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Prologo

La idea de este libro naci6 al querer recopilar y ordenar el material para ser utilizado
en un curso de posgrado sobre parametros S y amplificadores de microondas en la
Universidad Nacional de La Plata. La finahdad es que los conceptos vertidos en este texto
sean utilizados como guia por todas aquellas personas que realicen disefios con parametros
de reflexion.

La primera parte, necesariamente, pretende dar los fundamentos de lineas de

transmision, conceptos que seran utilizados en todo el texto.
Hemos tratado en los capitulos siguientes de dar técnicas para disefio de amplificadores de
microondas, usando lineas de microtira en redes de adaptacion. Los amplificadores dados
como ejemplo en el texto y el criterio de disefio de los mismos, fueron implementados por
los autores, con buenos resultados, en equipamientos como: receptores radioastronémicos,
amplificadores para enlaces de microondas, etc.

También creemos que es de importancia en el disefio de amplificadores, la seccion
de componentes que completan la implementacién de los mismos. Es por eso que se tratan
temas como lineas de microtira y componentes discretos en version chip.

Quienes nos dedicamos a técnicas de RF hemos visto siempre a la carta de Smith
como una herramienta indispensable para el disefio y la visualizacion rapida del
comportamiento de los circuitos. Tanto los instrumentos de ultima generacién de RF, como
los programas cémputo de simulacion, incluyen como método de visualizacion a la carta de
Smith, es por eso que no puede faltar en este texto el tratado y su uso en los disefios.
Podemos decir que la carta de Smith es el ltimo de los abacos que subsisten ante el avance
de los nuevos métodos de calculo.

Actualmente los software de simulacion permiten comprobar los disefios tedricos en
forma rapida y eficaz, realizando una comprobacién del comportamiento de un transistor
mmplementado como amplificador. En este texto los calculos de disefio son comprobados
mostrando los resultados obtenidos con simulaciones.

Nuestro agradecimiento al Instituto Argentino de Radioastronomia, perteneciente al
CONICET, que nos permitié capacitarnos en estos temas y a su personal por la colaboracion
para que podamos concretar nuestros proyectos.

A nuestras esposas e hijos
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LINEA DE TRANSMISION

1-1 * Lineas de transmision

Las lineas de transmisiéon son un medio confinado que permite transportar una onda
electromagnética hasta un punto determinado.

Estos medios no solo permiten conducir la sefial, sino también son muy utiles ya que
variando su longitud en forma adecuada podemos utilizarlas como adaptadores o cargas. Es
por eso que comenzaremos analizando las ecuaciones de la linea de transmisidn que
permitiran deducir expresiones y términos que seran utilizados en el caso dc que la linea se
implemente como adaptador, o asimismo para caracterizar los parametros usuales en
medidas de microondas.

1-2* Ecuacion de la linea

Comencemos el analisis tomando un diferencial de linea. Lo representamos con sus
parametros, y se tendra:

| I +di
— r.dx/2 ¢.dx/2 —
o \AAAS ANA~ ~AAA 0
¢.dx/2 r.dx/2 4
\ C.dx=—F g.dx V +dV
o o

Figura 1-1 * Diferencial de linea representada con sus pardmetros concentrados.
Siendo:
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r = resistencia por unidad de longitud (ohm/m)

1 = inductancia por unidad de longitud (Hy/m)

C = capacidad por unidad de longitud (F/m)

g = conductancia por unidad de longitud {(mho/m)

Analizando la {igura 1-1 se pueden deducir las siguientes expresiones:

: dx , dx
V- (V+dV) =(r+Ja).1).—2—I+(r+Ja). l).;.(I+ dl)

dav ,
I-(I+d) =(V+7).(g+Ja).c).dx

Estas expresiones se pueden agrupar de la siguiente manera
: oL dx
dV =(r+jw.]).dx1+(F+)o. l).dl.;
, . dx
-dl =(g+ jw.c).V.dx +(g+] a).c).dV.—z—

Despreciando los segundos términos, tenemos

-dV =(r + jw.l).dxI
-dl =(g + j w.c).V.dx

luego

— = _@+jel.lI

1-1

1-2

1-3

1-4

1-5

1-6

1-7
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(8]

2

da<v

— = - (1tjwl).—
de dx
a2 -y )dV
— = -(gt+jw.c)—
dx2 dx

Reemplazando la ecuacion 1-7 y 1-8 en la ecuacion 1-9 y 1-10, nos queda:

d2v _ .

— =(r+jwl).(g+jwc)V

dx2

d?1 . .

— =1+ jwl)(g+)wc)l

dJr(2
Definida la impedancia serie z=(r+jw )
y la admitancia paralela a y=(g+jw c)

luego tenemos:

1-8

1-9

1-12

1-13
1-14

1-15
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2
— =z.y.l 1-16
dx2

Si se plantea un régimen forzado senoidal puro y no transitorio, las soluciones de las
ecuaciones diferenciales 1-15y 1-16 son las siguientes:

V=aAe VEYX peVZ¥X 1-17
A - B 4zy.
vz X evyyx 1-18

Estamos expresando de esta forma las Ecuaciones de la Linea, donde las constantes A y B
son dependientes de los parametros, como veremos mas adelante.

1-3* Constante de propagacion e impedancia caracteristica

La constante de propagacion y la impedancia caracteristica son dos de los parametros que
permiten individualizar una linea de transmision. La constante de propagacion, que sera
dependiente de las caracteristicas de la linea, se define como :

y=yzy =oa+jB 1-19

siendo:
o = constante de atenuacion

B = constante de fase
Mientras que la impedancia caracteristica esta definida por :

Zo=yzly 1-20

Reemplazando los valores de z e y, tenemos



TTINIDAC IV T'D ANICALATCIAN]
LAV 10 L As A INSYI VIV A IS LY

+ 5 1
7o = /g_w_> 1221
(g +jwc)

Siwc>gy o 1>>rentonces la ecuacion 1-21 se reduce a:

h

1
70 = .|— 1-22
c

Esto hace que Zo sea netamente real o resistivo. Algunos autores en este caso denominan a la
impedancia como resistencia caracteristica.
En base a las expresiones 1-19 y 1-22, las Ecuaciones de Linea pueden expresarse como:

v=Ae’* +BE" 1-23
[=A €' . Bel™* 1-24
Zo Zo

1-4* Analisis de la ecuacion de la linea
e impedancia de entrada

Consideramos un circuito como se ve en la figura 1-2.

