivo y el
otro la salida, tal como se muestra en la figura 1.2. Su funcionamiento es el siguiente: al
aplicar un voltaje de entrada se genera un campo eléctrico entre los dientes (electrodos)
del primer IDT; este campo produce en el sustrato una deformacion, ya que es
piezoeléctrico, la cual se propaga a lo largo del mismo en forma de onda SAW. Se debe
notar que la onda, al viajar por el sustrato, crea deformaciones en éste, las cuales, a su
vez, crean campos eléctricos, debido a la reciprocidad del efecto piezoeléctrico. Al
alcanzar la onda el segundo IDT, y debido al campo eléctrico que produce a su paso,
se polarizan los electrodos de este IDT, lo que conlleva a tener un voltaje a la salida.
Para este caso, la sefial de salida seria igual a la sefial de entrada, pero retardada en
un factor que dependera de la velocidad de la SAW a través del sustrato.
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1.2 Fabricacién basica de una linea de retardo SAW sobre un sustrato piezoeléctrico. Se emplea
una capa metalica delgada para los transductores interdigitales de entrada y salida [1].
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Se observa de la figura 1.2 que, puesto que el campo generado entre dos electrodos
consecutivos tiene direccion opuesta al siguiente (ya que se invierte la polaridad), y
posteriormente se repite, la longitud de onda central de la SAW generada es igual a la
distancia entre dos electrodos consecutivos del mismo peine, es decir 4, [1].

La respuesta que se obtenga del dispositivo SAW esta intimamente relacionada con la
geometria de los IDT que lo componen. Asimismo, esta geometria también se utiliza
para eliminar o minimizar problemas que comprometan su eficiencia. Uno de estos
problemas es el referente a ondas reflejadas, indeseadas en el dispositivo. Estas se
producen cuando la SAW original alcanza el segundo IDT; parte de ésta se refleja en
direccion al primer IDT y nuevamente se refleja en este Gltimo en direccion al segundo,
mezclandose con la sefial de salida, lo que produce un ruido en la respuesta. Un método
que se utiliza para contrarrestar este inconveniente es el de utilizar transductores de
doble electrodo, los cuales tienen electrodos en pares en el mismo peine, dando como
resultado que la distancia entre electrodos consecutivos, p, sea un cuarto de 4,. Con
esto se consigue que ondas reflejadas de electrodos sucesivos difieran en fase por 180°
y se cancelen. Debido a esto, los transductores de doble electrodo se emplean con
mayor frecuencia que los de electrodo individual. La figura 1.3 muestra un transductor
de electrodo individual (a) y uno de doble electrodo (b) [3].

Ao Ao

| ¢—» ! | ¢—»!

| | | |
«— e
—_— —1

‘— a
| el
—>| —>| |

(a) p (b) p

1.3 Reflexién interna de las ondas superficiales. a) Transductor de electrodos sencillos y b)
transductor de electrodos dobles [3].

Una linea de retardo SAW puede ser utilizada como lo que se denomina filtro de
compresion de pulso. En este caso, el espaciamiento entre los electrodos del segundo
IDT tiene una periodicidad graduada, de tal manera que dos electrodos consecutivos
responderan solo a una onda cuya longitud de onda sea dos veces la separacién entre
ellos; por lo tanto, el retardo en la sefal de salida variara con la frecuencia. Este tipo de
filtro es usado en los sistemas de radar. La figura 1.4 muestra este dispositivo [3].



Il

1.4 Filtro de compresion de pulso interdigital [3].

Otra variante del IDT bésico es el transductor de apodizacion. La apodizacion describe
el grado de superposicion de los electrodos a lo largo del transductor. Eligiendo
adecuadamente el grado de superposicion se pueden disefar dispositivos que den una
respuesta en frecuencia especifica. Su funcionamiento se puede entender analizando
su respuesta al impulso y consiste en lo siguiente: se aplica un pulso en el IDT de
entrada, el cual genera un pulso SAW que se propaga a lo largo del dispositivo hasta
alcanzar el IDT de salida; conforme el pulso pase a través de este IDT, cada par de
electrodos superpuestos tendra una misma polarizacién, sin embargo, si sus longitudes
son diferentes, habra una mayor concentracion de cargas en el mas largo, dando origen
a una diferencia de potencial entre ellos; en cualquier instante, la sefial producida por
esa diferencia de potencial serd proporcional a la superposicion de los electrodos en
ese punto. Por lo tanto, la respuesta al impulso correspondera a la funcion de
superposicion del IDT. Este tipo de filtro pasa banda es usado frecuentemente en
televisores domésticos. En la figura 1.5 se muestra un ejemplo de este dispositivo con
Su respectiva respuesta [3].

Respuesta al impulso

0 —o t
| l \ Amplitud

Tiempo

1.5 (a) Filtro paso banda basico que emplea un transductor con apodizacidon y otro sin
apodizacion. (b) Respuesta al impulso correspondiente [3].

Las lineas de retardo con base en ondas acusticas superficiales no solo se pueden
utilizar para realizar filtros y sensores, sino también para el desarrollo de osciladores.
Los osciladores con base en ondas acusticas superficiales han recibido gran atencién y
han encontrado un rango amplio de aplicaciones tanto militares como comerciales desde
su introduccion en 1969. El interés por desarrollar este tipo de osciladores radica en
varios factores [4], entre los cuales se tiene: la gran estabilidad en frecuencia,
comparable con los osciladores realizados con cristales de cuarzo que operan con
ondas volumétricas; la capacidad de tener un rango mas amplio de frecuencias de
oscilacion (hasta 2 GHz) que los osciladores con ondas volumétricas, los cuales pueden
alcanzar 30 MHz [2]; pérdidas de insercién bajas; la aplicacion directa como sistema de
sensado; el bajo costo y la alta sensibilidad; y la facilidad de establecer la frecuencia de
trabajo mediante el ajuste de la geometria de los electrodos del transductor [5]. Una
configuracion tipica de oscilador SAW consiste en una linea de retardo de onda
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superficial, conjuntamente con un amplificador, que provea retroalimentacion de la
salida del amplificador a la entrada del mismo. En la figura 1.6 se observa el diagrama
de blogues del disefio general de un oscilador SAW, donde 7, representa la linea de

retardo SAW.

ik
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- s e | G Salida
o ) ' g 3
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ganancia del bucle
1.6 Diagrama del circuito oscilador de bucle retroalimentado para propdésitos generales [6].

Los osciladores construidos utilizando esta tecnologia tienen una malla de
realimentacion estabilizada mediante sistema de onda acustica superficial y aunque
ellos difieren en aspectos especificos, comparten algunas caracteristicas con los
osciladores usados convencionalmente, como: tienen uno o mas amplificadores en la
malla de realimentacién, con ganancia suficiente para compensar las pérdidas en esta
malla; un medio que limita la ganancia en la malla de realimentacion para asegurar una
oscilacién estable; un medio para tomar muestras de la sefial en la malla de
realimentacion (salida del circuito), el cual puede ser un simple capacitor o inductor; un
medio para ajustar la fase en la malla de realimentacion; y un medio que permita aislar
la malla de realimentacion de variaciones en la carga. Por otra parte, el dispositivo SAW
a utilizar puede ser un elemento de dos puertos, ya sea una linea de retardo o un
resonador, o un resonador de un solo puerto y para el analisis y disefio del oscilador se
puede utilizar uno de dos métodos: el método de realimentacién/malla o el de resistencia
negativa. Aunque cualquiera de los dos métodos se puede utilizar para el analisis de
estos circuitos, en el caso de osciladores utilizando dispositivos SAW de dos puertos
conviene utilizar el método de malla [6, 7].

La mayoria de los disefios de osciladores SAW utilizan lineas de retardo o resonadores
de dos puertos en una configuracion basica de bucle retroalimentado. Rompiendo el
bucle del oscilador, en cualquier lugar conveniente, se consigue una configuracion de
bucle abierto. De acuerdo con el criterio de Barkhausen para oscilaciones sostenidas,
un circuito oscilara solo si:

¢ Laganancia neta del bucle abierto, que comprende el amplificador y el elemento
que determina la frecuencia, colocado en la ruta de retroalimentacién, es mayor
alaunidad (> 0dB), y

e El bucle abierto tiene una transmision total de 0° o 360° (cambio de fase).

La condicién para una oscilacion sostenida es:

(vaL/S) + ¢ (n) + pr(n) = 2nn

Donde v es la frecuencia de oscilacion, L es la longitud efectiva de la linea de retardo
acustica, s es la velocidad de la SAW, n es un entero y ¢, y ¢ son los cambios de fase
del amplificador y de los transductores (entrada y salida) [8].
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El requisito de ganancia se satisface al seleccionar un amplificador que tenga una
ganancia mayor que las pérdidas de insercion de la linea de retardo. La ganancia del
bucle se ajusta a la unidad con el limitador del amplificador.

El requisito de cambio de fase se alcanza controlando la fase del bucle. Asumiendo que
se consigue el requerimiento de ganancia, el bucle oscilara a la frecuencia que cumpla
con n - 360° de cambio de fase (n entero).

Debido al retraso que sufriran las ondas acuUsticas superficiales, se presentara un
cambio de fase, el cual sera dependiente de la frecuencia; al variar el cambio de fase
del bucle se provocara que el oscilador cambie a una nueva frecuencia que satisfaga
n-360°. El efecto de variar el cambio de fase del bucle se muestra en la figura 1.7,
donde se puede observar que al incrementar la fase en 45°, el oscilador cambia a una
frecuencia diferente, la frecuencia para la que el cambio de fase del bucle es de n - 360°
(equivalente a 0°). Para este ejemplo, la frecuencia es f;, — 125 kHz [9].
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1.7 Sintonizacién del oscilador [9].

Los valores en que generalmente se encuentra el retraso de la linea SAW (§,) estan
entre 0.3y 1.5 us. Dependiendo del rango de sintonizacion deseado, la linea de retardo
se disefa de tal forma que un ancho de banda de -3 dB sea aproximadamente igual a

1/5d para garantizar que el cambio de fase, sobre el ancho de banda de la linea de
retardo SAW, tenga un solo valor.

El desempefio en cuanto al ruido de fase es por lo general una caracteristica importante
en los osciladores SAW. El mejor desempefio se logra usando el mayor retardo (mayor
Q) y la menor pérdida de insercion en el disefio de la linea de retardo. Sin embargo,
esto crea un conflicto con el ancho del rango de sintonizacién. Una regla general es
hacer el ancho de banda de la linea de retardo de por lo menos el doble del rango de
sintonizacién requerido. Esto permite ajustes en la frecuencia central y una banda de
protecciéon para prevenir “discontinuidades de frecuencia”. El oscilador no puede
distinguir entre n- 360" y (n + 1) - 360°. Cuando la frecuencia del oscilador se acerca a
la frecuencia de los -3dB en uno de los limites de respuesta de la linea de retardo SAW,
ésta saltara a la frecuencia de los -3dB del otro limite de la banda, si la diferencia de
fase entre ellas es de 360°. Estas “discontinuidades de frecuencia” se deben evitar [9],
ya que resultaria en una sefial compuesta de la suma de dos sefiales de distintas
frecuencias.

Debido a que la energia de una SAW se conserva cerca de la superficie del sustrato
piezoeléctrico, una perturbacién superficial conlleva a cambios significativos en las
propiedades de la SAW, tales como la velocidad de propagacion, la fase, la atenuacion
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y la forma de la onda. Esta caracteristica se puede usar para desarrollar sensores
acusticos con un buen desempefio [10].

Como parte de los trabajos que se han estado realizando en el Departamento de
Ingenieria Electrénica de la Facultad de Ingenieria, en relacion con el desarrollo de un
microacelerémetro, se ha encontrado conveniente trabajar con una versién que combina
la tecnologia MEMS y la de ondas acusticas superficiales, debido a que abre un amplio
campo de aplicaciones en otras areas como la electrénica, las telecomunicaciones, la
instrumentacion y el procesamiento de sefiales [11, 12]. La parte SAW se desarroll6 con
base en una linea de retardo, que es un dispositivo de dos puertos, en la que cada
puerto esta constituido por un transductor interdigital, depositado sobre un substrato de
material piezoeléctrico. Al aplicar una polaridad alternante en los electrodos se produce
una SAW, si las caracteristicas de los electrodos, de la sefial y de los materiales son
propicias [13]. De estas lineas de retardo se mandaron a fabricar dos tipos, ambas con
substrato de niobato de litio, pero una con corte Y-128° y la otra con corte Y-41°, tal
como se describe en [14]. La frecuencia de operacion del dispositivo se establecié en
76 MHz y se disefié con un arreglo de electrodos dobles como mecanismo para
minimizar las reflexiones de las SAW, como se mencion6 anteriormente. Asimismo, el
patrén de los IDT es tal que el ancho de banda de éstos es de 2 MHz. Estas lineas de
retardo se utilizaran en la malla de realimentacion de un amplificador con ganancia
adecuada y con los elementos necesarios para obtener osciladores a las frecuencias
fundamentales o terceros armonicos establecidos por la geometria y operacion de los
transductores IDT.

Para el disefio, es necesario contar con un circuito equivalente de la linea de retardo
SAW. En este punto, cabe mencionar que existen tres distintos modelos para lograr tal
objetivo, los cuales son: 1) el modelo de funcién delta, 2) el modelo de campo-cruzado
y 3) el modelo de respuesta al impulso. La razén para escoger estos modelos en
particular es que cada uno de ellos revela una caracteristica importante para el disefio
de filtros SAW. El modelo de funcion delta relaciona la restriccion impuesta sobre la
apodizacién de ambos IDT’s en un filtro SAW. El modelo de campo-cruzado provee
informacion sobre los niveles de impedancia de los IDT’s de entrada y salida, y también
sobre los niveles de interferencia de triple transito en el filtro paso banda. El modelo de
respuesta al impulso también provee informacion sobre los niveles de impedancia de
los IDT’s de entrada y salida, asi como de la sensibilidad en frecuencia de los electrodos
del IDT [1].

Por otra parte, se ha obtenido teéricamente y mediante simulaciones que cuando se
agregan inductores, con valores tales que la frecuencia de resonancia del circuito
formado por estos y la capacitancia del electrodo es igual a la frecuencia en la que el
IDT es acusticamente activo, entonces se produce un efecto de doble resonancia [15].
Esto permitiria obtener respuestas en frecuencia bien determinadas y adecuadas para
aplicaciones muy patrticulares.

De lo anterior se desprende que el tipo de circuito y componentes que integren al
oscilador SAW esté relacionado con la respuesta que se obtendrd, y el disefio 6ptimo
dependerd en mucho del tipo de medicion que se desee realizar.

En este punto cabe mencionar algunos osciladores SAW utilizados para medir presion.
Aunque existen los tipos piezo-resistivos y ceramico-capacitivos, éstos presentan
limitaciones, especialmente al medir micro fuerzas. Se han presentado osciladores SAW
en los cuales la linea de retardo SAW actia como el elemento de deteccion de micro
fuerzas, los cuales requieren, para una deteccién precisa, una alta estabilidad en
frecuencia, ya que su funcionamiento se basa precisamente en la deteccién de cambios
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en la frecuencia de la SAW ante variaciones de presion; ésta depende, como se ha
mencionado, de la fase del bucle de retroalimentacién. Para ello, estos osciladores
utilizan el disefio de un circuito Pierce, ya que éste tiene una mejor estabilidad en
frecuencia comparada con la de circuitos tales como el Colpitts y el Clapp. El sensor
SAW, utilizando este oscilador, tiene un mejor desempefio que los otros tipos ya
mencionados. Cabe mencionar que los amplificadores empleados en este circuito son
de tipo TBJ [16].

Como consecuencia de lo anterior, un circuito Pierce presenta menor ruido de fase que
un Colpitts, aunque esta diferencia solo es significativa a bajas frecuencias (menores a
1 MHZz). Es poco probable que esto sea muy relevante en sensores SAW, que
tipicamente involucran sefiales a mas altas frecuencias. A frecuencias mayores, los
osciladores Colpitts presentan estabilidad constante en un amplio rango dindmico de
variaciones de la sefial, lo que puede resultar en un desempefo vigoroso de los
sensores, y en algunos casos, incluso presentar ventajas sobre otro tipo de
configuraciones. Por ejemplo, cuando los osciladores SAW son empleados para medir
vapores, especificamente dimetil metilfosfanato, se ha encontrado que el Colpitts
presenta mayor sensibilidad que un Pierce. Por otra parte, aun cuando el Colpitts tiene
mayor ruido, su sensibilidad de masa es mayor y su sensibilidad viscoelastica menor, lo
gque, en este caso, hace que sea un mejor sensor [17]. Asimismo, existen sensores de
luz ultravioleta, compuestos de un dispositivo SAW y un amplificador de alta frecuencia
(desde 30 hasta 300 MHz), que usan la configuracion del oscilador Colpitts [18].