o .,
Zg
Zo T Ve Zc
Vg | J

X L
—

Figura 1-2 * Circuito de generador, linea de transmision y carga.
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Aplicaremos a todo el largo L las ecuaciones de linea, Iuego podemos expresar:

ve=Ae'l +Be't 1-25
c=ae . Bet 1-26
Zo Zo

si sumamos y restamos la 1-25 y 1-26, tenemos
Ve+lcZo=2A€"T 1-27

Ve-IcZo=2B et 128

Por lo tanto se pueden despejar las constantes Ay B

A=Vct+IcZoe't 1-29
2

B=Vc-IcZo et 1-30
2

Reemplazando 1-29 y 1-30 en 1-25 y 1-26 nos queda:
V=Vc+IcZo et et +ve-1czo et e 131
2 2

I=Ve+lcZo et e - Ve-lczo €' ™ 1-32

22720 2 7o
. Lo Y- J(L-
S1 agrupamos € TL e como e T
convenientemente, tenemos

, v desarrollando las ecuaciones 1-31 y 1-32,

V=vVe+IlcZo € VN 4 ve.1cz0 eV 1-33

2 2



T IATIN AC T ANCRATOTAINT
LaINLr1o Dh LNNAAINIIVEIOINI LY

~

[=Ve+lcZo €VTX | ye_ 170 VT 1-34
270 270
v-ve g0 4 e 4 1oz g - gt 1-35
2 2
= Ve eY.(L—x) _ e-‘y.(L-x) + Ic ey.(L-x) n e-y.(L-x) 1-36
27Zo 2

por lo tanto

V = Ve cosh [y (L-x)| + Ic Zo senh [y (L-x)] 1-37
1= V¢ senh [y (L-x)] + Ic cosh [y (L-x)] 1-38
Zo

Esta es otra forma de expresar las ecuaciones de la linea de transmision, en este caso
particular de un largo L, como se vio en la figura.

Luego, la impedancia de entrada de la linea se calculara haciendo x = 0 y ¢l cociente entre
1-37y 1-38.

Zent=V /I ,=¥YccoshyL +1IcZosenhyl 1-39
(Vc/Zo) senhy L +Ic cosh v L.

Siendo Z¢ = Ve/Ic y ubicando la expresion 1-39 convenientemente, nos queda:

Zent=Zo. Zotghy L+ Z¢ 1-40
ZctghyL + Zo

Un caso particular serd cuando Z¢ = Zo, que es la condicién de maxima transferencia de
potencia o también condicién de adaptacion, donde se puede observar que Zent = Zo.
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1-5* Adaptacion con lineas en cortocircuito
y en circuito abierto

Analizaremos los casos de circuito abierto y cortocircuito, ya que son ejemplos muy ttiles en
microondas, utilizados como adaptadores de impedancia y en variados propositos.
En el siguiente caso tenemos:

o o

Zo c.c.

Zent

Figura 1-3 * Linea de transmision cargada con un cortocircuito.

Vemos que la impedancia de carga es un cortocircuito, por lo tanto Zc=0. Luego la ecuacion
1-40 nos queda en este caso particular como:

Zent . = Zo (senh YL/cosh yL) 1-41
Si suponemos un cable sin pérdidas, o = 0 implica que 7y = jB, luego

Zent ., =ZotghjLPp=jZotg LP 1-42
La constante de fase puede expresarse como:

B=wo /v, 1-43
donde vp es la velocidad de propagacion

v,=A/T=AF 1-44
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siendo A la longitud de onda, T el periodo de la sefial y F la frecuencia.
La ccuacion 1-41 puede expresarse como:

Zent, =jZotg(2m/A)L 1-45
Esta Zent . puede graficarse en funcion de la longitud de onda, donde se podra observar que

un cortocircuito puede generar distintas impedancias dependiendo de su largo respecto a la
longitud de onda.

. . Xe
y * Inductivo
X »
r - L] - CC
3. 3072 A/2 A/4
Xe
— e . o Capacitivo
AAA - AN AAA -T- ~AA

Figura 1-4 * Represéntacion grdfica de una linea de transmision cargada con un
cortocircuito en funcion del largo en longitudes de onda.

Vemos en la grifica qué lineas en cortocircuito pueden ser utilizadas como elementos
adaptadores (L o C), segin se requiera. Cabe sefialar que se han considerado lineas sin
perdidas o despreciables ( o = 0 ), situacién que no siempre debe ser considerada; es por €so
que las dltimas graficas son aproximaciones.

Consideramos ahora el caso de las lineas de circuito abierto Zc=00 .
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Por lo tanto, reemplazando en la expresion 1-40 se tiene que la impedancia en circuito
abierto sera:

Zent , = Zo (coshyL / senh yL) 1-46

Haciendo las mismas consideraciones para lineas de cortocircuito, la impedancia de entrada
para una linea en circuito abierto, nos queda:

Zent ,=Zo/jtgyL 1-47
Graficando:
: Xe
. . Inductivo
X .
- - L] ca
A 3A/2 A/2
. . Xe
. Capacitivo
NAAAL AN —L AN NAAAL
~ -

Figura 1-5 * Representacion grdfica de una linea de transmision cargada con un
circuito abierto en funcion del largo en longitudes de onda.

De la misma forma que en el caso de la linea terminada en corto, aqui también se puede
lograr el tipo de impedancia que se necesite con s6lo variar el largo de la linea.
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1-6* Adaptacion con lineas de A/4

Otra aplicacion de lineas de transmision en adaptacion es la linea de A/4 . Su efecto se puede
deducir de la ecuacion de la impedancia de entrada dada por la ecuacion 1-39, donde:

Zent = Vx‘O / Ix'—'O = Y_C_C_Qsh_’Y_Li].C_Z.O_S_th_V_L 1-48
(Vc/Zo) senhy L +Iccoshy L

Si dividimos por I¢ nos queda que

Zent=Zo. Zccoshy L+ Zosenhy I 1-49
ZocoshyL +Zcsenhy L

Suponemos un cable sin pérdidas, a = 0 implica que Y = jB, luego

Zent=Zo. ZccoshjBL +Zosenh jRL 1-50
ZocoshjBL +ZcsenhjB L

Zent=Zo.jZccosBL+jZosen L 1-51
jZocosBL+jZcsenPL

Zent=Zo. ZccosPL+ ZosenBL 1-52

ZocosBL+ ZcsenPBL

Como estamos en el caso de una linea de largo A/4, luego
L=1/4 y B=2m/A 1-53
Implica que B L =17 /2. Luego, como cos t/2=0ysen /2 =1 la ecuacién 1-52 nos
queda:
Zent=Zo*/ Zc 1-54

En donde vemos que la Zent y Zc serian las impedancias que deseamos adaptar y Zo seria la
impedancia de la linea de A/4, la cual deseamos determinar.
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O ©

‘—v Zowa U Zc

Zent o

)

L=MN4

Figura 1-6 * Adaptador de A/4.
Luego tendremos que

Zo,z/4 =4/Zc-Zent 1-55

Vemos que este tipo de adaptador va a adaptar la componente resistiva de la impedancia, por
lo tanto se debe compensar en las cargas a adaptar la parte reactiva, pudiendo hacerse con
lineas en cortocircuito y circuito abierto, como vimos anteriormente, o con lineas de

3/8\, como se vera a continuacion.

1-7* Adaptacion con lineas de 3/8 A

Veamos qué sucede cuando instalo una linea de 3/8A en circuito abierto sobre una
impedancia Z. Segun la ecuacion 1-47 tenemos:

Zent ,=Zo/jtgyL 1-56
siendo la admitancia
Yent ,= jtgyYL/Zo 1-57

donde el Zo es la impedancia caracteristica de la linea 3/8A (Zo,,,), como vemos en la
figura 1-7.
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O—

r—b Yc \

Ytotal Zoys A
O_

L=38A

Figura 1-7 * Taco adaptador de 31/8

Tenemos por otro lado que la impedancia que queremos adaptar sera del tipo:

Zc=Rc+] Xc
siendo la admitancia
Yc=Gc+jBc

donde Ge y Be son las conductancias y suseptancias correspondientes
Por otro lado, 1a admitancia total del circuito sera dada por:

Ytotal = Yc + Yenta _,
Reemplazando la 1-57 nos queda
Ytotal =Gc +j Bc +jtg YL/ Zo,p
Esto hace que para que Ytotal = Gc tendremos que:
-JBc=jtg YL/ Zoys
S1 suponemos un cable sin pérdidas, o. = 0 implica que y = jB, luego

-Be= tg BL / Zo:;ml

1-58

1-59

1-60

1-62

1-63

1-61
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ComoL=3/8A y B=2n/A
implica que B L=3 /4 porlo tanto tg BL =-1. Luego
Bc=1/2Z0y; o Zoy5 =1/Bc 1-64
Vemos por lo tanto que si se coloca una linea -en circuito abierto si la reactancia es
capacitiva, y en cortocircuito si la reactancia es inductiva-, de longitud 3/8 A con una

impedancia caracteristica igual a la inversa de la suceptancia de la carga que se desea
adaptar, de este modo se compensara la parte reactiva de la impedancia.

1-8* Relacion de onda estacionaria y coeficiente de reflexion

Una linea de transmision que se encuentra cargada con una impedancia Zc¢# Zo genera
sobre ella ondas incidentes y reflejadas, las que estan expresadas en la ecuacién de la linea,
ecuacion 1-23 y 1-24.

V=E +E 1-65
+ -
EY E
[ =— - — 1-66
Zo Zo
donde
E* = onda incidente = A €% 1-67
E" = onda reflejada =B €' 1-68

Reemplazando los valores de A y B nos queda

E* =Vc+IcZo CY'(L - X) 1-69
2
E =Vc-IcZo T &% 1-70

2
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Si se realiza un analisis vectorial o suma vectorial entre la onda incidente y la reflejada a lo
largo de la linea de transmision, se observara el caso de desadaptacion, la que expresa la
figura 1-8.

v
------------ len

-

nA

Figura 1-8 * Onda estacionaria generada en una linea desadaptada.

Este grafico se denomina perfil de onda estacionaria, con el cual se define la llamada
relacion de onda estacionaria (ROE):

p = R.0.E. = Vmax/Vmin 1-71

Como las tensiones son originadas por:

Vmax = [ET |+ |E" 1-72
R e -
Vmin= |E |- |E 1-73
luego
EY|+|E
p= 1-74
EY|-|E"
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Los valores que toma son enire uno € infinito, siendo uno cuando Z¢ = Zo.
También se puede definir el coeficiente de reflexion como:

I'=E/E" 1-75

Reemplazando la 1-69 y 1-70 en la 1-75 tenemos

T=Vc-lcZoe 2YE-%) 1-76
Ve +1IcZo
Y si dividimos y multiplicamos por I¢ nos queda que
=zc-zo € 279 1-77
Zc+ Zo
donde
Ir| =2c-Zo 1-78
Zc+ Zo

y donde |1" | es la magnitud absoluta del coeficiente de reflexion. En caso de adaptacion,

Ze=Zo implica |I| =0y I'=0.
De las expresiones anteriores se puede deducir la vinculacion del coeficiente de reflexion
con la relacidn de onda estacionaria:

Itl =p-1 1-79
p +1
0
1+|1]
p= 1-80
t-|r]

De la ecuacién 1-76 surge que el coeficiente de reflexion tienc mddulo y fase, a diferencia de
la relacidn de onda estacionaria, que solamente tiene médulo.