Otro caso en el que se ha empleado un dispositivo SAW junto a un circuito Colpitts es
en el disefio de osciladores controlados por tension (VCO) para terminales inalambricas,
con los que se consiguen una alta relacion C/N (carrier-to-noise ratio) y una amplia gama
de sintonizacion en frecuencia, utilizando un JFET como amplificador y frecuencias
centrales de 170 y 420 MHz [19].

También se han empleado otros tipos de configuraciones; por ejemplo, un circuito
Hartley para sintonizadores de banda ancha de doble conversion [20], asi como también
un circuito XCP (Cross-Coupled Pair) para proveer una sefial sincronizada en circuitos
digitales [21].

Aparte de las ya mencionadas, también existen otro tipo de topologias que se pueden
emplear, como el circuito con amplificador diferencial y el circuito con amplificador de
transimpedancia. La topologia que se escoja dependera de los requerimientos del
disefio, la ganancia unitaria del bucle y el cambio de fase igual a cero [22].

También existen diferencias en la respuesta dependiendo del tipo de amplificador que
se utilice. Por ejemplo, en osciladores SAW que operan en las frecuencias de VHF, UHF
y microondas, aquellos que usan amplificadores FET, de arsenurio de galio, tienen
usualmente niveles de ruido de fase residuales substancialmente mas altos que los que
usan amplificadores TBJ [23]. Asimismo, se ha observado, en osciladores con lineas de
retardo SAW de un solo puerto y que utilizan un amplificador operacional, buena
linealidad y sensibilidad en las variaciones de amplitud en términos de pulsos eléctricos
[24]. También se han desarrollado sensores para gas metano que funcionan con
osciladores diferenciales a base de dispositivos SAW y cuyo amplificador es un circuito
MMIC (monolithic microwave integrated circuits), con lo que se consigue disminuir la
figura de ruido [25]. Cabe mencionar el caso de ciertos osciladores SAW que utilizan
MOSFETSs, no como parte del elemento amplificador, sino como parte del circuito para
controlar la sintonia del oscilador [26].

11



2 LINEA DE RETARDO

2.1 INTRODUCCION

Las lineas de retardo son una clase de dispositivos denominados filtros de fase lineal,
también conocidos como filtros no dispersivos. En este tipo de filtros, tanto la velocidad
de fase, v, = w/p (donde w es la frecuencia angulary g es la constante de fase), como
la velocidad de grupo, v, = dw/dp, son idealmente constantes e iguales en el intervalo
de frecuencias deseado; esto quiere decir que todos los componentes de frecuencia de
una sefal de entrada dada, experimentan el mismo retardo y atenuacion al pasar por el
filtro, dando como resultado una sefial de salida sin distorsion.

En un oscilador, la linea de retardo ser& la responsable de seleccionar el rango de
frecuencias donde se encontrara la respuesta deseada, asi como su angulo de fase. Ya
gue la linea de retardo serd la que marque la pauta para el resultado final del oscilador,
habra que hacer consideraciones generales sobre su disefio. Recordando lo visto con
anterioridad, se puede decir que la geometria de los IDT, la separacion entre ellos y el
indice de metalizacion de los mismos, seran determinantes en la frecuencia de la onda
resultante, la existencia y caracteristicas de frecuencias armaénicas, el ancho de banda
al cual operard, el factor de calidad y el desfase entre la sefial de entrada y la de salida.

Para poder hacer este disefio, es necesario disponer de un modelo matematico
adecuado que permita analizar el comportamiento de la linea de retardo, tanto cualitativa
como cuantitativamente. Una técnica ampliamente utilizada en el andlisis de sistemas
dinamicos, como por ejemplo en los filtros L-C, es la del modelo de polos y ceros; sin
embargo, ésta no es aplicable en dispositivos SAW. La razén es que el concepto de
“polos” se relaciona con la energia almacenada en los campos eléctricos y magnéticos
de los componentes reactivos. Los procesos en los dispositivos SAW no se relacionan
con almacenamiento de energia, sino con transferencia de energia entre los IDT de
entrada y salida; como resultado, la funcién de transferencia de polos-ceros de un
dispositivo SAW solo contienen ceros. Esto conlleva a aplicar enfoques de modelado
completamente diferentes para el disefio de este tipo de dispositivos.

Como se menciond anteriormente (Antecedentes), se han desarrollado modelos que
permiten analizar y disefiar este tipo de dispositivos. En lo que resta de este capitulo,
se expondran los elementos de dichos modelos que nos ayuden a entender el
comportamiento de la linea de retardo, y con ello, proporcionarnos una herramienta de
disefio que permita obtener la respuesta deseada para los propésitos requeridos.

2.2 EL MODELO DE LA FUNCION DELTA

2.2.1 CONSIDERACIONES CONCEPTUALES

El modelo de la funcion delta provee informaciéon basica sobre la funcién de
transferencia de un dispositivo SAW. Aunque tiene ciertas limitantes, entre las cuales
se destaca el no poder dar informacion sobre las impedancias de entrada y salida del
dispositivo, datos cuantitativos sobre las pérdidas de insercion, ni sobre el
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comportamiento de frecuencias armoénicas, proporciona datos muy Utiles de la respuesta
del SAW para disefos preliminares.

En este modelo, la distribucion del campo eléctrico a través de los electrodos de un IDT
excitado, se representa como un numero discreto de funciones delta. Aunque la
distribucion del campo eléctrico bajo los electrodos es compleja, se puede aproximar
como normal a la superficie de la linea de retardo. En la figura 2.1, esta superficie estaria
contenida en el plano xy.

g b T T - + -

. E Ii

-

Funciones delta s

2.1 a) IDT bidireccional con espaciamiento y superposicion constantes entre los electrodos.
b) Modelado de funcion delta. c) Modelo de funcidn delta de mayor sencillez que emplea
solo una fuente bajo cada electrodo.

En esta misma figura se puede observar que la polaridad de los electrodos es alternante,
los centros de cada uno de ellos estan separados una distancia 4,/2, por lo que la
frecuencia central del IDT es f, = v/4,, es decir, las emisiones SAW por debajo del IDT
interferirdn constructivamente a esta frecuencia. La razén de metalizacion n = b/a,
relaciona el ancho de los electrodos con el espacio entre ellos. Como se vera mas
adelante, esta razén determinara la cantidad relativa de frecuencias armoénicas con
respecto a la fundamental.

Para un instante dado, la distribucion del campo eléctrico sera proporcional a la
acumulacién de carga en los electrodos debida al voltaje de la sefial de entrada. En
cada momento, electrodos adyacentes tendran polaridad opuesta, tanto en voltaje como
en carga. Debido a que las cargas opuestas se atraen, éstas se acumularan en los
bordes de los electrodos; por lo que la distribucion de carga resultante se puede modelar
como funciones delta ubicadas en los bordes de los electrodos, como se muestra en la
figura 2.1 (b), cuya intensidad asociada de campo eléctrico E, sera proporcional al
voltaje aplicado. La suma de todas esta funciones delta daran como resultado la
intensidad total del campo eléctrico de un IDT excitado.

Aungue el modelo de funcion delta se puede aplicar tal como se ha expuesto, se puede
hacer una consideracion adicional con el fin de simplificar los calculos. Ya que este
modelo no proporciona informacion sobre la respuesta a frecuencias armonicas, no es
necesario utilizar una razén de metalizacion determinada. Debido a esto, no es
necesario asociar dos funciones delta a cada electrodo; éstas se pueden reemplazar
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por una sola funcion delta equivalente en el centro de cada electrodo, como se observa
en la figura 2.1 (c).

La distribucién espacial de las contribuciones de cada una de las funciones delta se
puede sumar en cualquier punto de referencia, por conveniencia este punto se tomara
en x=0 en el centro del IDT, como se observa en la figura 2.2 (a). También, por el
momento, se hard la suposicién que el IDT tiene un nimero N impar de electrodos, lo
gue garantiza que el punto x=0 se encuentre en el centro de un electrodo (se llegaria al
mismo resultado tomando un nimero par de electrodos, aunque el célculo seria un poco
diferente debido a que el punto de referencia se encontraria en el centro de un espacio
entre electrodos). Por Ultimo, se asigna un valor unitario a la amplitud correspondiente
de cada una de las funciones delta por sencillez de calculo, |E,| = 1; lo anterior no
tendré repercusion en el andlisis, ya que este modelo solo proporciona valores relativos
de las pérdidas de insercién.

Aunque las amplitudes de las funciones delta son constantes, sus angulos de fase
dependeran de la distancia x,, de cada electrodo con respecto al punto de referencia
x=0. El término correspondiente de cambio de fase para cada electrodo ubicado en
puntos discretos entre —xy < x, < +xy a lo largo del IDT sera e /%,

—X x=0 _+x

I o

resultante

2.2 a) Eje de referencia x=0 en el centro de un IDT uniforme. b) Cuando el modelo de la funcién
delta se aplica a un IDT excitado, el angulo de fase relativo resultante de la funciéon de
transferencia asociada siempre serd 0 o 180° en x=0.

La respuesta en frecuencia resultante, H;(8) = H,(f) es:

(N-1)/2
H()= ) (DA 21
n=—(N-1)/2
Donde el término (—1)" se debe a la polaridad alternante de los electrodos, mientras

que 4, es un parametro de amplitud proporcional a la longitud de cada electrodo. Este
se puede normalizar a uno si el IDT es de apodizacién uniforme.
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La ecuacién 2.1 se puede reformular utilizando el equivalente trigopnométrico del término
exponencial, dando como resultado:

(N-1)/2

H() = ) (D" Aylcos(Bry) - jsen(Bra)} 22

n=—(N-1)/2

Ahora se puede entender porque se escogio el punto de referencia x=0 en el centro del
IDT. De las identidades trigonométricas cos(8) = cos(—6) y sen(8) = —sen(—0) se
puede ver que los términos imaginarios en la ecuacion 2.2 (jsen) se cancelan en pares,
por lo que la sumatoria de H; (f) solo queda en términos de cos(fx) y sera puramente
real. Generalizando, se puede decir que si el eje de referencia se toma en el centro de
simetria del IDT, el fasor correspondiente a H;(f), como funcion de la frecuencia,
siempre se encontrard sobre el eje real del plano complejo, como se observa en la figura
2.2 (b). Su fase relativa en este punto siempre sera 0° o 180°, dependiendo de la forma
en que estén conectadas las terminales eléctricas.

Para obtener la respuesta en frecuencia del IDT con respecto a la frecuencia central f,,
se procede de la siguiente manera. Recordando que B = 2n/A, fA=v, x, =nly/2y
que los términos de seno se anulan obtenemos a partir de la ecuacion 2.2:

(N-1)/2
H,(f) = Z (-D™A4, cos( f0f>
n=-(N-1)/2
(N-1)/2
Hy(f) = Ag + 2 (—1)"24, cos(f0f>

H (f) = Ay — 2A,cos (}{) + 2A,cos (Zfof) — 2A5cos (3;?) 4.

Para poder simplificar ain mas, expresamos la frecuencia f como f ={(f — fo) + fo} ¥
hacemos los términos A iguales a uno, con lo que se obtiene:

H1(f)=1—2605< i - fo )+2605(M+2n>—2cos<w+3n)+m

fo fo fo
Hi(f) =1+ 2cos <M> + 2cos (M> + o+ 2c0S (M) 2.3
fo fo fo

Donde N, representa el nimero de pares de electrodos en el IDT (N, = (N —1)/2 =
N/2 para N impar muy grande y N, = N/2 para N par). Cerca de la frecuencia central
fo. la ecuacion 2.3 se puede aproximar a la funcién sinc (donde sinc(8) = sen(6)/0)
dada por:

sen{Np(f = fo)/fo}
Npre(f = fo)/fo

En la figura 2.3 se ilustra la respuesta en frecuencia de un IDT excitado con respecto a
las pérdidas de insercion relativa, con apodizacidn constante, tal como se derivo a partir
de la ecuacion 2.1. El IDT se disefié para una frecuencia central f, = 100 MHz y 20
pares de electrodos. Se puede observar que los picos del primer par de I6bulos que
estan inmediatamente después del I6bulo principal se encuentran aproximadamente 12

2.4

|Hi ()l =N

15



dB por debajo del pico principal, en la frecuencia central, lo cual es caracteristico de la
respuesta de una funcion sinc.

IDT UNIFORME
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2.3 Respuesta de un IDT uniforme con 20 pares de electrodos y frecuencia central de 100 MHz,
calculado con el modelo delta.

Hasta ahora se ha examinado la respuesta de un solo IDT, el de entrada, |H;(f)|. La
respuesta en frecuencia del IDT de salida, |H,(f)|, se obtiene de la misma manera.
Como en el caso de un solo IDT, el desfase relativo existente entre ellos siempre sera
de 0° o 180° por lo que el cambio de fase total en el dispositivo se debera
exclusivamente a la separacion entre los IDT. Esto se puede derivar de la siguiente
manera, tomando como punto de partida la figura 2.4. El IDT de entrada posee N
electrodos y el de salida M electrodos. El eje de referencia para este caso se tomara en
el extremo derecho del IDT de salida (punto a en la figura 2.4). Haciendo la suma de las
funciones delta de cada electrodo del IDT de entrada, en el punto x,,, un electrodo
cualquiera en el IDT de salida, llegamos a la siguiente expresion:

N
Hig, (f) = ) (=1 dye ™8 Gnm) 2.5
n=1
La ecuacion 2.5 proporciona la contribucién del IDT de entrada en una sola ubicaciéon a

lo largo del IDT de salida. Para obtener la respuesta total, es necesario sumar a través
de todos los electrodos de salida, con lo que se obtiene:

M N
H) = > (D)™ Ay Y (—1)" Aye~/BGn—xm)
N M
H() = ) (~D)" Ape B Y (—1)™ Ay elfom 26
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Hay que hacer notar que la separacion d entre los IDT se encuentra incluida en x,,, pero
puede ser extraida de ese término. De la ecuacion 2.6 se observa que la respuesta total
es el resultado de la multiplicacion de la respuesta del IDT de entrada por el complejo
conjugado de la respuesta del IDT de salida; como se vio en el caso de un solo IDT,
cada una de estas respuestas son equivalentes a una fuente ubicada en el centro del
respectivo IDT. Por lo que el desfase entre uno y otro se debera a la distancia d’
existente entre sus centros; por lo anterior, la ecuacion 2.6 se puede reducir a:

H(f) = Hy(H)H; (e /P 2.7

|
I n 1
IDT de entrada IDT de salida
2.4 Dispositivo SAW con IDTs de apodizacién y espaciamiento entre electrodos constante.

La ecuacién 2.7 muestra que el cambio de fase de un dispositivo SAW de estas
caracteristicas serd completamente lineal en funcion de la frecuencia. Si la separacion
entre electrodos no es constante, lo anterior ya no es valido y d’ en el exponente de la
ecuacion 2.7 debe ser sustituida por la expresion mas general x(f), una funcién que
dependera de la frecuencia. Esto se debe al hecho de que ondas acusticas de mayor
longitud de onda se produciran entre electrodos con mayor separacion y viceversa; por
lo que la distancia que recorrerdn ondas con diferente frecuencia sera diferente,
dependiendo de la ubicacion de dichas separaciones, pudiendo provocar que el cambio
de fase ya no sea lineal. Cuando la apodizacion no es uniforme, los términos de
amplitud, A, tampoco lo seran, aunque seran proporcionales a la superposicion de los
electrodos. Sin embargo, mientras el patron de apodizacion sea simétrico con respecto
al eje central del IDT, el desfase relativo entre los IDT ser4 nuevamente 0° o 180°, y el
cambio de fase serd lineal.

Aungue la discusion anterior se ha centrado en dispositivos SAW con comportamiento
de fase lineal, hay muchas situaciones donde se necesitan dispositivos con respuesta
de fase no lineal. Del andlisis precedente se puede concluir que una respuesta en fase
no lineal se puede obtener de dos maneras: usar IDTs con espaciamiento entre
electrodos constante y apodizacion asimétrica con respecto al eje central de cada IDT,
o0 bien apodizacién constante y espaciamiento asimétrico [1].