Tanto I' como p miden el grado de desadaptacién de la linea con respecto a la carga. Esta
desadaptacion provoca una atenuacion que puede determinarse como:
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=10-log 1-81

Atdesad - IT\ 2

Esta atenuacién generalmente se expresa como pérdida de retorno (PR) con la siguiente
expresion:

PR(dB) = -20log [T 1-82

Ejemplos de R.O.E., coeficiente de reflexion y pérdida de retorno

R.OE. ' r Pérdida de retorno (dB)
1 0,00 o0
1,05 0,024 32,25
1,10 0,047 26,44
1,15 0,069 23,12
1,20 0,091 20,82
1,25 0,111 19,08
1,30 0,130 17,69
1,40 0,166 15,56
1,50 0,200 13,98
1,75 0,275 11,20
1,92 0,315 10,03
3,00 0,500 6,02
5,00 0,666 3,52
10,00 0,818 . 1,74

o0 1 0,00




REDES ADAPTADORAS Y
DIAGRAMA DE FLUJO

2-1* Carta de Smith

Si definimos la carta de Smith, tendriamos que decir que es la rcpresentacion visual de
calculos de RF, ya que la simplicidad de la misma para presentar los datos ha hecho que
perdure como elemento visual frente al avance de otras técnicas mas evolucionadas, como la
programacion. Cualquier persona que disefie cn RF ve con simplicidad los célculos
presentados sobre la carta de Smith. Diriamos que es uno de los ultimos abacos que no ha
podido ser eliminado por métodos computacionales.

2-2* Representacion de la carta de Smith

La funcidn de la carta de Smith es representar el plano complejo del coeficiente de reflexidn,
o sea, es el plano de T’ cuando tenemos una linea y una carga dada por :

Z-Zo
r = 2-1
Z+Zo
o— ©
Zo u y.
O- N

Figura 2-1 * Linea de transmision cargada con una impedancia 7.
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Si normalizamos la ecuacién 2-1 nos queda:

r z-1 1+T 9s
= o zZ = -
z+1 1 -T

donde z = Z / Zo es la impedancia normalizada. Por otro lado, el coeficiente de reflexidn
complejo se puede expresar como

F=Tr+;jIn y Z=R+;X mplica z=r+jx 2-3
Reemplazamos y nos queda

1+ 1+ (Ir+jI)
z = = — 2-4
1-T 1-(Ir+;0)

luego

(1 +Tn+jli (1-Tn +jh
= J .

: - 2-5
1-TIn -3 (1 -1 +)0
Desarrollamos y separamos la parte real de la imaginaria
2 .2 .2
1- I't“ -T 2T
z = 4] : 2-6
a-192 +1i2 @ -1? + i’
VEmos que tenemos
2 2
= 1- I 1 9.7
(1 - )2 + Ii?
w2
. = 21T ’.8

(1 - T2 + Ii?

Operando sobre la 2-7 y 2-8 y reordenando
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(Tt - 1)° + (ri - 32 = (92 2-10

Estas ecuaciones representan unas familias de circulos desplazados del centro del tipo:

(x -a)’+ (y-b)’ = (R)’ 2-11

La primera es una familia de circulos de r constantes en donde el radio de cada uno esta
dado por 1/(1+r) y el centro desplazado en r/(1+r) , variando r desde 0 a 0.

En la ecuacién 2-10 podemos describir circulos de x constante, de radio 1/x, y el centro es
(1, 1/x), donde x vade -00 a o0 .

Los ejes cartesianos de ambas familias de curvas son los coeficientes de reflexion reales e
imaginarios (I'r , T'i), por lo tanto los circulos concéntricos representan los coeficientes de
reflexiéon constante, como:

'=p-1 2-12
p+1

Esto hace que se puedan trazar una serie de circulos de ROE = cte. concéntricos que nos dan
en forma rapida el grado de desadaptacién en el que se encuentra un punto determinado
sobre la carta de Smith, que esta especificada por su z= r + j x . La adaptacién se logra
cuando coincidimos con el centro, donde r =1 y x = 0; luego el ROE = 1. Es por eso que en
forma concéntrica a la carta de Smith puede venir una regla que tienen calibradas
caracteristicas que dependan del coeficiente de reflexion (ROE, Atenuacion, Pérdida de
retomo, etc.), que permite calcular rapidamente el valor deseado.

Lo expresado lc podemos ver en la figura 2-2.
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CARTA DE SMITH
t n

Figura 2-2 * Representacion de la carta de Smith.

La carta de Smith en este caso estd representando los valores de impedancias, pero €sta
puede ser usada como carta de admitancia, utilizando la siguiente relacion :

I =— 2-13

Donde y es la admitancia normalizada y = Y/Yo, y esta expresada como y = g + j b. Luego
los circulos de resistencia r constante de la carta de impedancia se transforman en circulos de
conductancia g constante, y los circulos de reactancia x en circulos de suceptancia b. En
ambos casos vemos quc la reactancia y la suceptancia son positivas en el semicirculo
superior y negativas en el inferior.
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Como dijimos anteriormente, la carta de Smith representa una linea de transmisién y su
carga. La distancia alrededor de la carta de Smith es de media longitud de onda (A/2) de la
frecuencia en juego, y esta representada por la calibracion del circulo externo, pudiendo uno
moverse hacia la carga o hacia el generador. La distancia alrededor de la carta esta calibrada
en longitudes de onda y en grados eléctricos.

CARTA DE SMITH
0,125
%0
hacia
el
generador
048 0l 025
hacia
la
carga
-90
0,375

Figura 2-3 * Representacion en grados y longitudes de onda del
circulo externo de la carta de Smith.
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2-3* Impedancias y admitancias

Una de las utilizaciones rapidas e importantes de la carta de Smith es la transformacién de
impedancia en admitancia, y para eso recordemos que una de las ecuaciomes que
representaban la impedancia de entrada de una linea de transmisién cargada con una
impedancia Zc era:

Zent=Zo . Zo sen BL + Zc cosh BL 2-14
Zc senh BL + Zo cosh BL

Sabiamos que esto sucedia para una linea sin pérdidas, que es valida si el tramo de linea es
corto. Luego, si la longitud de la linea es de A/4, implica que PL= 1/2, quedando:

Zent =70/ Zc 2-15

pudiendo expresarse como

Zent _ L 16
Zo Zc
Zo
luego
Z=1/2.=y, 2-17

siendo las z las impedancias normalizadas y las y las admitancias normalizadas. Esta tltima
relacién indica que si nos desplazamos 180° en la carta de Smith, lo que seria A/4, estamos
transformando la impedancia en una admitancia.
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-0.5

I 1 T 1

T
0 0.2 1.0 5.0
Figura 2-4 * Transformacion de impedancia en admitancia.