2.2.2 RESPUESTA AL IMPULSO Y GEOMETRIA DE LA APODIZACION

En esta seccion se considerara la relaciéon existente entre la respuesta en frecuencia y
la respuesta al impulso de un dispositivo SAW. La respuesta al impulso de cualquier
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sistema se relaciona con su respuesta en frecuencia por el par de transformadas de
Fourier:

+00

H(f) = h(t)e J2mftqt 2.7 a

— 00

h(t) = f+mH(f)ef2"ftdf 2.7b

Con una correspondencia uno a uno entre h(t) y H(f), donde h(t) es la respuesta al
impulso y H(f) es la respuesta en frecuencia. El conocimiento de una de ellas permite
derivar la otra.

La geometria del patron de un IDT es una caracteristica Unica en el disefio de
dispositivos SAW y corresponde a una réplica espacial de la respuesta al impulso de
un IDT. Por lo tanto, si se parte de la respuesta en frecuencia deseada, se puede deducir
la respuesta al impulso correspondiente y utilizar este resultado para sintetizar el patrén
del IDT. Esto se puede apreciar reexaminando la figura 2.3, la cual es una funcién sinc
gue corresponde a la respuesta de un IDT con apodizacién constante. Ahora comparese
esto con las transformadas de Fourier de la figura 2.5.

H(f)o sin2m(f-£)T

on(f—1,)7
- fs

-~V

h(t)e Sin2(f-fo )
m(f-f )t f

-

(f, - 1/2) fo (f, + 1/2)

2.5 Pares de transformadas de Fourier para las relaciones de la funcién sinc en pasa banda.

Se puede observar gque la respuesta en el tiempo de la primera tiene aproximadamente
la misma forma que la respuesta en frecuencia de la segunda y viceversa, por lo que se
puede concluir que con un disefio cuidadoso se pueden elaborar dispositivos SAW con
excelente concordancia entre las respuestas teorica y experimental. Sin embargo, hay
gue tomar en cuenta dos puntos:

Primero, que los limites de integracion en las relaciones 2.7 se extienden hasta el
infinito. Sin embargo, la respuesta al impulso de un dispositivo SAW no tiene duracion
infinita; éste dura solo el tiempo que le lleva a las ondas superficiales propagarse a lo
largo del IDT. Si bien esto impone un limite en el disefio, la correspondencia entre las
respuestas tedrica y experimental se incrementara con el largo del IDT.
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Por otro lado, las relaciones 2.7 se asocian a sefiales continuas tanto en el tiempo como
en la frecuencia, mientras que los electrodos de un IDT solo dan una aproximacion
espacial a la respuesta al impulso deseada del dispositivo SAW.

Teniendo esto en cuenta, consideremos el efecto que habria si ahora se le da una
apodizacion en forma de funcion sinc a un IDT como la mostrada en la figura 2.6. Se
puede anticipar que la respuesta en frecuencia de este IDT sera aproximadamente
rectangular. Idealmente, se tendria la forma rectangular de la figura 2.5 si la respuesta
al impulso del dispositivo SAW fuese de duracion infinita. Este no es caso en la practica
ya que la respuesta estara truncada en los limites del IDT. En la ausencia de cualquier
retroalimentacién externa, un dispositivo SAW tiene una respuesta al impulso finita

(FIR).
T — - ||q"/ \\
h\\ [Il]/'
Jr

¢ (fo= /) f,  (fg+ /27

2.6 a) IDT con apodizacién en forma de funcion sinc (nétese que la polaridad de los electrodos
cambia en los cruces por cero de la funcion sinc) b) Respuesta pasabandas ideal para dicha
apodizacion.

En la expansion por serie de Fourier, el truncamiento da origen al fendmeno de Gibbs;
en la operacion de un dispositivo SAW, esto se manifiesta como un rizo indeseable en
la banda de paso. La respuesta de amplitud también sufre una degradacion adicional en
la zona adjunta a la banda de paso. El efecto del rizo de Gibbs se ilustra en la figura 2.7,
la cual muestra la respuesta en frecuencia de un IDT con espaciamiento entre electrodos
constante y apodizacién de funcién sinc. Este IDT esta disefiado para operar a una
frecuencia central de 100 MHz, con 100 pares de electrodos. Asimismo, el patrén de
apodizacioén del IDT se trunco en el quinto cruce por cero de la funcion sinc, a cada lado
del I6bulo principal. Se pueden notar tres caracteristicas indeseables: 1) el rizo de Gibbs
en la banda de paso, 2) la pendiente en la zona de transicion y 3) la amplitud maxima
en la zona de transicién de aproximadamente 24 dB. El calculo de la respuesta en
frecuencia se obtuvo con el modelo de la funcion delta.
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2.7 Amplitud de la funcion de transferencia de un IDT con apodizacion sinc que se extiende
hasta el quinto cruce por cero a cada lado del I6bulo principal.

Como se mencion6 anteriormente, una forma de reducir este problema es aumentando
la longitud del IDT, aunque desafortunadamente esto incrementaria el costo y el tamafio
del dispositivo, haciéndolo poco funcional.

Una alternativa es usar la técnica de la funcién ventana, la cual modifica el patron de
apodizacién del IDT para alcanzar la respuesta en frecuencia deseada, con longitudes
de IDT modestas. Esta consiste en “afinar’ la respuesta al impulso del IDT, en vez de
truncarlo abruptamente.

Esta técnica implica la convolucién, ya sea entre dos sefiales en el dominio del tiempo
0 bien entre dos respuestas en frecuencia. Para explicar brevemente el proceso de
convolucion, considérese dicha operacion en el dominio del tiempo con dos sefiales

fi(®) y f>(t). Laintegral:

+00
f®) = fi@f2(t —1)dt = f1(E) * f2(2) 2.8
— 00
define la convolucion de estas funciones. El término a la derecha de la ecuacion 2.8 es
la notaciéon abreviada de la integral de convolucion, donde el simbolo = significa
convolucion. Aungue la convolucién mostrada se lleva a cabo en el dominio del tiempo,
también podria llevarse a cabo en el dominio de la frecuencia.

Existen dos teoremas importantes que implican la convolucion y relacionan el dominio
temporal y frecuencial. Estos nos dicen que la transformada de Fourier de la convolucién
de dos funciones en el dominio del tiempo es igual a la multiplicacion de sus respectivas
transformadas de Fourier. De forma anéloga, la transformada inversa de Fourier de la
convolucion de dos funciones en el dominio de la frecuencia es igual a la multiplicacién
de sus respectivas transformadas inversas de Fourier (multiplicada por un término
adicional). Esto es, si:

f1(®) © Fi(w) f2(t) © F(w)

Entonces:
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Sl * ()] = Fi(w)F(w) 2.9a

1
3 B B@| = AORO 29

Se puede observar que en las ecuaciones 2.8 y 2.9 no se ha impuesto ninguna
restriccion en la forma de las sefales f;(t) y f,(t); alguna de éstas, o ambas, podrian
representar respuestas al impulso.

En términos sencillos, la convolucién representa una “reflexion” (debido al signo menos
de 1) junto con un desplazamiento temporal relativo de una de las sefiales, seguido de
la multiplicacion por la segunda sefial, para obtener el area sobrepuesta entre ambas
sefales (dada por el simbolo de integracion). Este proceso se muestra de forma
ilustrativa en la figura 2.8.

fa (1) 0

0 2 : (a) 1 t
f2(-—T) f1 (T)
(b)
-2 0 T
fz(tl—r) fy (9
(c)
fp(t -1) ty fa (tp-1)
! fi ()
/1 fy(v)
(@ Y% T (o) 2 ‘

2.8 Ejemplo de convolucién en el dominio del tiempo a) Sefiales iniciales f1(t) y f.(t). b) Se hace
un cambio de variable y se “refleja” f, c) Muestreo en el tiempo t; de f, d)y e) Ejemplo de
dos superposiciones en t; y t,. f) Convolucién resultante.

Tras este recordatorio, se procede a considerar como todo esto aplica en el disefio de
dispositivos SAW. Observando la figura 2.9, se puede apreciar que todo IDT tiene una
funcién ventana “incorporada”. Esta es una funcién ventana rectangular asociada con la
longitud finita del IDT. En la figura también se observa las respectivas respuestas en el
dominio de la frecuencia. Aqui, el dominio del tiempo corresponde con el patron espacial
del IDT. Las oscilaciones de Gibbs resultantes en la respuesta pasabandas aparecen
en la dltima ilustracion a la izquierda.

Ahora considérese el ejemplo de la figura 2.10, donde una funcién ventana coseno se
ha agregado para modificar la apodizacion del IDT. Aqui, el producto de funciones
ventana es: (ventana rectangular) X (ventana coseno). En cada ubicacion donde se
encuentra un electrodo, el valor de la funcién sinc que apodiza el IDT y, por consiguiente,
la respectiva longitud de ese electrodo, se multiplica con el correspondiente valor de la
ventana coseno, dando como resultado una nueva apodizacion. En la figura 2.11 se
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observa la respuesta del mismo IDT de la figura 2.7, pero ahora con una funcién ventana
coseno incorporada. Se puede notar la drastica mejora en la respuesta pasobanda [1].

DOMINIO . DOMINIO

FRECUENCIAL TEMPORAL
l l A h(t)  Respuestaal

Respuesta A H (f)
impulso infinita

deseada

'
>f ' t
Funcion ventana
en frecuencia W(f) ! Efecto ca_usad.o.por A W(t)
1 lalongitud finita
l m Funcion ventana
e > I >,

Respuesta frecuencial
resultante H (f

H(f) W(P)

n (t)
Respuesta al
impulso finita
h(t)W(t)

2.9 Funcién ventana rectangular en el dominio de la frecuenciay del tiempo y su influencia
sobre larespuesta general del IDT.

DOMINIO : DOMINIO
FRECUENCIAL ! TEMPORAL gespuestaal
Respuesta /\ H(f) I h(t) impulso infinita
deseada : /
> |
Fl;:cfi:’)er; :::(t:?:a W ( f) g Efecto causado por A W(t)

la longitud finita Ventana coseno

™y VY \

“t

Respuesta frecuencial
:*e(sf;":l?/'(‘ft)e n H1 ) ' R [
* espuesta a
impulso finita
! '_’"\ hEW(t)
~

’f

2.10 Funcioén coseno adicional a la funcién ventana rectangular para reducir el rizado de Gibbs
en la respuesta pasobanda del IDT.
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2.11 Respuesta de amplitud del IDT de la figura 2.7 con una funcién coseno adicional en el
patrén de apodizacion de los electrodos.

2.2.3 RESPUESTA TOTAL DE UN DISPOSITIVO SAW

Hasta este momento, solo se ha considerado la respuesta de un IDT, H,(f). La
respuesta total, H(f) = H,(f)H;(f)e /% (ecuacion 2.7 derivada en la seccion 2.2.1),
puede determinarse incluyendo la respuesta H,(f) del segundo IDT. Este IDT deberia
tener relativamente pocos pares de electrodos para que de esta forma, no degrade la
respuesta disefiada en el primer IDT.

(dB)

PERDIDA DE INSERCION RELATIVA

68— 1

120 80 99

FRECUENCIA  (MHz)

2.12 Respuesta total de dos dispositivos SAW obtenido con el modelo de la funcién delta. En
ambos casos, el IDT de entrada tiene 100 pares de electrodos y se utilizé apodizacion sinc
adicionada con una funcién ventana coseno. En el caso A, el IDT de salida tiene 4 pares de
electrodos; en el B, tiene 20 pares.

En la figura 2.12 se observa la respuesta de dos dispositivos SAW con IDT de entrada
iguales. Sin embargo, el IDT de salida del caso A tiene un ancho de banda mayor que
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el del caso B. Si lo que se desea es tener una respuesta en amplitud constante en un
determinado intervalo de frecuencias, el caso A posee un mejor desempefio.

Otro punto a considerar es el caso cuando ambos IDTs estan apodizados. En tal
situacion, la respuesta total estard multiplicada por un factor C,,,, el cual sera
proporcional al ancho del haz acustico “visto” por el electrodo x,, en el IDT de salida. En
otras palabras, si W(x,,) representa la superposicién de electrodos en el punto x,, del
IDT de entrada, y W (x,,,) la superposicion en el punto x,, del IDT de salida, el factor C,,,,
sera el menor de W(x,,) o W(x,,), debido a que la parte de la onda acustica “perdida”
no contribuird a la excitacién del IDT de salida. En la figura 2.13 se puede apreciar la
contribucién de dos puntos diferentes del IDT de entrada, x,, y x,,’, al punto x,,, en el IDT
de salida. El ancho del haz acustico, w, corresponde a la interseccion entre las
apodizaciones de dichos puntos.

A B

7

7)
Y %

7 7

OSSO

AN

7 7 7 7

Xm Xq Xm

SN

1 .
I /

2.13 Dispositivo SAW con apodizacién diferente en cada IDT.

Para concluir esta seccién, hay que mencionar que los dispositivos SAW son reciprocos,
es decir, no importa qué IDT se use como entrada (te6ricamente). Sin embargo, en la
practica se observara generalmente una diferencia en la respuesta, dependiendo del
grado de acoplamiento que haya entre las impedancias de cada IDT y la carga (o fuente)
a la que estén conectados [1].

2.3 EL MODELO DE CAMPO-CRUZADO

2.3.1 EQUIVALENCIAS ELECTROACUSTICAS

El modelo de campo-cruzado se deriva del circuito equivalente elaborado por Warren
Perry Mason, con el cual se modelan ondas acusticas volumétricas en dispositivos
piezoeléctricos. En este modelo, la distribucion del campo eléctrico debajo de los
electrodos de un IDT excitado se considera normal a la superficie piezoeléctrica, como
si se tratase de las placas de un capacitor, tal como se puede observar en la figura 2.14.
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2.14 Direccién del campo eléctrico en un instante dado en el modelo de campo-cruzado.

En la adaptacién del modelo de Mason para dispositivos SAW, cada IDT se representa
como una red de tres puertos, el cual puede verse en la figura 2.15. Los puertos 1y 2
son los equivalentes eléctricos de los puertos acusticos, lineas de transmision SAW
pasivas; mientras que el puerto 3 es un puerto eléctrico verdadero, donde de hecho se
aplica (o detecta) la sefial eléctrica.

NNV
i s

W

N
NN

Acustico @

AN
AN

- > ——
SAW ©) © SAW

2.15a) IDT como unared de tres puertos. b) En el modelo de campo-cruzado, las ondas acusticas
en los puertos 1y 2 se transforman en pardmetros de una linea de transmision eléctrica.

Para que los tres puertos sean tratados en términos eléctricos, los parametros acusticos
de los puertos 1y 2 se deben convertir en sus equivalentes eléctricos. En estos puertos,
las fuerzas acusticas F, se convierten en voltajes equivalentes V, y las velocidades
mecanicas de las SAW, v, en corrientes equivalentes |. En términos de una constante
de proporcionalidad comun, ¢, estas transformaciones son:

V=F/¢ 2.10a
I =vé 2.10b

A su vez, estas definiciones permiten expresar la impedancia mecanica caracteristica,
Zm = F /v, del sustrato piezoeléctrico, como la impedancia caracteristica, Z,, de una
linea de transmision eléctrica.

Considerando una propagacion uniforme de ondas acusticas en un sustrato de densidad
P, con una seccion transversal de area A, la impedancia mecanica se puede escribir
como:
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Zm = pvA 2.11

Mientras que la impedancia caracteristica del equivalente eléctrico es:

Zm
= F
Con estas definiciones se puede derivar la admitancia caracteristica equivalente, G, =
1/Z,, de la linea de transmision SAW como:

Z, 2.12

Go = K2Csf, 2.13

Donde K? es la constante de acoplamiento electromecanica, f, es la frecuencia central
del IDT y C, es la capacitancia estatica en una seccion de un periodo (es decir,
capacitancia entre electrodos adyacentes). Esta Ultima también puede expresarse como
C, = CoW, donde C, es la capacitancia por par de electrodos entre unidad de longitud y
W es la superposicion de apodizacién de los electrodos.

Go '1 ? I2 G
0

e LY 2|

1 2

2.16 Representacion de la red de tres puertos equivalente para un IDT, utilizando admitancias, en
el modelo de campo-cruzado. G, es la admitancia caracteristica equivalente de la linea de
transmision SAW. La capacitancia total del IDT, Cr, se puede considerar afuera del resto de
la configuracion.

En términos de admitancias, las relaciones entre voltaje y corriente de la red de tres
puertos equivalente de un IDT, tal y como se muestra en la figura 2.16, estan dadas por:

I Vi
<12> =[v] <V2) 2.14

Donde la matriz de admitancias, [Y], puede expandirse como:
Y11 Y12 Y13
[Y] =Y Yo Y3 2.15
Y31 Y32 Y33

Bajo la notacion utilizada en la figura 2.16, el subconjunto de elementos Y; ¢, Y;,, Y51, Y55
son los relacionados con la linea de transmisién SAW equivalente.
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La forma general de la matriz 2.15 puede ser simplificada haciendo ciertas
consideraciones. Debido a la simetria y reciprocidad de la linea de transmision, Y;, =
Y,,, ¥y Y,; =Y;,. Con respecto a los elementos restantes que involucran el puerto 3, se
puede afirmar que el efecto que tendra el puerto 3 sobre el puerto 1 sera el mismo que
tendrd el puerto 1 sobre el 3; esto mismo es valido entre el puerto 3 y el 2, por lo que
Vi3 =Y, y Yo3 =Y;5,. Asimismo, un voltaje aplicado en el puerto 3 originara la
propagacion de ondas SAW de la mismas caracteristicas tanto en el puerto 1 como en
el 2, pero en sentido contrario, por lo que Y;3 = —Y,3. Con todo lo anterior, la matriz 2.15
se reduce a:

Se puede demostrar [32] que los elementos de la matriz [Y] para el modelo de campo
cruzado son:

Yi1 = —jGycot(NO)

Yi, = jGoycsc(NO) 2.17
Y13 == —jGotan(6/4)

Yas = jwCp + jANGytan(6/4)

Donde G, = 1/Z, es la admitancia caracteristica, C; = NC, es la capacitancia total del
IDT, N es la cantidad de pares de electrodos (periodos), C, es la capacitancia de un solo
par de electrodos, y 8 = 2rn(f/f,) es el angulo de transito eléctrico a través de un par
de electrodos (es decir, un periodo).

Desafortunadamente, los elementos de la matriz definidos en 2.17 se vuelven infinitos
en la frecuencia central. Sin embargo, la impedancia y la funcién de transferencia
permanecen finitos y se pueden calcular expandiendo la matriz para frecuencias
cercanas a la frecuencia central, con lo cual, la admitancia de entrada Y; se puede
expresar, en la frecuencia central f,,, como:

I

G(fo) =47 = Galfo) +j2nfoCr 218
3'fo

Go(fy) = 8K?f,CsN? 2.19

Donde G, es la conductancia de radiacion en la frecuencia central. No obstante,
sustituyendo la ecuacién 2.13 en 2.19, la conductancia de radiacion se reduce a:

G.(f,) = 8N2G, 2.20

Para frecuencias cercanas a la central, la ecuacion 2.20 se puede generalizar como:

sen [N fO)] sen [N”(]}O— fo)] ?
Ga(f) = Galfo) (Ve fo)) = 8N%Go (V7= 5) 221
fo fo

Asimismo, la ecuacion 2.18 también se puede generalizar, en aproximacion a la
admitancia de entrada como:

Y3(f) = Go(f) + j2nfCr 2.22
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Ahora, el circuito equivalente de la figura 2.16 se puede reducir al observado en la figura
2.17. Los mismos principios se pueden aplicar para modelar el IDT de salida; solo que
en este caso, es mas conveniente utilizar como fuente de excitacion equivalente, una
fuente de corriente. Esto se puede entender por el hecho de que un dispositivo SAW
presenta una impedancia muy alta, por lo que el IDT de salida puede visualizarse como
conectado a una fuente de alta impedancia. El circuito equivalente total de un dispositivo
SAW, incluyendo las impedancias tanto de la fuente como de la carga, se observa en la
figura 2.18 [1].

Conductancia de radiacion

/

G (f)

a

Vs

10 5 =

/

74

Capacitancia estatica

2.17 Admitancia de entrada equivalente en el puerto 3 para un IDT con el modelo de campo-
cruzado. G,(f) es una conductancia ficticia relacionada con la potencia de las ondas SAW
emitidas por el IDT. Cy es la capacitancia estatica total debida a los electrodos del IDT.
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2.18 Circuito equivalente total de un dispositivo SAW en el modelo de campo-cruzado. Se puede
considerar que el IDT de salida es excitado por una fuente de corriente proporcional a las
ondas SAW. Rg y R; representan la resistencia de la fuente y de la carga, respectivamente.

2.3.2 APLICACION DE LA RED ELECTRICA DE DOS PUERTOS

Lo que realmente interesa al obtener la respuesta total de un dispositivo SAW es la
razén de voltajes en los puertos eléctricos 3, del IDT de entrada y del de salida, V, y V;,
en la figura 2.19. De la teoria de circuitos para obtener parametros de admitancia, se
usan relaciones de corriente y voltaje a la entrada y salida, obteniendo:

Ia = YaaVa + Yabe 2.23a
Ib = YbaVa + Ybeb 223b

Con lo que se puede obtener las admitancias de entrada y de salida de todo el
dispositivo:
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Ia

You = — 2.24a
Valy,=o
I
Yy = V—b 2.24b
bly,=0

Igualmente, las admitancias de transferencia en directa e inversa son:

I
Yy = Vb 2.25a
a'lyy,=0
Iy
Y = — 2.25b
ab Vb Va:o

El voltaje de entrada V;,, se relaciona con V, por medio de la relacion V;,, =V, + IR,
donde R; es la resistencia de la fuente, mientras que el voltaje a través de la resistencia
de carga R, es V, = V. De las ecuaciones 2.23, 2.24 y 2.25 la funcién de transferencia
entre los puertos de entrada y salida es:

H _ VL _ YopRy,
f)=o== 5 2.26
Vm (1 + YaaRs)(l + YbbRL) - Yab RsRL
v in R s - L L <—
O H —RTl:-
Gy Cir

0Py PmY U

2.19 La respuesta de un dispositivo SAW se puede calcular usando redes de tres puertos con
admitancias eléctricas equivalentes para los IDTs de entrada y de salida.

Los términos de admitancia asociados a la red de tres puertos vistos anteriormente se
pueden transferir a la ecuacion 2.26. En esta ultima ecuacion, y,, es la impedancia de
entrada medida con el IDT de salida en corto circuito (V, = 0). Sin embargo, esta
admitancia corresponde a la admitancia del IDT de entrada en la red de tres puertos de
la ecuacién 2.22, por lo tanto:

Yoo = Ga(f) +j27TfCT 2.22a
cen [Nn(f - fo)] ’
G,(f) = 8N2G, N (P —Ofo) 2.22b
)

Donde N indica el numero de pares de electrodos del IDT de entrada. De la misma
manera, la impedancia de salida y,;, es:

Yop = GO(f) + j2mfCR 2.23a
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son [Mn(f = fo)] :
GO(f) = 8M2G, WnF —Ofo) 2.23b
(=)

Donde el superindice indica los valores de G, y Cr del IDT de salida y M su niumero de
pares de electrodos. Un punto a notar es que las funciones sinc en las ecuaciones 2.22b
y 2.23b deben elevarse al cuadrado, ya que la conductancia es un parametro real puro
en dispositivos pasivos.

El término restante Y,,, en la ecuacion 2.26 es una admitancia de transmision, que
involucra tanto a los parametros de entrada como a los de salida. Relacionandolo éste
con los parametros de la red de tres puertos se obtiene:

sen(NmAf /fo) sen(MmAf / fo) eI T(A—(N+M)AS /fo)—]
NmAf/f, MnAf/fy

Donde Af = f — f, Y ¢ es un pardmetro de fase relacionado con la separacion entre los
centros de los IDTs. En este caso, las funciones sinc no se elevan al cuadrado ya que
en ellas estd incluida informacién de fase, la cual viene dada por su parte imaginaria

[1].

2.24

Y,, = 8NMG,

2.4 EL MODELO DE RESPUESTA AL IMPULSO

El modelo de respuesta al impulso proporciona informacion adicional a la dada por el
modelo de la funcién delta, en la que las impedancias del circuito y las redes de
acoplamiento se pueden incluir. En esencia, este modelo utiliza las relaciones de pares
de transformadas de Fourier para determinar la respuesta al impulso h(t) de un
dispositivo SAW, a partir de la respuesta en frecuencia H(f) deseada.

En el procedimiento de disefio, se ubica la mitad de un ciclo de una onda sinusoidal en
la respuesta al impulso h(t), entre electrodos de distinta polaridad, como se observa en
el ejemplo de la figura 2.20, dado un espaciado arbitrario de electrodos, superposicion
uniforme y una razon de metalizacion n constante. La localizacion de los cruces por cero
de cada muestra de h(t) es una eleccion arbitraria; en el ejemplo, estos ocurren en
medio de cada electrodo. Después, la amplitud de cada medio ciclo se multiplica por un
parametro de escala de frecuencia f/%(t), donde f; es la frecuencia instantanea
correspondiente al espaciado entre electrodos en ese punto del IDT. El factor 3/2 se
requiere por principios de conservacion de energia, como se verd mas adelante.

Finalmente, la respuesta h(t) total se multiplica por FV/W, donde F es una medida de la
eficiencia del acoplamiento electromecénico entre el voltaje de excitacion del IDT y la
generacion de ondas SAW en un sustrato piezoeléctrico dado; el parametro W es el
ancho de superposicion de un par de electrodos.

La constante F se puede evaluar resolviendo la respuesta al impulso para un IDT, con
N pares de electrodos, para luego comparar el resultado con el obtenido con el modelo
de campo-cruzado. De esta forma, se encuentra que:

FVW = 4,/ (K2C,) 2.25

Donde C varia linealmente con respecto al ancho del haz acustico W. La respuesta al
impulso que se obtiene siguiendo estos pasos es:
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h(t) = 4/ (K2C,) f3/2(t)sen[0(t)] 2.26

Donde:

t
6(t) = 27rf fi(t)dr 2.27
0
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2.20 Construccion de la respuesta al impulso de un IDT con superposicién de electrodos
constante y espaciamiento variable.

En la ecuacion 2.27, T es el tiempo que le lleva a la onda SAW atravesar toda la longitud
del IDT, mientras t = x/v es el tiempo que le toma a la SAW llegar a un determinado
punto x, a la velocidad v, a lo largo del eje de referencia x. Para un IDT con N electrodos,
la respuesta al impulso de la ecuacién 2.26 es:

h(t) 4w/(KZCS)fO3/Zsen[2nf0t] para0 <t < N/f,

h(t) =0 para cualquier otro caso 2.28

Donde f, es la frecuencia de sincronia apropiada, de acuerdo al espaciamiento entre
cada par de electrodos, y es constante para un IDT de espaciamiento uniforme. La
transformada de Fourier de la ecuacion 2.28 esta dada aproximadamente por:

o )

(Nn(f - fo))
fo

La ecuacion 2.29 tiene la misma dependencia de la funcion sinc que los otros modelos.

En el dominio de la frecuencia, la energia SAW total, E(f), radiada por el IDT en ambas

direcciones, cuando es excitado por un voltaje con funcion de impulso unitario V;,,(f) =

1, seré&:

2.29

|H(f)| = 2y (K?Csfo)N

E(f) = 2|H(N)I? 2.30

Donde el factor 2 se debe a la bidireccionalidad del IDT. Ahora bien, aunque la SAW se
emite en ambas direcciones, la conductancia equivalente de radiacion G,(f)
corresponde a la energia total E(f), por lo que la mitad de ésta se pierde en cada IDT
para propositos de procesamiento de sefiales. Por lo tanto:

Go(f) = E(f) = 2|H(N)I? 2.31

31



Con las ecuaciones 2.29 y 2.31 se puede derivar la conductancia de radiacion, la cual
es:

sen [Nn(f = fo)] ’
(Nﬂ(f —Ofo)>

fo

G, (f) = 8K2C,f,N? 2.32

Esta Ultima ecuacion esta acorde con el resultado de la ecuacién 2.21, derivada a partir

del modelo de campo-cruzado. Ademas, la susceptancia de radiacion B, (f) se puede

obtener aplicando la transformada de Hilbert a la ecuacién 2.32, con lo que se obtiene:
8N2Gy[sen(2X) — 2X]

B,(f) = 2 2.33

Donde X = Nn(f — f,)/fo. La susceptancia de radiacion puede considerarse como
almacenamiento de energia en los campos de tension-deformacion asociados con la
excitacion SAW. Es un parametro eléctrico reactivo (es decir +jB) que tiende a cero en
la frecuencia central. Cerca de dicha frecuencia, este parametro por lo general es muy
pequefio comparado con la capacitancia del IDT C; y a menudo se omite en los calculos.
El circuito equivalente del IDT con todos estos componentes se puede observar en la
figura 2.21 [1].

Susceptancia de radiacion
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2.21 Admitancia de entrada de un IDT en el modelo de respuesta al impulso. La susceptancia de
radiacion es cero en la frecuencia central y a menudo es pequefia comparada con la
capacitancia estatica en la vecindad de la frecuencia central.

Normalmente, el factor de escala de frecuencia fog/2 no se aplica salvo en unos pocos
casos, por ejemplo, cuando se usa como filtro de compresion de pulsos. En tales casos
es necesario escalar la superposicién de los electrodos por un factor de £ ~3/2 en el caso
de que se requiera una respuesta al impulso constante y una respuesta en frecuencia
de amplitud plana.

La razon del factor 3/2 es la siguiente. Supongase que se tienen dos IDTs con el mismo
namero de pares de electrodos y misma superposicién (es decir, un haz acustico del
mismo ancho), pero con diferente espaciado entre electrodos. La admitancia de entrada
del IDT de mayor frecuencia serd igual a la admitancia del IDT de menor frecuencia
escalada a esa frecuencia mayor y multiplicada por un factor de escala a.

Yo(f) = aYog 2.34

De la misma manera, la respuesta al impulso de ambos IDTs sera similar, excepto por
un factor de escala en la amplitud 5.
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hg(t) = Bho(at) 2.35

Ya que la energia en ambas respuestas al impulso se obtiene integrando sobre el mismo
namero de medios-ciclos en cada momento:

E 2
S _ B_ 2.36
Ey, «a

La energia absorbida por cada admitancia de entrada se obtiene por una integracion
similar, en el dominio de la frecuencia, dando como resultado:

Es

— = q? 2.37
E, “

De las ecuaciones 2.36 y 2.37 se obtiene el factor de escala de 3/2:

B = a3/? 2.38

33



3 OSCILADORES

3.1 ASPECTOS GENERALES

Un oscilador es un circuito que genera una sefial perioddica, es decir, que produce una
sefial periddica a la salida sin tener ninguna entrada periddica. Los osciladores se
clasifican en armédnicos, cuando la salida es sinusoidal, o de relajacién, si generan una
onda cuadrada.

Para hallar el criterio de oscilacion se puede entender el oscilador como un circuito con
realimentacion positiva, como el que se muestra en la figura 3.1, donde x;, x, Yy x,- son
las sefales de entrada, salida y realimentacion respectivamente.

A(o) —> %o

=
@
V

P(o) [«——

3.1 Diagrama de bloques de un circuito lineal con realimentacion positiva

A es la ganancia del amplificador inicial, 0 ganancia en lazo abierto, g es el factor de
realimentacion y Ap es la ganancia de lazo. Todos son numeros complejos cuyo madulo
y fase varian con la frecuencia angular w. La ganancia del circuito realimentado es:

Xo A

El comportamiento del circuito se puede predecir conociendo el médulo |AB]| y la fase
@ap de la ganancia de lazo. Se pueden presentar 3 casos:

e Si|AB| <1, el circuito es estable sea cual sea el valor de ¢,p.

e Siauna frecuencia determinada |AB| = 1AB =1y @45 = 0, cualquier oscilacion
presente en la entrada a esa frecuencia se mantiene indefinidamente, a la misma
amplitud.

e Si a una frecuencia determinada |AB| > 1y @4 =0, cualquier oscilacion
presente en la entrada a esa frecuencia se amplifica indefinidamente hasta que
la saturacion del amplificador lo devuelve a la condicion anterior; como la
saturacion es un fendmeno no lineal, esta misma provoca la aparicion de
armonicos.

Si el circuito tiene |AB| > 1, podemos prescindir de la sefial de entrada puesto que el
ruido, siempre presente, contiene componentes a todas las frecuencias. La componente
de ruido a la frecuencia en la que se cumpla esta condicion, conocida como condicion
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de arranque, se amplifica indefinidamente hasta la saturacion del amplificador o hasta
gue un circuito auxiliar consiga que para esa frecuencia |Af]| = 1. A partir de entonces
la amplitud de la oscilacién se mantiene, por eso a la condicion |AB| = 1 se la denomina
condicion de mantenimiento. Estas condiciones para que un circuito oscile se conocen
como criterio de Barkhausen.