Podemos transformar la carta de Smith de impedancia en carta de Smith de admitancia
rotandola 180°,

CARTA DE SMITH DE ADMITANCIA

r T Ll

T T
0 5.0 10 02
Figura 2-5 * Carta de Smith para trabajos con admitancia.
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Luego, en este caso, los circulos son de conductancia normalizada constante y de suceptancia
normalizada constante.

2-4* Adaptacion con elementos concentrados

Es necesario adaptar impedancias para lograr maxima transferencia de potencia en un
amplificador o para lograr ciertos coeficientes de reflexién que tienen que ver con la
estabilidad o el ruido.

Zent Zsal
Zg [
Red L. - Red ]
Adaptad. Transistor |«— Adaptad. Zo
Entrada ‘_I I_. r Salida
g  rent I'sal Tc

Figura 2-6 * Transistor con redes adaptadoras.

Las redes adaptadoras que vemos en la figura 2-6 se pueden lograr con elementos discretos,
siendo la disposicion de las mismas las mostradas en la figura 2-7.

= ||Zc ‘|J: Zc
' o-

o]l —
g Zc Zc

Figura 2-7 * Redes adaptadoras con elementos discretos.
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Légicamente, hay combinaciones de lo mas variadas con elementos discretos que pueden
cumplir la funcion de las redes adaptadoras, ya sea en la carga como en el gencrador, pero
veamos como operamos con la carta de Smith cuando agregamos algiin componente discreto.
En la figura 2-8 vemos cual es el efecto sobre la carta de Smith cuando se colocan elementos
discretos en serie con una impedancia.

Zc

Figura 2-8 * Efecto de sumar un elemento discreto serie a una impedancia.

Logicamente vemos que nos tenemos que mover sobre circulos de resistencia constantes, ya
que estamos modificando la parte reactiva. Los movimientos deben ser en la direccion que
corresponda al elemento discreto que estamos agregando, capacitor o inductancia,
lograndose asi la conformacion de la impedancia de carga Zc¢ mas la reactancia que
agreguemos.

Si colocamos algun elemento discreto en paralelo, debemos usar la carta de admitancia,
como vemos en la figura 2-9.
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Yc

Yent

Figura 2-9 * Efecto de sumar un elemento discreto paralelo a una admitancia.

Vemos que en este caso nos movemos con conductancia constante hasta cortar el circulo de
la suceptancia que corresponde a la suma de las dos admitancias.

Como conclusion, vemos que la adicion de una capacidad seria equivalente a moverse en un
circulo de resistencia constante en sentido antihorario una distancia igual al valor de la
reactancia capacitiva. De la misma forma, si se adiciona una inductancia serie, significa
moverse en sentido horario sobre circulos de resistencia constante. En el caso de que las
componentes estén conectadas en paralelo el movimiento es inverso y sobre conductancia
constante.

¢Qué sucede cuando debemos agregar dos elementos discretos, uno en seric y otro en
paralelo? Para eso utilizamos las dos cartas de Smith superpuestas, dando como resultado la
figura 2-10.
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Figura 2-10 * Adaptacion utilizando la carta de Smith de impedancia y admitancia.

En este caso vemos que debemos movernos en circulos de impedancia constantes cuando
agregamos un elemento en serie trabajando con la carta de Smith de impedancia. Y en el
caso de agregar un elemento en paralelo se debe usar la carta de admitancia, moviéndose en
circulos de conductancia constante. En ambos casos uno se mueve hasta que sc corta al valor

de reactancia o de suceptancia, segiin sea el caso que corresponda, del valor que resulte en el
punto calculado.
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2-5* Adaptacion con un taco

Hemos visto anteriormente que una linea cargada con un circuito abierto o un cortocircuito
(taco) presenta una reactancia capacitiva o inductiva, de acuerdo al largo, de tal forma que cs

utilizada para adaptar impedancia.
O_,_. —

/_’ Yc
| e
Ysal

Lt

Ytaco

T

Figura 2-11 * Adaptacion con taco.
Vemos que segun la figura 2-11 la admitancia resultante sera:
Ysal = Yc + Ytaco 2-18

Si la suceptancia de la Ytaco se calcula de tal forma que cancele la suceptancia de la carga,
entonces nos quedara una admitancia conductiva pura como resultante.

Generalmente no se¢ desea adaptar sdélo la suceptancia o reactancia si no también la
conductancia o resistencia; en este caso es necesario movernos a través de una linea de
transmisién y adaptar en primera instancia la parte resistiva, recordando que una carga con
una linea de transmisién cumplia que:

Zent =Zo . ZotghyL + Z¢ 2-19
Zc tghyL + Zc

Eligiendo convenientemente la longitud de la linca logramos que la Zent tenga un valor
resistivo adecuado. T.uego aplicamos la adaptacion con tacos como vimos anteriormente y la
linea estara adaptada.
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1
Yent=m
Ls
O__ £ .
> —» H Zc
Lt
- NN
Ysal Yta

Figura 2-12 * Adaptacion con taco.
Luego
Ysal = Yent + Ytaco 2-20

Esta técnica se puede facilmente lograr con carta de Smith: supongamos que queremos
adaptar a Ze, o sea a la impedancia normalizada, una carga Z1; ubicamos su valor en la carta
y la transformamos a admitancia Y1 desplazandonos 180°.

Luego nos desplazamos ROE constante Ls hacia el generador hasta cortar al circulo de y
= 1 (punto A) que es el valor de conductancia o resistencia que queremos lograr. En este
punto tenemos una suceptancia Ba que tenemos que compensar, y lo logramos colocando un
taco. El largo del taco se resuelve midiendo desde el punto en que la suceptancia corta al
circulo exterior hasta el valor de admitancia infinita Ltcc , que seria un taco cargado con
cortocircuito. De igual forma nos podemos mover hasta donde la admitancia es igual a cero,

que seria igual que agregar un taco cargado con un circuito abierto Ltca. Lo expresado se ve
en la figura 2-13.
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generado

hacia
la
carga

v

0,375

Figura 2-13 * Adaptacion con un taco utilizando carta de Smith.

Sumando los largos de Ltec o Ltca, segun sea el caso, nos estamos moviendo con
conductancia constante hacia el centro de la carta de Smith, donde logramos la adaptacién
deseada. Los largos de la linea se dan en funcion de las longitudes de onda. Debemos
remarcar que este calculo se ha hecho sobre la base de que todo estd normalizado a una
impedancia de Zo y que las lineas tienen como impedancia caracteristica Zo; este valor de
impedancias de lineas puede ser cualquiera y se puede elegir de tal forma de permitir mejor
su construccion o bien para acortar las lineas que realizan la adaptacion.