Para analizar el circuito en condiciones de oscilacion, primero se debe identificar el lazo
de realimentacion y el sentido del lazo. Después el lazo debe abrirse en un punto
cualquiera, situar al inicio de éste un generador de tensién auxiliar v,, y al final un
impedancia, Z;,, equivalente a la impedancia de entrada que se ve desde el inicio, tal
como se muestra en la figura 3.2.

Zin

WV
s
B
e
S
A\

- ---

L B(o) [¢«—

3.2 Ruptura del lazo de realimentacion para calcular la ganancia de lazo.

A continuacion debemos calcular la sefial que llega al final del lazo vy, , y la ganancia de
lazo como:

Uy
A ==
B o
Finalmente, aplicando el criterio de Barkhausen: |AB| > 1y @,z = 0, obtendremos la

frecuencia de oscilacién y la condicion de arranque.

3.2 OSCILADORES DE BAJO RUIDO

Idealmente, un oscilador genera una sefial de salida de la forma:
V(t) = Acos(wyt) = Acos(2mfyt)

Es decir, una sefal sinusoidal pura, representada por un Unico fasor de frecuencia f,.
En la préctica, tanto A como f, fluctuaran alrededor de un valor promedio. La primera
fluctuacion es llamada ruido de amplitud y generalmente es de menor potencia que la
segunda fluctuacién, conocida como ruido de fase. El objetivo en el disefio de cualquier
oscilador consiste en reducir en la medida de lo posible estas fluctuaciones,
minimizando las fuentes de ruido.
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En esta seccion se describe un modelo de oscilador que contiene los parametros que
afectan el desempefio con respecto al ruido.

Siguiendo el desarrollo de J. Everart, el analisis del oscilador, se realiza a partir de su
circuito equivalente, mostrado en la figura 3.3, el cual consta de un amplificador y un
resonador [27].

El amplificador esta constituido con dos impedancias de entrada del mismo valor (R,y),
una para modelar el ruido (V;y,) Y la otra como parte del circuito retroalimentado (V).
Estas dos entradas se sumaran a la salida del amplificador, la cual también posee una
impedancia (Ryyr).

El resonador o tanque del circuito se representa como un circuito RLC en serie, donde
R;0ss define el factor de calidad del resonador sin carga (Q,) como: Qy = wL/R;ss-
Cualquier variacién en la impedancia se puede implementar al modelo modificando los
valores RLC.

V|N2

(refroalimentacion)

C R L

LOSS

3.3 Circuito equivalente de un oscilador [27]

A partir de este modelo, como se mencioné en la seccion presedente, se puede calcular
la funcidén de transferencia del oscilador asumiendo ruido blanco en V;y, y aplicando la
condicion de Barkhausen: GB, = 1 donde G es la ganancia del amplificador y S, es el
coeficiente de retroalimentacién en condicién de resonancia. El voltaje a la salida del
amplificador estara dado por:

Vour = G(Vinz + Ving) = GVinz + BVour) 3.1)

GVinz
Vour = 1=6p (3.2)

La funcion de transferencia resultara:

VOUT _ (3 3)
Vine 1-GB
Por otra parte, el coeficiente de retroalimentacion entre los nodos 1y 2 tiene la forma:

Ry
Rioss + Ry + Royr +j(wL — 1/wC)
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Donde w es la frecuencia angular. Suponiendo Aw < w, (donde Aw es la diferencia
entre la frecuencia angular en cuestion y la frecuencia angular central w,) se tiene:

(wL —1/wC) = +2Awl (3.5)

Por otro lado, se tiene que el factor de calidad con carga (Q,) es:

Qr = woL/(Royr + Rross + Rin) (3.6)

Despejando L de 3.6 y sustituyendo este valor y la aproximacion hecha en 3.5 en 3.4
resulta:

Ry
b= . Aw B.7)
(Rross + Riv + Rour) (1 *2jQL )
0

Para expresar el coeficiente de retroalimentacion en términos de los factores de calidad
Qo Y Qy, se obtienen las siguientes expresiones:

R
& _ LOSS (3.8)
Qo (Rross + Riv + Rour)
R;v.R
(1 _ &) _ (Rin+Rout) (3.9)
Qo (Rross + Riv + Royr)

Entonces, el coeficiente de retroalimentacion en la frecuencia de resonancia,f,, entre
losnodos 1y 2 es:

Bo = Ry = (1 — &) (—R’” ) (3.10)
® " (RLoss + Riy + Rour) Qo/ \Rin+Royr .

Y la respuesta del resonador en frecuencia es:

b= (1 - %) (R,N i”lvqau) (1 + 2; o, ?_f) (3.11)

Donde df y f, estan medidos en Hertz. De hecho, si Ryyr = R;y Se puede demostrar
que S,; = 2 con lo que se tiene [27]:

Q 1

"o (1+20.%)

El primer término de esta ecuacion describe la variacion de las pérdidas de insercion
con respecto a la selectividad de la frecuencia central y la maxima pérdida de insercién
ocurre cuando @, tiende a Q,. El segundo término describe la respuesta en frecuencia
del resonador cuando Af /f, «< 1.

S, = (1 (3.12)

Por lo tanto, la funcién de transferencia de voltaje del bucle, cerrado cuando V,,; es el
voltaje de salida del amplificador, es:
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VOUT — G

7 ~ __ Ry
IN2 . G(1-0Q./0Q0) (RIN T ROUT)

En la frecuencia central, Af es igual a cero y Vyyr/Vin2 €S muy grande. El voltaje de
salida se define como el mayor voltaje que es capaz de entregar el amplificador vy el
voltaje de entrada es el voltaje de ruido. El denominador en la funcién de transferencia
es aproximadamente cero y por lo tanto:

1
G = (3.14)

(1—QUQQ(E;%%;;)

Se puede afirmar que en la frecuencia de resonancia la ganancia del amplificador es
igual a las pérdidas de insercién y que el amplificador esta ajustado a las condiciones
de operacion, por lo tanto la funcion de transferencia del oscilador es:

V, G 1
ouT _ - _ (3.15)

Af Ry 1

(1£270.%) u—@wﬁﬁmrmﬁ)l‘6156§§
0

Vine 1—

Toda sefal que aparezca fuera de la frecuencia central se denomina ruido de fase.
Generalmente se refiere a éste en términos de un cociente, Lgy,, €l cual se define como
el ruido existente en 1 Hz de ancho de banda a una distancia Af de la frecuencia central
entre la potencia total del oscilador.

Amplitud

1Hz

<>

Af

3.4 Variacion del ruido de fase con respecto a Af

La potencia de ruido a la entrada, existente en 1 Hz de ancho de banda, es FKT (k es la
constante de Boltzman y T es la temperatura de operacién), donde KT es la potencia de
ruido que estaria disponible a la entrada si la impedancia de la fuente fuera igual a la
impedancia de la entrada (R;y). F es la figura de ruido de operacion, la cual incluye los
parametros del amplificador bajo las condiciones de oscilacion, asi como la resistencia
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del resonador (R;pss). Por lo tanto, el cuadrado del voltaje de entrada es FkTR;y vy €l
cuadrado del voltaje de salida es:

R:'VkTRIN ( fo )2 (3.16)

4Q* ( ) a-a/e Y
L \R;y + Royr L0
Esta ecuacion puede reescribirse en términos de Q,, que es un valor fijo y depende del

tipo de resonador, y de Q. /Q,, €l cual puede variar segun las caracteristicas del circuito
total, como:

(VOUT(Af))Z =

(Vour(@f)’ = P Ry (£

2
_ —) (3.17)
4000/ (a—) (1 - Qu/00)

Haciendo la suposicién de que la mayor parte de la potencia se concentra en un ancho
de banda muy estrecho, se puede hacer un analisis lineal del comportamiento del
oscilador; dicha suposicién no limita los resultados si se considera que la mayoria de los
osciladores utilizan resonadores con factores de calidad muy elevados. Luego, esto se
puede representar como la suma de una sefial portadora ideal mas un ruido de banda,
compuesto tanto de ruido de amplitud como de ruido de fase y del cual existira uno a
cada lado de la portadora; el ruido de banda seria entonces una pequefa perturbacion
resultante de un vector girando alrededor de la punta de la sefial portadora.

Aungue este modelo sea lineal, puede incorporar no-linealidades tales como la limitacién
en la salida del amplificador, modificando el valor absoluto del ruido. Si la sefial de salida
del amplificador se limita a casi 1/v/2 de su valor maximo (-3 dB), el ruido en amplitud
desapareceriay el ruido de fase se reduciria a la mitad, debido a que el ruido a la entrada
esta minimizado en la misma proporcién. La limitacién también introduce una forma de
coherencia entre las frecuencias que estan por encima de la sefal portadora y las que
estan por debajo, la cual ha sido definida como “conformabilidad”. De esta forma, el
cuadrado del voltaje de salida queda:

FkTR
(VOUTAf)Z = A (fo

2
_ 20) (318
B(00)2(0,/Q0)? (ait—) (1 - 0u/Q0) )

Una vez obtenida esta expresion, ya se puede calcular Lgy,. Si el voltaje total a la salida
es Vour max rus. 1a razon entre el ruido de fase en 1 Hz de ancho de banda y el ruido
total es:

~ (Vourap)’

(VOUT MAX RMS)2

FKTR;y ( if_; )2

Ly (3.19)

Lpy = 2
8(00)?(Q1/Q0)? (%) (1= @/ Q0" Vour wax rms)?

Ya que Vour max rus S€ determina en funcién de la potencia P, es necesario definirla
primeramente. Esta se puede definir de dos formas: la primera, Pgr, €s la potencia
disipada en la fuente, en la carga y en las pérdidas de insercion del resonador, es decir,
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la potencia en el sistema; la segunda, P4, €S la maxima potencia disponible a la salida
del amplificador, la cual se consigue en condiciones de carga acoplada.

Cuando la potencia se considera como Pgr y Se asume que la mayoria de ésta esta
concentrada cerca de la portadora, la potencia estara limitada por el maximo voltaje que
pueda entregar el amplificador y el valor de R, g5 + Ry + Royr-

_ (VOUT MAX RMS)2
PRF

= (3.21)
Rioss + Rin + Rour

Despejando Vyyr max rus d€ la expresion anterior Lgy, queda como:

L — FkT(RIN+R0UT)2 (&
M 8(00)2(QL/Q0)2Rin(1 — Q1/Q0)?Prr(Ryoss + Riy + Rour) \Af

Como:

)2 (3.22)

1- ) = (3.23)
Qo (Rross + Riv + Royr)

La razén de ruido contenido en 1 Hz de ancho de banda, a una distancia Af de la
portadora, entre la potencia total es:

( QL) (Riv + Rour)

L. = FkT <RIN + ROUT) (&
M 8(00)2(Q,/00)%(1 — Q./Qo)Prr \ Ry Af

Si Royr €s cero, el cual seria una buena aproximacion para un oscilador de gran
eficiencia, esta ecuacién se simplifica a:

L FkT <&)2
M 8(00)2(QL/Q0)2(1 — QL/ Qo) Prr \Af

)2 (3.24)

(3.25)

Hay que notar que F bien puede variar con la impedancia de la fuente, la cual variara
conforme Q;/Q,.

Si Ryyr Se iguala a Ry, la ecuacion anterior se simplifica a:
L FkT ( fo )2
M 4(Q0)2(QL/Q0)? (1 = Q1/ Qo) Prr \Af

Cabe reiterar que Py es la potencia total del sistema excluyendo las pérdidas en el
amplificador, por lo que se puede calcular como: Prp =
(Potencia DC entregada al sistema) X eficiencia.

(3.26)

Si la potencia del oscilador se define como la potencia disponible a la salida del
amplificador, P4, €ntonces se tiene:

p — (VOUT MAX RMS)2
AVO 4R0UT

(3.27)

Con lo que la razén de ruido contenido en 1 Hz de ancho de banda, a una distancia Af
de la portadora, entre la potencia total es:
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L FkTR;y ( fo
M 8(00)%(Q/Q0)?(Rin/(Riy + Rour))*(1 — Q1./Q0)*Pavo (4Rour) \Af

La cual se puede reacomodar como:

L FkT ((Ruv + ROUT)2> (ﬁ
M 32(Q0)2(Q1/Q0)* (1 = Q1/Q0)?*Payo Af

Se puede demostrar que el término:

<(RIN + ROUT)2>

Ry " Rour

)2 (3.28)

)2 (3.29)

Ry " Rour

es minimo cuando Ryyr = R;y, reduciéndose éste a 4; sin embargo, esto es debido a
que la definicién de potencia es la potencia disponible a la salida del amplificador. A
medida que R,y se reduce, P,y Se incrementa y el ruido empeora; sin embargo, Pyyo
se relaciona cada vez menos con la potencia del oscilador. Si Ryyr = R;y:

o~ s e )
M 8(Q0)%(Q1/Q0)*(1 — Q/Q0)*Pyyo \Af

Se puede escribir una ecuacion general que describa todos los casos presentados, la
cual es:

(3.30)

Lo = 4 o (L) @ay
M 8(00)2(Q1/Q0)2(1 — QL /Qu)NP \Af '

donde:

1. SiN=1y A=1, entonces P se define como Pgr Yy Royr = 0.
2. SiN=1y A=2, entonces P se define como Pzr Y Royr = Riy-

3. SiN=2y A=1, entonces P se define como P,y Y Royr = Rin-

Esta ecuacion describe el comportamiento del ruido dentro de la banda de 3 dB del
resonador, el cual decae en la forma (1/Af)2. También se observa que Lgy, e€s
inversamente proporcional a Pgr ¥ que un mejor desempenfo se obtiene para potencias
de retroalimentacién mayores; esto se debe a que la potencia de ruido, a una distancia
determinada de la portadora, no varia con la potencia de retroalimentacion total.

La situacion 6ptima en la cual el ruido de fase es minimo, se consigue derivando Lgy
con respecto a (Q,/Q,). Cuando se utiliza Py como definicion de potencia, se puede
determinar que el ruido minimo ocurre cuando Q;/Q, = 2/3; en cambio, cuando se
considera Py, €l ruido minimo ocurre cuando Q. /Q, = 1/2 [27].
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3.3 AMPLIFICADOR

Como se mencioné anteriormente, una parte fundamental del oscilador consiste en el
amplificador, por lo que su disefio sera de suma importancia. Los requerimientos basicos
para que un amplificador tenga un buen desempefio son:

e Ganancia adecuada, conseguida a través del correcto acoplamiento y
retroalimentacion.

¢ Bajo ruido.

¢ Baja distorsion.

e Operacién estable.

e Filtrado de sefiales indeseadas.

e Operacién independiente del tiempo mediante una adecuada polarizacion.

El propdésito de las siguientes lineas es presentar las técnicas necesarias para conseguir
los objetivos mencionados. Se iniciarA con un breve recordatorio de la teoria de
bipuertos, ya que sera la herramienta con la que se desarrollara el andlisis, prosiguiendo
con el célculo de los acoplamientos necesarios para obtener la maxima transferencia de
potencia y las condiciones necesarias para obtener la minima figura de ruido.

3.3.1 BIPUERTOS

Para el analisis de un dispositivo eléctrico, se requiere conocer la respuesta que tendra
éste ante distintos estimulos; como en la mayoria de los casos se puede considerar que
el dispositivo tendra un comportamiento lineal, se puede hacer dicho analisis
considerandolo un bipuerto y seleccionando los parametros adecuados para las
mediciones.

Una representacion gréafica de un bipuerto se muestra en la siguiente figura:

I 1 2
+ 1 2
, —> —
Vl '\72
ki k0
(kyp) (kys)
e
‘—
k,(ky,)

3.5 Representacién general de unared de dos puertos
Como se puede observar, hay cuatro parametros que deben medirse:
k1,=El pardmetro de entrada (puerto 1)
k,,=El parametro de salida (Puerto 2)
k,,=La funcién de transferencia en directa
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k,,=La funcién de transferencia en inversa

Representando el sistema en forma matricial y expresandolo en términos de variables
dependientes (de) e independientes (CDi) se puede llegar a la siguiente expresion:

Variables Variables
dependientes Parametros independientes
(chu) _ <k11 k12> (Cbi1>
chZ k21 k22 CDL'Z

Obteniendo con ello el siguiente conjunto de ecuaciones:
Dyq = k11Pi1 + k12Pp2
Dy = k1 Pig + k2242

Cualquiera de las dos variables independientes se puede hacer cero de la siguiente
manera: colocando en el puerto correspondiente un corto circuito, si las variables
independientes son voltajes, y un circuito abierto, si las variables independientes son
corrientes, o bien terminando la conexion del puerto en una impedancia igual a la de la
linea (Z,), si se esta manejando ondas viajeras.

Los parametros mas usados en teoria de bipuertos son los parametros de impedancia
(pardametros Z), los parametros de admitancia (parametros Y), los pardmetros hibridos
(pardmetros h) y los parametros de dispersion (parametros S). El uso de uno u otro tipo
de parametro dependera de la facilidad y precisién con que puedan medirse.

Los parametros mas convenientes para dispositivos que trabajan a frecuencias por
arriba de los 5-10 MHz son los parametros S, ya que a frecuencias elevadas, es dificil
establecer las condiciones necesarias para realizar un corto circuito o un circuito abierto.

Estos parametros se basan en ondas de voltaje viajeras normalizadas a una
impedancia, de tal manera que al elevarlos al cuadrado se convierten en potencias. En
este caso, en vez de tener voltajes y corrientes, se tendra una onda incidente y una
reflejada en cada puerto

a 1 = \‘ 11 o a |/-i—\\' |'/—;> < a 3 = \ 12
/ Nz, N JZ

V£ V52102

i 01 vZ 02

3.6 Modelo de bipuerto para parametros S

En un bipuerto, las ondas incidentes y reflejadas se definen como:
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Onda incidente en el puertol Onda reflejada del puerto 1
Vi Vrl

a1 = bl =
VZo1 VZo1
Onda incidente en el puerto2 Onda reflejada del puerto 2
v V.,
az - : bz = L

v ZOZ vV ZOZ

Las variables independientes son las ondas incidentes en cada puerto, por lo que los
parametros S pueden expresarse en forma matricial como:

(b1>=(511 512>(a1)
b, Sa1 S22/ \A2

b, = S11a1 + S1za,

O de forma expandida:

b, = S;1a;1 + S50,

Cuando se prueba el puerto 1, se aplica una onda incidente en el puerto 1 y la salida,
es decir el puerto 2, se conecta a una carga igual a la impedancia de la linea de
transmision del puerto 2, Z,,, por lo que no habra onda reflejada en dicha carga y en
consecuencia a, = 0. Un procedimiento similar se realiza al probar el puerto 2. De esta
manera, los pardmetros S quedan definidos de la siguiente manera:

El coeficiente de reflexion en la entrada con una carga a la salida igual a Z,,
b,
S11 = — | a, =0
ap

El coeficiente de transmision en directa con una carga a la salida igual a Z,

S =@|a =0
21 a1 2

El coeficiente de reflexion en la salida con una carga a la entrada igual a Z,;
b,
Sp2 = — | a; =0
a
El coeficiente de transmisidn en reversa con una carga a la salida igual a Z,,
b

512:a_2|a1=0
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Para obtener informacion de los parametros S, es necesario expresarlos en términos de
los voltajes de salida y entrada (V,,:/Vi,,). Por definicién se tiene:

b, Vr, .w/Z(,l

S —_ — = -
1, [Zy, Vi

Ademas, al estar el puerto 2 acoplado, se tiene:

Por lo tanto:

Con algebra se puede llegar a la siguiente expresion:

vV ZOl Vout

S21 = V. (1+S11)
1/ ZOZ in
Para la mayoria de los casos Z,; = Z,,; de hecho, generalmente las impedancias de las

lineas se estandarizan a 500 o0 75Q, por lo que la expresidn anterior se puede simplificar
a:

VO ut
Vi

Si §,, es cero, es decir, la impedancia de entrada es igual a la impedancia de la linea,
entonces Sp; = Vo /Vin. Para calcular S;,, el procedimiento es igual, haciendo las
mediciones desde el puerto 2.

Sy1 = (1 + 511)

El modelo de parametros S de un amplificador se muestra en la figura 3.7. En él, las
impedancias se expresan en términos de coeficientes de reflexion normalizados a la
impedancia caracteristica de la linea. Estos son Iy, [yyue, [s Y ;.

Ell 1

(3]

L,

3.7 Modelo de parametros S de un amplificador

Usando la matriz de parametros S de un bipuerto, se pueden derivar los coeficientes de
reflexion a la entrada y a la salida, con lo que se tiene:
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y como:

dividiendo entre b,:

I
[in = S11 + 512521 (—1 — ST )
221L

De forma similar se puede obtener el coeficiente de reflexion en el puerto de salida:

r —bz—s +55( Ls )

Se puede observar que el coeficiente de reflexién a la entrada depende de la carga y
que el coeficiente a la salida depende de la fuente. Asimismo, I}, Y I, Se convierten
en S;; Y S, respectivamente cuando las impedancias de la carga y de la fuente son
iguales a Z,. Esto también ocurre cuando S, es igual a cero.

3.3.2 ESTABILIDAD

Para que un amplificador sea estable, es necesario que tanto la magnitud del coeficiente
de reflexién a la entrada como a la salida no excedan la unidad, es decir, que la potencia
reflejada sea siempre menor a la potencia incidente. Si esto ocurre para todos los
coeficientes de reflexion de la carga y de la fuente, cuya magnitud sea menor a la unidad,
se tiene entonces estabilidad incondicional. Para esto se requiere que:

|Fin| <1l ; |Fout| <1
para todo |I5| < 1y paratodo || < 1.

Si se examina la ecuacién para el coeficiente de reflexion a la entrada, se pueden hacer
ciertas conclusiones sobre qué podria producir inestabilidad. Si el producto S;,5,; €s
grande, entonces hay una gran probabilidad de que ciertos valores de la carga
produzcan inestabilidad. Como no se puede reducir S,;, ya que generalmente es la
ganancia requerida, es importante tener un buen aislamiento en transmisién inversa
para que S;, sea bajo. Si ademés el acoplamiento a la entrada es pobre, provocando
gue S;, sea grande, el valor del segundo término de la ecuacién sera mas determinante.
Sin embargo, se puede forzar a que un circuito sea incondicionalmente estable
restringiendo el maximo valor de |I';|. La forma mas sencilla de lograr esto es colocando
una resistencia en paralelo (o incluso conjuntamente con una resistencia en serie) al
puerto de salida; también podria servir colocar la resistencia en el puerto de entrada, sin
embargo, esto no es muy recomendable ya que degrada la figura de ruido. Este mismo
andlisis debe hacerse con respecto al puerto de salida para garantizar |Is| < 1.
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Otra forma de determinar si un dispositivo es incondicionalmente estable es usando el
factor de estabilidad de Rollett, K, el cual garantiza la estabilidad siempre que sea mayor
a uno; este factor se formula de la siguiente manera:

1— 151112 = S5 |% + S11S,5 — S15,5,4|?
K= |11| |22| |11 22 12 21| >
2512521

Es importante garantizar la estabilidad en todo el rango de frecuencias, incluso aquellas
que estan fuera de la banda de operacion, debido a que frecuencias inestables podrian
afectar el comportamiento de las impedancias de la fuente o de la carga [27].

3.3.3 GANANCIA

1

La ganancia depende de la ganancia interna del dispositivo y de lo preciso que sea el
acoplamiento del dispositivo tanto a la entrada como a la salida. Siempre y cuando el
dispositivo sea estable, la ganancia maxima se obtendra con el mejor acoplamiento. En
lo subsecuente se entendera por ganancia la proporcion existente entre la potencia
entregada a la carga entre la potencia disponible de la fuente, que expresada en funcién
de los pardmetros S seria:

_h 1-L? 1—|0,|?
Pays |1 =TTy 11— S52I0]?

En este punto es conveniente mencionar lo que se conoce como la suposicion unilateral,
la cual consiste en asumir que el dispositivo carece de transmision en inversa, por lo
que S;, = 0y con ello I;, = S;;. De esta forma:

2 2
o = 1— || TE 1—|I|
TU — 11 _c 12021l 77 _ ¢ 112
|1—S11Fs|2 |1_SZZFL|2
La maxima ganancia, asumiendo la suposicién unilateral, MUG, ocurre cuando Iy = S;,*

y I, =5,," (teorema de maxima transferencia de potencia) donde el asterisco
representa el complejo conjugado. La ecuacion para el MUG es entonces:

1
1 —[S52]?

GT |2 |521|2

MUG = 1 1S, |2
1S 2

Cuando S;, no es igual a cero o demasiado grande para no poder asumir la suposicién
unilateral, los coeficientes de reflexion a la entrada y a la salida estan dados por:

x I,
[Ms = 811 + 512521 (—1 — FL)
22

* l—‘S
["L =522 + 512521 (—1 — s Fs)
11

Se puede demostrar que los coeficientes de reflexién de la fuente y de la carga que
satisfacen simultdneamente las ecuaciones anteriores, y que por consiguiente llevan al
acoplamiento éptimo, son [27]:
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B, iJBlz — 4|¢, |2

BziJBzz—4|Cz|2

FLopt = 2,
donde:

By =1+ [S11]% — 155217 — 1A]?

B, =1 —[S111* + 152217 — 1A
Cy =511 — 5224
Cy = S3p — ST1A

A= 511522 = 512521
3.3.4 RUIDO

Las Principales fuentes de ruido en un transistor son:

¢ Ruido térmico, debido al movimiento aleatorio de los portadores de carga
¢ Ruido de disparo
¢ Ruido de parpadeo (Flicker noise)

Sin embargo, en transistores de alta movilidad de electrones (HEMT), trabajando a altas
frecuencias, la principal causa de ruido se debe al ruido térmico. Por ello sera este tipo
de ruido el que se trate en los siguientes parrafos.

El ruido generado en un amplificador se cuantifica mediante el factor de ruido y la figura
de ruido. Ambos parametros describen el mismo efecto ya que la figura de ruido se
calcula como 10 log (factor de ruido). Estos parametros muestran la degradacion
causada por el amplificador. Un amplificador ideal posee un factor de ruido igual a 1y
una figura de ruido de 0 dB. El factor de ruido se define como:

Potencia disponible de ruido total a la salida P,

NF = =
Potencia disponible de ruido proveniente de la fuente G4Py;

Donde G, es la ganancia de potencia disponible y P,; es el ruido disponible de la fuente.
La potencia disponible de ruido en una resistencia a la temperatura T es kTB, donde k
es la constante de Boltzmann y B es el ancho de banda. A partir de ello, se puede derivar
un voltaje o corriente de ruido equivalente. Se considera que la impedancia de entrada
consiste en una resistencia sin ruido controlada por una resistencia convencional. A su
vez, la resistencia convencional puede representarse como una resistencia sin ruido en
paralelo con una corriente de ruido o bien en serie con un voltaje de ruido, como se
muestra en la figura 3.8.
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3.8 (a) Fuente de corriente de ruido equivalente (b) Fuente de voltaje de ruido equivalente

De lo anterior se puede calcular los valores de las fuentes de corriente y voltaje
respectivamente:

., 4kTB
R
En dispositivos activos se tendria fuentes de ruido tanto a la entrada como a la salida,
sin embargo, la forma mas sencilla de analizarlo es refiriendo todas las fuentes de ruido
a la entrada y considerando el dispositivo como no ruidoso. Todas las fuentes de ruido

en el interior del dispositivo se pueden reducir a un voltaje de ruido en serie y una
corriente de ruido en paralelo como se muestra en la figura 3.9.

e, = 4kTBR

A 1 2
Y
Ry .
i noiseless
2 port

3.9 Representacion del ruido en un dispositivo de dos puertos

El motivo por el cual se utilizan dos fuentes de ruido para modelar el ruido en un
dispositivo activo es debido a que su impedancia es una impedancia dinAmica y no una
resistencia convencional. En otras palabras, ésta depende de dV/dI méas que de V/I.
Debido a esto, existir4 entre ambas un factor de correlacion cuyo valor estara entre 1y
-1. Estas fuentes de ruido pueden agruparse en una sola, cuyo valor seria entonces
en? +i,*R* + 2Ce,in Ry donde C es el coeficiente de correlacién, aunque en muchos
casos es posible despreciar el dltimo término.

En este punto es conveniente calcular la resistencia de la fuente 6ptima que minimice la
figura de ruido. El factor de ruido del circuito se obtiene calculando la proporcion entre
el ruido total a la entrada del dispositivo (nodo A en la figura 3.9) y el ruido provocado
solo por la impedancia de la fuente Rs.
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_4HBRy+%L+@£Q2_1+@3+(%&Y
B 4kTBRg B 4kTBRq

Diferenciando el factor de ruido con respecto a Rq:

dNF 1 —enz_l__2
dR, 4kTB\ RZ ' "

Igualando a cero esta expresion y despejando se obtiene la impedancia de fuente 6ptima
para el menor ruido:
eTl
Rso = —
lTL
La minima figura de ruido para fuentes no correlacionadas se obtiene sustituyendo esta
tltima expresion en la féormula para el factor de ruido, obteniendo:

enin
2kTB

Este resultado es valido siempre y cuando se esté trabajando en el rango de bajas
frecuencias; en altas frecuencias, el factor de correlacion sera lo suficientemente alto
como para no poder ignorarlo, por lo que la figura de ruido estara determinada por:

Fpin =1+

12
F = Fnin +g—n|Ys — Yo!?

n
donde r, es la resistencia de ruido normalizada:
_Ry
Zy
La resistencia de ruido equivalente es un concepto usado para representar fuentes de
ruido tanto de voltaje como de corriente y que estaria definida como Ry = e, /i,.

Th

Asimismo Y; = g5 + jbs es la admitancia de la fuente y Y, = gy + jb, representa la
admitancia de la fuente que resulta en la minima figura de ruido. Estos parametros se
pueden convertir en coeficientes de reflexion para obtener:

Y—l_FS Y—l_FO

S T4y "7 14T,
47, |Ts — T

F=me+ nlS 0|

(1 =211 + T |2

Es importante resaltar que por lo general la méxima ganancia, el acoplamiento 6ptimo y
el minimo ruido no ocurren en el mismo punto en un dispositivo activo. Este hecho se
ve incluso exagerado en los transistores mosfet de doble puerta operando en la banda
VHS, debido a la alta impedancia de entrada [27, 28].

También es importante notar que al conectar varios dispositivos en cascada, el ruido
equivalente estar4d compuesto de alguna forma por el ruido de cada uno de los
dispositivos. La ecuacion de Friis es una ecuacion que relaciona el factor de ruido total
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con las respectivas contribuciones de cada uno de los dispositivos que integran el
circuito y se enuncia como:

pop 42zt fiml faml
Y Gy GGy, G1G,Gs

Donde F, y G,, son el factor de ruido y la ganancia del dispositivo n respectivamente.

Se puede observar de esta ecuacion que el primer término, es decir, el factor de ruido
del primer dispositivo, sera el que tenga mayor peso en el ruido total, ya que los otros
se veran disminuidos por las respectivas ganancias [29].

3.3.5 CONSIDERACIONES FINALES

Un punto que hay que hacer notar es el referente a la polarizacion del transistor,
especificamente de transistores bipolares (TBJ). A bajas frecuencias es comun utilizar
resistencias de desacople a la salida del emisor y un voltaje de polarizacion bastante
alto en la base para reducir los efectos que tiene la variacion de V. en la corriente del
colector. A frecuencias mas altas, los componentes a la salida del emisor a menudo
causan inestabilidad y pueden incrementar el ruido. Por lo tanto es importante
desarrollar circuitos de polarizacion para compensar las variaciones de g y de V,, por
variaciones de temperatura.

Esto se puede lograr colocando una resistencia en el circuito del colector R,, con el fin
de reducir el voltaje de polarizacién en la base a medida que se incremente la corriente.
Se pueden obtener valores de R, inferiores, afiadiendo una resistencia conectada de
base a tierra.

Actualmente también es bastante comun un circuito de polarizacion activo que mida el
voltaje a través de la resistencia del colector y aplique la correcta polarizacion.
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4 DISENO DEL OSCILADOR

4.1 METODOLOGIA

Dado que el resonador o tanque del circuito oscilador, en este caso la linea de retardo
SAW, ya esta fabricada, se procedera a disefiar y construir un dispositivo que, junto con
dicha linea, satisfaga las condiciones de Barkhausen; es decir, ganancia de lazo unitaria
y fase cero para las frecuencias de interés en el estado estable (78 MHz y 235 MHz).

Sin embargo, como se menciond en el capitulo 3, para que el circuito comience a oscilar,
es necesario que la ganancia de lazo sea mayor a uno. Por lo tanto, el dispositivo a
fabricar de alguna manera debera tener la capacidad de, llegado a una cierta amplitud
de voltaje, reducir la ganancia a uno.