Se podrian acortar las longitudes de los tacos, utilizando dos tacos; esto hace que
constructivamente el circuito esté mejor dispuesto y que ademas en algunos casos los largos
se acorten.
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Zc

Ysal Yta

Figura 2-14 * Adaptacion con taco partido.

Al colocar dos tacos debemos mantener la suceptancia que se desea, por lo tanto el valor de
la nueva suceptancia sera:

Br=Ba/2 2-21

En la figura 2-15 podemos apreciar que al partir el taco en dos la suceptancia resultante de
cada nuevo taco es mas corta que si colociramos uno solo; desde el punto de vista

constructivo y de balance para la linea de transmision este método es mejor visto, y por lo
tanto muy utilizado.



34 REDES ADAPTADORAS Y DIAGRAMA DE FLUJO

hacia
la
carga

Figura 2-15 * Adaptacion con taco partido representada en carta de Smith.
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2-6* Diagramas de flujo

Los diagramas de flujo son una técnica conveniente para representar y analizar las ondas
incidentes y reflejadas en amplificadores de microondas. Una vez que el diagrama de flujo es
desarrollado, las relaciones entre las variables pueden ser obtenidas utilizando reglas (reglas
de Mason). Las técnicas de diagrama de flujo permiten deducir en forma rapida expresiones
tales como ganancia de potencia, coeficientes de reflexion, impedancias de entrada y salida y
otros parametros de amplificadores de microondas.

2-7* Reglas generales de los diagramas de flujo

Las reglas generales para la construccion de los diagramas de flujo y el desarrollo de los
mismos son las que comenzaremos a enumerar :

e El diagrama estara compuesto por nodos y ramas: cada nodo representa una variable y
estos estaran unidos por una rama que poseera un coeficiente que representara la funcién
de transferencia que los vincula.

b1 S1
® - b3

S2

b2
Figura 2-16 * Diagrama de flujo de variables y transferencias.

b3 = S1. b1 +S82.b2 2-22
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e Las ramas en seriec pueden combinarse en forma de una simple rama, donde el
coeficiente sea el producto de las ramas originales.

b1 S1 b2 S2 b3 b1 S$1.82 b3
- — - 9 —_— *— > . o

Figura 2-17 * Combinacion entre ramas.

b2 =S1.bl 2-23

b3 =S82.b2 2-24
reemplazando nos queda

b3 =S1.8S2.bl 2-25

e Las ramas en paralelo pueden ser combinadas en una simple rama cuyo coeficiente sea
la suma de los coeficientes de las ramas originales.

S1

b1 S1+S82 b2
b1 b2 o — — °

Figura 2-18 * Combinacion entre ramas.

La ecuacion de las ramas de la figura 2-18 sera:

b2=S1.b1+S2.bl 2-26

sacando factor comun queda



REDES ADAPTADORAS Y DIAGRAMA DE FLUJO 37

b2=bl1(S1+8S2) 2-27

e Cuando uno de los nodos posee un lazo de una rama sobre si mismo, el lazo puede ser
eliminado y el coeficicnte del mismo pasa a la rama anterior restado a 1 y dividiendo.

S2
51

b1 s1 s3 b3 1-82 $3
o— P e - - —ms s ——— - @ ——- o -_— ¢

b2 b1 b2 b3

Figura 2-19 * Resolucion de lazo.
Vemos que las ramas de la figura 2-19 se pueden expresar como:
b2 =81.b1+S2.b2 2-28
despejamos b2 y nos queda

b2-82.b2=S1.bl 2-29

S1
1 - S2

-bl 2-30

® Los nodos pueden desdoblarse, o sea duplicarse en dos y ser tratados como dos nodos
separados, siendo por supuesto los resultados obtenidos de las dos formas iguales.

St b2
S1 B2 b1

S2 83 - S2

b3"

b3 b3

Figura 2-20 * Nodos desdoblados.
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o El equivalente de un generador esta dado por :

bg 1
Zg dent
dent
Vg _— g
bent
®
bent
Figura 2-21 * Representacion de un generador.
Vemos que:

Vent =Vg - Ient . Zg 2-31
Segun la figura 2-21 Vg es la tension del generador, Vent es la tension en bornes de salida y
Zg es la impedancia del generador.
De la ecuacion de la linea de transmision, vista en el capitulo 1, se puede deducir que:
V(x) = V' (x) + V" (x) 2-32
Ix)=TI"'x)+ I'(x)= V' (x)/Zo -V (x)/Zo 2-33

reemplazando en 2-31 tenemos

_ Vent™ Vent™
Vent+ + Vent =Vg- e = Zg 2-34
Zo Zo
operamos con la ecuacion 2-34 y despejamos Vent"
Vent™  Vent™ _
Vent" = Vg - SLER Ll Zg - Vent 2-35

Zo Zo
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Vent* . Vent
Vent' = Vg - °n -Zg —Vent + Zg 2-36
7.0
+
- Z Vent
Vent” = Vg - Vent (__g - 1) - Zg 2-37
Zo Zo
Vent” z z
Vent " + Zg = Vent " [l + ;g) =Vg+ Vcnt—(—g— - lj 2-38
Zo Zo Zo
Z -(Zg-2Z
Vent” Zg+ 20 = Vg + Vent I 2-39
Zo Zo
V4 —(Zg~-Z Z _
Ventt = vg| —— |+ Vent | ZE722 |- vyl —=°— |4 Vent” ‘I 2-40
Zg+Zo Zg+ Zo Zg+Zo
S1 definimos
Vent Vent™t \Y%

bent = aent = ——— bg=+\/ZO 241

VZo VZo Zg + 7o
luego reemplazamos en 2-40 y nos queda

a, =b,+b, .Ig 2-42

Ecuacién que cumple el equivalente de la figura 2-21.