Por lo antes expuesto, se empezara por disefiar un amplificador cuya ganancia supere
las pérdidas a través del lazo. Una vez alcanzado cierto voltaje, determinado por la
impedancia de la carga conectada a la salida del amplificador, se utilizaran las mismas
caracteristicas alineales del amplificador para reducir la ganancia de lazo a uno,
satisfaciendo asi la primera condicion de Barkhausen. Para satisfacer la segunda
condicién, se calcularan los desfases correspondientes al circuito amplificador y a la
linea de retardo; si la suma de estos dos desfases no alcanza los 360°, se completara
con los acoplos necesarios, tanto en la entrada como en la salida del amplificador, para
conseguir dicho propdsito.

4.2 CONSIDERACIONES INICIALES

La linea de retardo esta fabricada de tal forma que permite el paso de una frecuencia
fundamental, de aproximadamente 78 MHz, pero por su forma de operacion también
permite el paso del tercer armonico, a 235 MHz. De la medicion de los pardmetros de
dispersion, se puede corroborar que las caidas minimas de voltaje entre la entrada y la
salida de la linea de retardo (parametro S,;), se encuentran en las frecuencias de
78.1625 MHz y 235.4438 MHz. Asimismo, los coeficientes de reflexion (parametro S;;)
son minimos en dichas frecuencias, como cabe esperar, por la accion de filtraje de la
linea de retardo. La caida de voltaje es de 22.797 dB con una fase de -53.0486° para la
frecuencia de 78.1 MHz y 22.1876 dB con una fase de 109.3293° para la de 235.4 MHz.
Las gréaficas de los parametros S;, y S,, se pueden observar en las figuras 4.1 a 4.4.

Debido a esto, se debe disefiar un amplificador cuya ganancia pueda compensar las
caidas de la linea de retardo, es decir, una ganancia minima de 23 dB. El primer paso
consiste en la eleccion del elemento activo que dé la amplificacion del oscilador. Este
debe ser tal que opere eficientemente en las frecuencias de interés y que tenga una
figura de ruido pequefia, ya que ésta repercutird en el ruido de fase del oscilador. Con
este criterio se escogi6 el transistor de silicio NTE10, cuya frecuencia de transicion,
segun la hoja de especificaciones, es de 5 GHz y tiene una figura minima de ruido con
valor maximo de 4.5 dB; ademas, sus dimensiones son tales que facilitan su
manipulacion.
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4.1 Magnitud del parametro S; de lalinea de retardo (dB) vs. frecuencia (MHz).
Los picos donde la magnitud es minima corresponden a las frecuencias de 78.1y 235.4 MHz.
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4.3 Magnitud del parametro S,; de la linea de retardo (dB) vs. frecuencia (MHz).
Los picos donde la magnitud es maxima corresponden a las frecuencias de 78.1 y 235.4 MHz.
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4.4 Fase del parametro S, de la linea de retardo (grados) vs. frecuencia (MHz).

Asimismo, también conforme a su hoja de especificaciones, su ganancia en directa (S5,
en configuracion emisor comuan), medida a los 900 MHz, es de 10 dB; por lo que se
espera que a frecuencias menores, como en las que se va a trabajar, la ganancia sea
mayor, ya que el comportamiento tipico de la ganancia de un transistor es decaer
conforme aumenta la frecuencia. Debido a lo anterior, se espera que con dos etapas en
cascada se satisfaga la condicion de ganancia. La hoja de especificaciones del transistor
NTEL0 se puede encontrar en la seccién de Anexos.

4.3 DISENO DEL AMPLIFICADOR

La topologia utilizada para la polarizacion del transistor es la propuesta en el capitulo
tres, donde el emisor se conecta directamente a tierra para prevenir la aparicion de
corrientes parasitas y se utiliza un circuito de retroalimentacion negativa para disminuir
las variaciones de B y de V. El diagrama de polarizacion se puede observar en la figura
4.5.
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salida

V.

entrada 1

4.5 Circuito de polarizacion del transistor NTE10.

La polarizacion del amplificador se realizé con una fuente de alimentacién y el voltaje
DC escogido fue de V.. = 6V, situando el punto de operacion con valores de Veg, = 3.6V

y Ic, = 40mA. Con estas caracteristicas y tomando g = hpg = 50, los valores para las
resistencias del circuito son las siguientes:

Ic,
VCEQ —Vpp = IBQRB = FRB

(VCEQ - VBE)ﬁ _ (2.9v)(50)

5 IcQ o = 3.6250.= 3.6k
1
Vee = Ve = (Ieq = 1) Re = Ieg (14 ) Re
B (Vcc - VCEQ) 3 2.4V 3 N
Re = = 58.820 = 600

Icy (1 + %)  (40ma) (1+ %)

Los capacitores de desacoplo de directa se escogieron para que presentaran una
impedancia baja en alterna, en especial en las frecuencias de interés. Con un capacitor
de 22 nF la impedancia a 80 MHz es:

1 1

Car 7 2nfC ~ 2m(80 x 106Hz)(22 x 10~°F) 0.09

En la figura 4.6 (la figura original se encuentra en la seccion Anexos) se puede observar
una medicién con osciloscopio de la respuesta del amplificador a una de las frecuencias
con las que se trabajara (78.1 MHz); la sefial de entrada tiene un voltaje pico de 100 mV
y la sefal de salida de 10 mV. En dicha figura se puede apreciar que el amplificador
tiene la suficiente ganancia (aproximadamente 20 dB) para que, con dos etapas, se
satisfaga la condicion de ganancia de oscilacién. Una vez corroborado ésto, se procedio
a la medicién de sus pardmetros de dispersion con un analizador de redes.
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4.6 Respuesta del amplificador a 78.1 MHz.

Aunque estrictamente hablando, un oscilador es un dispositivo que trabaja en sefial
grande, se empezara su modelaje partiendo de un amplificador de sefial pequefia; esto
permite que se puedan utilizar sus parametros S y realizar un analisis lineal. Por lo
anterior, una vez armado el amplificador, con las especificaciones indicadas, se midieron
sus parametros de dispersion con un analizador de redes Copper Mountain modelo

S5048. Los resultados se pueden observar en las figuras 4.7 a 4.10.
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4.7 Parametro S1; del amplificador (1 etapa), magnitud (derecha) y fase (izquierda).
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4.8 Parametro S,; del amplificador (1 etapa), magnitud (derecha) y fase (izquierda).
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4.9 Parametro S, del amplificador (1 etapa), magnitud (derecha) y fase (izquierda).

i i e
ol | ’ // > s -\ r
|/ f I » J
o ! R : I i v
NH \ | i R 1
Wagitud / _ .
a(gu:)m vJ| | )/wr [V i a \_\mﬂ”\\ = w = m w w %0
. 1
- I f
Y - )
‘\ " " \\
Il " oA
|
i
P u
=
Frecuencia (NHe)

Frecuencia (HHz)

4.10 Pardmetro S,, del amplificador (1 etapa), magnitud (derecha) y fase (izquierda).

Como se vio anteriormente, el pardmetro S,; es la relacion existente entre el voltaje
incidente y el voltaje de salida del dispositivo, por lo que podria pensarse que es
equivalente a la ganancia del mismo. Sin embargo, ya que los parametros de dispersion
se midieron en un sistema de 50Q, S,; sera representativo de la ganancia solo si, tanto
la entrada como la salida del dispositivo estan acopladas a una impedancia de 50Q.
Asimismo, ya que el amplificador no es totalmente unilateral, se debe considerar el
parametro S, ,, la ganancia en inversa del dispositivo.

Para poder calcular correctamente la ganancia en el caso de acoplamientos imperfectos
y un comportamiento no unilateral, se utiliza la férmula derivada por Mitch Randall y
Terry Hock la cual es [30] [31]:

521 - 512

= 4.1
(1 = 511522 + 512521 — 2513)

G

Sin embargo, tomando como una primera aproximacién el parametro S,;, es claro que
la ganancia no serd suficiente para compensar la caida de voltaje de la linea de retardo
en las frecuencias de interés, ya que a la frecuencia de 78.1 MHz la magnitud del
parametro S,, es de 21.8 dB, y ésta se va reduciendo conforme aumenta la frecuencia.
Por lo tanto, es necesario agregar una segunda etapa en cascada para poder asegurar
la ganancia necesatria.

Con tal fin, y antes de realizar esto en la practica, se llevd a cabo una simulacion
conectando dos etapas idénticas directamente, excepto por el hecho de que solo se
colocé un capacitor de desacoplo entre ambas etapas. Esto se realiz6 con el fin de tener
una idea de como se comportara el circuito total para que, de no ser satisfactorios los
resultados, hacer las modificaciones necesarias.
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Los resultados de la simulacion de dicho arreglo se muestran en las figuras 4.11 a 4.14.
Se observa que a la frecuencia fundamental de 78.1 MHz hay una ganancia mas que
suficiente y, aunque en la frecuencia de 235 MHz la ganancia no lo es, se empezara a
trabajar con este disefio.
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4.11 Parametro S1, del amplificador (2 etapas), magnitud (derecha) y fase (izquierda).
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4.12 Parametro S,4 del amplificador (2 etapas), magnitud (derecha) y fase (izquierda).
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4.13 Parametro S, del amplificador (2 etapas), magnitud (derecha) y fase (izquierda).
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4.14 Parametro S,, del amplificador (2 etapas), magnitud (derecha) y fase (izquierda).
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4.4 DISENO DEL OSCILADOR

Una vez construido el amplificador, se conecto a la linea de retardo y se observé la sefal
resultante con un osciloscopio Tektronix TBS1000B-EDU, cuya impedancia de entrada
segun especificaciones, es de 1 MQ en paralelo con 20 pF. Este punto es importante,
ya que en este momento, el dispositivo no presenta ningun tipo de aislamiento a la
salida; es decir, cualquier carga que se le aplique al circuito, modificara su respuesta.
Por lo que la impedancia del osciloscopio pasara a formar parte del oscilador. Los cables
coaxiales con los que se haran las conexiones se consideraran ideales, es decir, lineas
de transmision sin pérdidas.

A partir de aqui, se procede a hacer el andlisis a bucle abierto del oscilador, empezando
con la frecuencia de 78.1 MHz. En la figura 4.15 se observa el circuito de bucle abierto.

@ (2 3) (® 1.-Linea de retardo

2.-Cable de acoplo

3.-Amplificador
4.-Cable del osciloscopio

5.-lmpedancia de entrada
s (5 del osciloscopio
%lj 6.-Cable de acoplo

4.15 Diagrama del oscilador en bucle abierto.

~

—

Ya que los elementos del circuito se encuentran en cascada, conviene manejarlos
mediante sus matrices de transmision (parametros ABCD); de esta manera, la matriz
del circuito equivalente sera la multiplicacién de las matrices de los elementos que lo
componen.

Las férmulas de conversion de parametros de dispersion a parametros ABCD son:

_ (1 +811)(A = S22) + 512571

A 4.2
14 S11)(1 + S52) — 5128
B = Zo( 11)( 22) 12921 43
25,1
1 (1—S511)(1 = S32) — $15S
C = _( 11)( 22) 12221 4.4
1—S11)(1 + S32) + 5158
D= ( 11)( 22) 12921 45
2551

Y las férmulas para convertir parametros ABCD a pardmetros de dispersion son:
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A+Bf, —czy-D

= 4.6
11
A+B/; +CZy+D
2(AD — BC) 47
12 = .
A+Bf; +Czy+D
2
521 = B 4.8
A+P[7 +CZo+D
B
—A+P/7 —CZ+D
522 = 4.9

A+B/y +CZy+D

Donde Z, es la impedancia caracteristica, en este caso Z, = 500 [29].

El primer elemento del circuito es la linea de retardo, cuya matriz de parametros de
dispersion a la frecuencia de 78.1 MHz es:

(0.354 —19.38 0.06£10.41° )
0.06£10.38° 0.42 —25.52°

La cual, al convertirla en parametros ABCD mediante las ecuaciones 4.2 a 4.5, resulta
en la matriz:

M. = ( 7424 —30.26 760.6£— 22.67)
1 0.074—35.71 7.724—27.43

El segundo elemento es el cable de acoplo, cuya longitud es de 18 cm. Al considerarlo
ideal, se puede utilizar la matriz de una linea de transmision sin pérdidas, la cual es:

cos(kl)  jZysen(kl)
(onsen(kl) cos(kl) )

Donde k= 2”/)L es la constante de fase y [ es la longitud del cable; el producto kl es
conocido como la longitud eléctrica.

A la frecuencia de f = 78.1 MHz, tenemos que la longitud de onda es A = C/f = 3.84m.

Por lo tanto: k = 1.64 734/, y la longitud eléctrica es kl = 0.2952 rad. De esta manera,
la matriz ABCD del cable de acoplo es:

M =( 0.96 14.55j) =( 0.9620° 14.55490°)
2 0.0058; 0.96 0.0058490°  0.964£0°

El tercer elemento es el amplificador. Su matriz de parametros de dispersion a la
frecuencia mencionada es:

( 0.172-0.91° 0.0024166.9")
177.71¢2 — 168.64° 0.182 —9.5°

Sin embargo, estos pardmetros estan medidos a pequefa sefial, es decir, cuando el
comportamiento del amplificador es lineal; pero como se mencioné anteriormente, la
accion limitante del amplificador que estabilizara la amplitud resultante del oscilador,
implica que éste trabaje a lo largo de toda su zona activa y sobrepasandola, llegando a
la zona de saturacién, donde su comportamiento sera alineal.

Los parametros S estan concebidos para describir solo sistemas lineales, aunque hay
casos alineales que se pueden trabajar como sistemas cuasi-lineales. En estos casos
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se utilizan los llamados parametros S de sefial grande, los cuales dependen de la
amplitud de la sefial de entrada.

Una aproximacion que se puede hacer para obtener los pardmetros S de sefal grande
a partir de los de pequefia sefial en nuestro caso, es multiplicar la magnitud del
parametro S,; por 0.891 para simular la compresién a -1 dB, dejando los demas iguales
[30]. De esta manera obtenemos:

( 0.172-0.91° 0.0024166.9°)
158.342 — 168.64° 0.182 —9.5°

Y su matriz de pardmetros ABCD es:

_ ( 0.00384£166.5° 0.184167.1")
3 2.7%x107°2166° 0.00392167°

El cuarto elemento es la entrada del osciloscopio. Como los componentes del circuito
equivalente de la impedancia de entrada de éste se encuentran en paralelo, es
conveniente manejarlo a través de su admitancia, con lo que tenemos:

Y =

e T/2m(78.1 X 10° Hz)(20 X 10712 F) = 107° +j(9.81 X 1073) S

Sin embargo, hay que tomar en cuenta que el osciloscopio se conecta mediante un cable
coaxial, de longitud 1 m, que transformara esta admitancia en funcién de la longitud del
mismo. Una forma sencilla de calcular esta transformacion es utilizando la carta de
Smith. El procedimiento es el siguiente (figura 4.16):

1) Se normaliza la admitancia con respecto a la admitancia caracteristica (Y;,, =
Y/Yo,donde Y, = 1/Z0 =1/c0 o). ¥ se ubica este punto en la carta de Smith
(punto 1 en la figura 4.16). En este caso resulta: ¥,, = 5 x 107> + j(0.49).

2) Se rota este punto en sentido horario la cantidad de longitudes de onda que mide
el cable, es decir l//l' Para el caso l//1 =1 M/ a4 m = 0.26, obteniendo que Y =

—j(1.75) (punto 2 en la figura 4.16).
3) Se multiplica este resultado por la admitancia caracteristica, obteniendo asi la

admitancia resultante, llegando a que Y = (1/50)(—j(1.75)) = —j(0.035) S.
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0.26 longitudes de onda
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4.16 Célculo de la admitancia mediante la carta de Smith (78.1 MHz).

Se observa que la admitancia resultante tiene la forma de Y = _]/anL’ la cual es la

susceptancia de un inductor, cuyo valor es L = 1/2an = 1/2n(78 1% 106)(0.035) =

58nH. Este inductor se encuentra en derivacién con el resto del circuito, por lo que su
matriz de parametros ABCD es:

My = (111 2) - (—0.335j (1)) - (0.03!1320—0 90° 1400°)

El dltimo elemento es otro cable de acoplo de las mismas caracteristicas que el anterior,
por lo que su matriz de parametros ABCD sera la misma.

Realizando la multiplicacién de estas cinco matrices, obtenemos la matriz de paradmetros
ABCD total del sistema, la cual es:

0.11290° 5.634164.43°)

M, M, M M, M, =
12773 7a2 (0001148475° 0.0562159.4°

A su vez, esta Ultima matriz se puede transformar a parametros de dispersion, y una vez

obtenida ésta, utilizarla en la férmula de ganancia de Randall y Hock (ecuacion 4.1),
obteniendo asi la ganancia total del sistema.
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De esta manera tenemos que la matriz de pardmetros de dispersion es:

( 0.3412£6.57° 0.00034159.54")
7.512—125.8° 0.764£—270.78°

Con lo que la ganancia resulta ser:
G =6312—112.24°

Se observa que, aunque la ganancia es superior a uno, la fase esté lejos de ser cero.
Asimismo, aunque cualquier ganancia superior a uno podria iniciar una oscilacion, una
ganancia muy alta provocaria la aparicion de frecuencias armonicas que distorsionarian
la sefial resultante.