* El equivalente de una carga estara dado por :
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ac *o————
—P ac
Ve Ze
bc -
<4 I'c
..___

bc
Figura 2-22 * Representacion de una carga.
De la figura 2-22 se deduce:
Ve=Ic.Zc 2-43
Utilizando las ecuaciones 2-32 y 2-33, reemplazamos en la ecuacién 2-43 y nos queda:

oo [vet ve
vet dve = — | zc 2-44
Zo Zo

+

operamos con la ecuacion 2-44, despejando V¢

+ - + -
. \Y \Y Ve Ve
Ve = | -2 |ze-vet = Ze———.Zc-Ve 2-45
Zo Zo Zo Zo
\% Vc+
Ve +——.Zc = . Ze-Ve© 2-46
Zo Zo

- y Z
Ve .(1+§)=VC+-(—°-) 2-47
Zo Zo
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4]

. + 7 -Zo
Ve .(Zc Lo) =V<:+-(7‘° )
Zo Zo

o -Zo
Ve :Vc+-(zc )=Vc+~1"c
Zc+ 7o
Si definimos
b V¢~ vet
c = ac =
vZo vZo

entonces, reemplazamos en la ecuacion 2-49
bc =ac - Ic

quedando expresada la figura 2-22.

2-48

2-49

2-50

2-51



Mesa de soldado antiestatica para el atmado artesanal de amplificadores de microondas .



LINEAS DE MICROTIRA

3-1* Historia de la microtira

En 1949 Robert Barret (de Air Force Cambridge Research Center) propuso usar técnicas de
circuitos impresos en aplicaciones de UHF y microondas, porque hasta ese momento solo se
usaban en la construccion de divisores de potencia.

A partir de 1950 varios laboratorios hicieron realidad las sugerencias de Barret: Airborne
Instrument Laboratories (AIL) desarrollé un sistema llamado “stripline”, ITT una linea de
transmision denominada “microstrip” y Sanders Associates investigo el “Tn plate”. Estas
tres formas de linea de transmision soportan el modo de transmision llamado TEM.

Desde 1955 se construyeron acopladores direccionales y filtros. Evidenciando una constante
evolucion en el tema se fueron introduciendo diferentes tipos de dieléctricos como la fibra de
vidrio, epoxy, Teflon, y mas tarde cuarzo, alimina, zafiro y titanato de magnesio.

3-2* Caracteristicas de las microtiras

Una linea de transmisiéon de microtira consiste en una fina tira conductora, colocada en un

lado de un substrato dieléctrico, que tiene un plano de tierra sélido en el otro lado, como
muestra la figura 3-1.
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- sustrato
dielectrico

linea de
microtira

\\\\\»wyl.no de

tierra

Figura 3-1 * Linea de microtira.

El substrato es usualmente un dieléctrico de bajas pérdidas. Las caracteristicas de una linea
de transmision con microtira son muy similares a una linea de transmisién coaxil. La
configuracién de los campos eléctricos y magnéticos que se muestran en la figura 3-2 es la
etapa final de una modificacion progresiva de una linea coaxil convencional. Las lineas
sélidas indican los campos eléctricos, las rayas los magnéticos. Ambos estan en el plano
transversal, en dngulo recto uno con respecto al otro y a 90 grados de la direccion de
propagacion, este modo recibe el nombre de electromagnético transversal o TEM.

Figura 3-2 * Transformacion de coaxil a microtira.

Las dos propiedades de las microtiras de mayor importancia para los disefiadores de circuitos
de RF son la velocidad de propagacion y la impedancia caracteristica. La propagacion de la
energia en la linea de microtira no es contenida enteramente en el substrato. Por esta razon ,
el modo de propagacién en microtira es llamado casi TEM. Asumiendo este modo la
veclocidad de propagacidn en la linea de microtira esta dada por :

v,= c/ VEef 3-1

donde v, es la velocidad de propagacién , c es la velocidad de la luz y Eef cs la constante
dieléctrica efectiva del substrato. La constante dieléctrica efectiva es siempre menor que la
constante dieléctrica relativa €r, porque algunas de las lineas de campo se extienden fuera
del substrato. Podemos decir entoncces que la v, disminuye y es menor que c.

l.a impedancia caracteristica de la linea de microtira, Zo, estd dada por la conocida ecuacion

Ae 12 linea de trancmicidn-
Ae Ia hinea de transmision:
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Zo= l/vpc=vpl 3-2

donde v, es la velocidad de propagacion , ¢ es la capacidad por unidad de longitud y I es la
inductancia por unidad de longitud. Desafortunadamente el calculo no es simple porque ¢y
v, son finciones de la geometria de la microtira y de la constante dieléctrica efectiva. Estos
problemas fueron analizados por muchos investigadores y tecnélogos.

En 1964 Harold Wheeler publico las ecuaciones de analisis y de sintesis. Las ecuaciones de
analisis dan Zo en términos de w/h ; las de sintesis dan w/h en funcion de Zo. Una de las
desventajas es que se requieren dos tipos de ecuaciones, una para valores de w/h mayores
que 1, microtiras anchas, y otra para w/h menores que 2, microtiras finas.

Otros autores como Scheneiden y Sobol trabajaron para mejorar estas ecuaciones, pero fue
E. O. Hammerstad quien reporté en la Conferencia Europea de Microondas de 1975 que
habia desarrollado las ecuaciones de analisis y de sintesis que daban una exactitud del orden
del 1%, considerado un resultado excelente.

Las ecuaciones que mostramos a continuacién son las consideradas mejores en la actualidad.
Las de analisis dan Zo conociendo w/h y &r :

Paraw/h < 1
60
Zo= In (8 b/ w+ w/4h) 3.3
v Eef
er +1 er-1 1
donde  Eef= + ( ———= )+0,04(1-w/h)* 34

2 2 v1+12h/w

Para w/h>1

Zo= (120n/ VEef ) /(w/h+1,393+2/3In(w/h+1444)) 3-5
donde

er +1 er -1 1
Eef= + N — 3-6

(
2 2 WJ1+12h/w :

Las ecuaciones de sintesis de Hammerstad para w/h en términos de Zo y €r son:

Paraw/h <2
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w/h=8¢€* /e .2 3.7
Paraw/h>2
€r-1
w/h=2/n(B-1-In(2B-1)+ (In(B-1)+0,39-0,61/er)) 3-8
2¢€r
donde:
Zo er +1 er-1
A= — + (0,23+0,11/ €r) 3-9
60 2 er +1
B=377n/2Zo \/g 3-10

Hammerstad dice que para €r < 16, el error relativo maximo es menor que 0,5% para  w/h
> 0,5; para w/h < 20 el error es menor que 0,8%. En la figura 3-4 mostramos coémo la
relacion w/h afecta a Zo para diferentes dieléctricos, como epoxi fibra de vidrio con er =4,8
y Teflon fibra de vidrio con €r=2,55. Mostramos estos materiales porque son comunes en la
construccion de circuitos con microtiras.