Para ajustar la ganancia de bucle abierto es necesario agregar una red de ajuste, ya
sea a la entrada o a la salida del amplificador o en ambas. Esta red (o redes) consistira
en elementos sin pérdidas para no aumentar el ruido del amplificador (figura 4.17).

_—~Red de Ajuste 2

/

Red de Ajuste

-

4.17 Bucle abierto con redes de ajuste.

Analizando distintas configuraciones con elementos tanto inductivos como capacitivos
se pudo calcular que con una capacitancia a la entrada de 7.78 pF y otra de 10.72 pF a
la salida, conectadas como se muestra en la figura 4.18, se obtiene una ganancia que
satisface el criterio de Barkhausen. El calculo es el siguiente:

DH * —— |—D—|
6.82 pF 10.72 pF

—_

4.18 Bucle abierto con capacitores de ajuste.

La matriz de parametros ABCD de un elemento conectado de la manera mencionada

tiene la forma ((1) f) Calculando las impedancias respectivas de cada capacitor se
obtiene:
pA— J = —261.9j

T 2nfC 2m(781 x 109)(7.78 x 10-12)
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_ —J _
C2nfC 2m(78.1 x 108)(10.72 x 10-12)

Z, —190.1j

Por lo que la matriz del primer capacitor es:

e (7). 247)

Y la del segundo capacitor es:

M, = (é —1;30]') _ (é 19041— 90°)

La matriz ABCD total del sistema ampliado es la multiplicacion de las matrices de los
elementos que lo componen, con lo que tenemos:

0.482 —27.84° 27.91458.89")

My MpMey MsMco Mo M, = (0.00474 —30.88° 0.27455.84°
Convirtiendo a parametros de dispersién obtenemos la matriz:

( 0.346.3.89° 0.0000722 — 93.14°)
1.77¢4 — 18.46° 0.94281.66°

Sustituyendo estos valores en la ecuacion 4.1 obtenemos la ganancia del sistema, la
cual resulta:

G = 1.73£0.036°
Con la cual se satisface las condiciones de Barkhausen.
El andlisis de la frecuencia de 235.4 MHz se realiza siguiendo los mismos pasos.

La matriz de pardmetros de dispersion de la linea de retardo a la frecuencia de 235.4
MHz es:

(0.0824100.30 0.0744140.4°)
0.0742140.3° 0.073£104.4°

Por lo tanto, su matriz de parametros ABCD es:

(6.84 —131.94° 326.6£ — 131.2")
0.142—-131.5° 6.72—131.93°

Proseguimos con el célculo de la matriz de parametros ABCD del cable de acoplo. A
f =2354MHz, A= C/f = 1.27 m, por lo tanto: g = 27T//1 =493 ’”ad/m. Con lo que

obtuvimos que su matriz es:

(0.63 38.77}')
0.015j 0.63

( 0.6320° 38.77L90°)
0.015290°  0.6340°

La matriz de parametros de dispersién del amplificador es:

( 0.6327° 0.0026£ — 27.16°)
1.76£64.21° 0.722119.81°

Haciendo la misma aproximacion que en el caso anterior obtenemos que la matriz de
parametros S de sefial grande es:

( 0.6327° 0.00262£ — 27.16°)
1.57264.21° 0.722119.81°
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Por lo que la matriz de pardmetros ABCD del amplificador es:

( 0.772 — 36.84° 23.032 — 17.4°)
0.0042 —28.16° 0.112 —8.94°

La admitancia del osciloscopio a la frecuencia de 235.4 MHz es:

Y

1
= Toe g +/2m(2354 X 10° HZ)(20 X 1071 F) = 107° +j(29.581 X 107°) §
Con lo que su admitancia normalizada resulta en:

_Y, _ 5, .
Y, = /Y0 =5x 1075 +(1.48)

La longitud del cable del oscilador en longitudes de onda para el caso de esta frecuencia
es Z/A =1 M/ 57 m = 0.79, con lo que obtenemos que Y = —;(0.38) (figura 4.19).

Desnormalizando, obtenemos que la admitancia resultante es:

Y = (1/50)(—j(0.38)) = —j(0.0076) S

Este resultado es una reactancia de un inductor, cuyo valor es:

_1 _1 _
L="/onfy = /2m(235.4 x 106)(0.0076) = 89"l

Como en el caso anterior, el inductor se encuentra en derivacién, por lo que su matriz
de pardmetros ABCD es:

(11/ (1)) = (—0.01076]' (1)) - (0.00716440 — 90° 14000)
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0.79 longitudes de onda
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4.19 Célculo de la admitancia mediante la carta de Smith (235.4 MHz).

El segundo cable de acoplo es igual al primero, por lo que su matriz de parametros
ABCD sera la misma. Realizando la multiplicacion de estas matrices obtenemos la
matriz de parametros ABCD total:

3.734—88.56° 338.52— 55.81°)

MMM MMy = (o aagte 6990 — s6.1°

Convirtiendo estos valores a parametros de dispersién obtenemos la siguiente matriz:

(0.0174171.64° 0.000249.1°)
0.097267.46° 0.41240.53°

Sustituyendo estos valores en la ecuacion 4.1 obtenemos la ganancia del sistema:
G = 0.096£67.34

Como se puede observar, la ganancia no es suficiente para lograr una oscilacion
sostenida.

En este caso no se consiguid un calculo tedrico con el que la magnitud de la ganancia
superara la unidad y la fase fuera cero (0 muy cercana a cero). Sin embargo, se procedié
a la construccion del amplificador por tres razones: porque los célculos tedricos indican
gue es posible la oscilacién en la frecuencia fundamental de 78.1 MHz, el cual es el
objetivo principal; empezar a conocer las diferencias que se puedan llegar a presentar
entre el disefio tedrico y el real, y asi realizar los ajustes necesarios para lograr la

66



oscilacién; por ultimo, aunque si bien es cierto que la ganancia de cualquier transistor
decae conforme aumenta la frecuencia de la sefal de entrada, ésta lo hace de manera
suave, por lo que hay razén para creer que la magnitud del pardmetro S,; del
amplificador en el rango de frecuencias de entre 200 y 250 MHz es mayor al observado
en la gréfica de la figura 4.12.

Lo anterior se discutirhd a mayor detalle en el siguiente capitulo y de ser necesario, se
incrementard el nimero de etapas para conseguir la oscilacion en el tercer armonico.
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5 RESULTADOS Y CONCLUSIONES

El amplificador descrito en la seccion anterior fue armado sobre una placa fendlica
cuadrada de 4.5 cm. de lado y alimentado con una fuente de DC, la cual se conecto por
medio de un par de cables tipo caiman de 30 cm. de longitud. La entrada y salida del
amplificador se conectaron mediante conectores BNC hembra acodados.

>
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5.1 Amplificador utilizado en el oscilador.

Al intentar el arreglo propuesto se obtuvo una “oscilacion” cuya frecuencia estaba por
encima de la predicha (96 MHz) y en la cual aparecian muy pronunciados el segundo y
tercer armonico como se puede apreciar en las figuras 5.2 y 5.3 (las figuras originales
de la 5.2 a la 5.7 se encuentran en la seccion Anexos). Cabe notar que la frecuencia
fundamental de esta sefial coincide con un maximo secundario del parametro S,; de la
linea de retardo.

800 mV—
600 mvV—
400 mV—

200 mvV—

.5 ns 110 ns l15 ns l20 ns l25 ns I30 ns 5ns fso ns
T 1 1 T T T

-200 mVi—

-400 mVi—

-600 mVi—

5.2 Sefial de 96 MHz en el dominio del tiempo.
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5.3 Sefial de 96 MHz en el dominio de la frecuencia.

Para intentar obtener la oscilacion deseada, se comenzo por variar las reactancias de
ajuste tanto a la entrada como a la salida, y después de varios intentos se obtuvo una
oscilacion a una frecuencia muy cercana a la fundamental (79.5 MHz).

Asimismo, dentro de estas pruebas, se obtuvieron oscilaciones en otras frecuencias,
tales como 67, 76, 290, 60 y 85 MHz, aunque las dos ultimas presentaban frecuencias
armonicas considerables.

Posteriormente, el amplificador fue montado en el interior de una caja de aluminio de
dimensiones de 11 cm por 6 cm por 3 cm con la intension de aislarlo de radiaciones
electromagnéticas externas. Al mismo se le agregaron tres conectores BNC con rosca
para chasis, dos de los cuales serian para la entrada y salida del amplificador y el tercero
para la alimentacién DC.

Como resultado de lo anterior, el dispositivo dejé de oscilar. Bajo la hipétesis de que
este cambio se debi6 a la presencia de reactancias parasitas, se prob6 con diversas
combinaciones de acoplamientos. Para poder facilitar lo anterior, se soldaron tanto en
la entrada como en la salida conectores para placa (board to board) para poder conectar
diversos elementos sin la necesidad de estarlos desoldando. Sin embargo, esta opcion
presento el inconveniente de falsos contactos de los dispositivos conectados, ya que los
hoyos de los conectores eran de un didmetro superior al de los alambres de conexion.
Para evitar esto, se cambiaron dichos conectores por agujas hipodérmicas, ya que el
didmetro de éstas era muy similar al de los alambres.

Una vez resuelto este problema, se observé que la variacién en la posicion y longitud
del cable de alimentacion DC modificaba la respuesta del oscilador. Esto debido a que
dicho cable presenta una impedancia que se encuentra en serie con la resistencia de
colector, que a su vez pasara a formar parte de la carga del amplificador.

Para evitar estas modificaciones en la respuesta, se sustituyo la fuente de alimentacion
por cuatro pilas AAA conectadas en serie, las cuales se conectaron al amplificador
mediante cables cuya longitud fue de 5 cm.; no tanto para eliminar la impedancia del
cable de alimentacién sino para mantenerla constante.

Una vez hechos estos cambios y variando los valores de las reactancias de ajuste se
pudo obtener una oscilacién muy cercana a la deseada (entre 80 y 81 MHz) y en la cual
los armoénicos se mantenian en magnitudes lo suficientemente pequefias como para no
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distorsionar de forma substancial a la sefial, como se puede apreciar en las figuras 5.4
y 5.5.

Un punto importante a resaltar es que las reactancias con las que se obtuvo la oscilacién
fueron inductancias, 12.6 nH, a diferencia de las capacitancias predichas en el andlisis.

200 +
150 +
100 +

50 +

M(arar\-‘/l)tUd ’ S5 50 :75 =100 :175 :150
50
-100 +
-150 4
-200 4
2250 L Tiempo (ns)
5.4 Sefial de 81 MHz en el dominio del tiempo.
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5.5 Sefial de 81 MHz en el dominio de la frecuencia.

Asimismo, se probaron otros valores para las reactancias de ajuste y se encontré que
con una de éstas, se podia obtener una oscilacion muy cercana a la del tercer arménico
de la linea de retardo (entre 240y 241 MHz), y en la cual los arménicos del amplificador,
como en el caso anterior, se mantenian en magnitudes suficientemente pequefias como
para no distorsionar la sefial resultante.

Las reactancias empleadas en este caso fueron de 37 nH. Las figuras 5.6 y 5.7 muestran
la sefial obtenida en este caso.
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5.6 Sefial de 240 MHz en el dominio del tiempo.
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5.7 Sefial de 240 MHz en el dominio de la frecuencia.

Como se mencion6 en el capitulo anterior, hasta este punto el oscilador no se encuentra
desacoplado, por lo que distintas cargas produciran variaciones en la respuesta, incluso
provocando que desaparezca la oscilacion.

Para resolver este problema, se tenia pensado agregar una tercera etapa al
amplificador, la cual fuera colector comdn y cuya impedancia de entrada fuera muy
similar a la impedancia de entrada del osciloscopio utilizado en las mediciones. Este
punto quedo pendiente, aunque se espera realizar mas adelante.

Con respecto a la discordancia entre los resultados teoricos y experimentales de la
oscilacién a los 240 MHz, hay que hacer notar que cuando se hizo la medicién de los
parametros de dispersion del amplificador, éste se encontraba alimentado por la fuente
de DC mediante cables de 30 cm. de longitud, lo cual se observd posteriormente que
llegaba a modificar substancialmente el comportamiento del amplificador. Esto podria
explicar el hecho de haber obtenido una oscilacion en una frecuencia donde
supuestamente el amplificador no tenia la ganancia suficiente, asi como la respuesta
atipica que se obtuvo de los parametros S del amplificador en el rango de frecuencias
de entre 180 y 250 MHz.

Por lo anterior, cabe resaltar la importancia que tiene aislar la alimentacion DC del resto
del amplificador. Aunque para el caso fue suficiente con la sustitucion de la fuente por
pilas, una mejor solucién seria, desde el principio, sustituir la resistencia del colector por
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una inductancia tipo choke de tal manera que presente una reactancia muy alta en la
frecuencia de interés.

Con respecto a la discrepancia existente entre las reactancias de ajuste teéricas y
reales, hay que considerar el hecho que las uniones entre los diversos elementos del
oscilador en el modelo tedrico son ideales, es decir, su impedancia es igual a cero; sin
embargo, en la practica siempre tendré un valor distinto de cero y su efecto sera cada
vez méas acentuado conforme aumente la frecuencia. Incluso el hecho de montar el
amplificador en el interior de una carcasa conductora puede provocar la aparicion de
corrientes parasitas.

Otro punto importante para mencionar es la posibilidad de lograr oscilaciones en otras
frecuencias. Como se vio en el capitulo 2, la respuesta en frecuencia de un IDT con
apodizacién constante, como los de la linea de retardo empleada en este trabajo, tiene
la forma del valor absoluto de una funcién sinc, por lo que existiran, junto con un maximo
principal, maximos secundarios en los cuales se puedan satisfacer las condiciones de
Barkhausen. Ademas, las observaciones experimentales confirman esta posibilidad. Y
como la linea de retardo se puede disefiar para permitir el paso de diversos rangos de
frecuencia, en principio es posible lograr construir osciladores que trabajen a distintas
frecuencias con el mismo dispositivo SAW.
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ANEXOS

NTE

ELECTRONICS, INC

44 FARRAND STREET
BLOOMFIELD, NJ 07003
(973) 748-5089
NTE10
Silicon NPN Transistor
UHF Low Noise Wide-Band Amplifier
Features:

® Low Noise Figure: NF =2.2dB Typ (f = 0.9GHz)
e High Power Gain: MAG = 14dB Typ (f = 0.9GHz)
o High Cutoff Frequency: fr = 5GHz Typ

Absolute Maximum Ratings: (Ta = +25°C unless otherwise specified)

Collector=Base VOItage: VOB =z s s s s s s o i s e o it 20V
Collector=Emitter, VOHage; VIGER =+ s sas i s s s i S e s e G 12v
Emitter—Base VOage, Vg s mrsmm s s s s s s s i 505 i s S o s 3V
Colloetor CHITenty e o o s R B T G 0 T TS s 70mA
Base Current, Ig ... .. 30mA
Collector Power Dissipation, P . ... ... ... 500mw
Junction Temperature, T; ... ... ... ... +150°C
Slorage Temperature Bange, Taig: ... v ommmoomem s o n et o —55°to +150°C

Electrical Characteristics: (Tp = +25°C unless otherwise specified)

Parameter Symbol Test Conditions Min | Typ | Max | Unit
Collector Cutoff Current lcego |Veg =12V, Ig=0 - - 1.0 | pA
Emitter Cutoff Current leeo |Ves=2V,Ic=0 - - 10 | pA
DC Current Gain hee  [Vee =10V, Ic =20mA 40 - | 200
Gain-Bandwidth Product fr Vee =10V, Ic =20mA - 50 - |GHz
Output Capacitance Cob |Ves =10V, f=1MHz - 08 | 1.1 | pF
Reverse Transfer Capacitance Cre Veg = 10V, f= 1MHz - 05 - pF
Forward Transfer Gain [S21el? |Veg =10V, Ic =20mA, f=09GHz | 8 10 - dB
Maximum Available Power Gain | MAG |Vce =10V, Ic =5mA, f=0.9GHz - 14 - dB
Noise Figure NF  [Vge =10V, Ic =5mA, f=0.9GHz - |22 |45 | dB
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