250
200
£ [ er=2,55
2 a1so
- \
2 er=4, §
: \ ' \\\
§ 1oof = —
§ ers10—— T4
E el — \
50 —_
1 2 3 4 .5 .6 71 2
w/h

Figura 3-4 * Impedancia vs w/h para distintas constantes dieléctricas.
3-3* Influencia del espesor de la microtira

Las ecuaciones de impedancia consideran espesor cero (t= 0). Para espesores finos
(t/h < 0,005) los resultados tedricos y experimentales coinciden. Para otros valores, cl efecto
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del espesor puede scr compensado por una ligera reduccion del ancho de la tira por
sugerencia de Wheeler. En otras palabras , el ancho efectivo de la tira (weff,) es algo mayor
que el ancho fisico de la tira. Quiere decir que al reemplazar en las férmulas de Wheeler con
wef / h, el verdadero w/ h serd menor. Las formulas deben ser modificadas para tener en
cuenta el espesor, de la siguiente manera:

Para wh>1/2n= 0,16 wefff h=w/h+t/ah(1+In2h/t) 3-11
Para wh<1/2n=0,16 wefff h=w/h+t/nh(1+Indnw/t) 3-12

Para microtira con w/h> 0,16 en circuitos de 1,6 mm de espesor con t = 35 micrones
(1 ounce cooper), el factor de correccion Aw = 0,041, entonces weff = w + 0,041; para
espesores de 0,8 mm da Aw =0,074.

== == lDcorrecto

Corregido por
A espesor :
110 ~ R
~ 1
100 n N\ ; :
~O N i
o 90 \\\ \t\
~
E 80 \ ~N N
=) NN 16
< 70 ~ mm
% 60 Q:\. \\
0.8inm
8 so N
B
Z 40
30 : NG \\
20
10 )
1 2 3 4 7 1 2 3 4 7 10

' ANCHO DE LA MICROTIRA [mm]
Figura 3-5 * Impedancia vs ancho para distintos espesores de dieléctrico.

En la figura 3-5 mostramos el efecto de Zo en funcién de w para dos dieléctricos .
3-4* Velocidad de propagacion en la microtira

Ademés de la Zo de la microtira, la velocidad de propagacién es una propiedad muy
importante para el disefio de circuitos de VHF y UHF donde es necesario conocer la longitud
eléctrica exacta para la correcta adaptacion de los circuitos.

Como mostrabamos, la velocidad de propagacién v, esta dada por:



48 LINEAS DE MICROTIRA

v,=c/ VEef 3-13

donde c es la velocidad de la luz y Eef es la constante dieléctrica efectiva de la microtira.
Para demostrar esta relacion , debemos recordar las ecuaciones de las lineas de transmision,
donde :

y=a+iB= g+ jah) (x+jax) 314
Sir=0 y g=0entonces y= jw\/g
luego B= a)w/l_c_ ( radianes / metro )
La longitud de una linea de transmision es interpretada como un angulo equivalente fx,
donde B es la constante de fase. La distancia correspondiente a 27 es llamada una longitud
de onda.

Ag=2n/PB 3-15
La velocidad de propagacion se define como

v,=Agf=w /B 3-16

Esta es la velocidad de la onda viajando por la linea.
Relacionando con lo anterior tengo :

v, =1/ 1/1—0 3-17

La velocidad de propagacién esta dada también en términos de la permeabilidad absoluta p y
de la permitividad €, constantes del medio donde viaja la onda :

v, = 1/ yhE = c /yur e 3-18

donde c = 2,99793 10° m / s es la velocidad de la luz en el espacio libre y
aproximadamente se toma como 3 10 m/s.

En la mayoria de las lineas de transmisién pr = 1, pues no usan materiales magnéticos,
entonces tenemos:
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v, = c /ver 3-19
donde la velocidad de propagacién disminuye con la raiz cuadrada de la permitividad
relativa..
Si recordamos que :

c=Af y v, = Agf 3-20

tenemos
Ag= lo/ \/_8: 3-21

Entonces la longitud de onda se reduce con la raiz cuadrada de la permitividad relativa del
material donde la linea esta inmersa.

Esto puede ser reescrito para obtener la longitud de la onda en la microtira en funcién de la
longitud de onda en el espacio libre, cambiando solamente la nomenclatura de &r por el
valor verdadero que tendra en este tipo de linea de transmision, Eef:

Ag = Ao/ VEef 3-22
donde la longitud de onda en el espacio libre Ao es:
Ao =29980/f(MHz) (cm) 3-23

La importancia de esta reduccion la mostramos con el siguiente ejemplo: supongamos un
substrato de alimina coner =9 y f=10 GHz. La longitud en el espacio libre es de 3 cm. ,
mientras que en la microtira es menor que 1 cm. Por lo tanto se disminuye el tamafio de los
circuitos, ventaja muy importante en todas las frecuencias.

Llegado a este punto ya estoy en condiciones de calcular una linea, es decir, encontrar su
ancho y su longitud. Previamente debo seleccionar un material para la construccion de la
linea, siguiendo las recomendaciones que veremos mas adelante. Con él tendremos
conocidas las siguientes dimensiones fisicas: el espesor del dieléctrico h, el espesor del
conductor t y la constante dieléctrica relativa er. Por otro lado hemos calculado cual Zo
precisamos y qué longitud eléctrica necesitamos. Usando las ecuaciones de Hammerstad con

todos estos datos encontraremos el ancho de la microtira y su longitud fisica, concluyendo
asi el disefio.



50 LINEAS DE MICROTIRA

3-5* Pérdidas

Cuatro mecanismos diferentes producen pérdidas de potencia en lineas de microtira:
a) Pérdidas en el conductor.

b) Disipacion en el dieléctrico del substrato.

c) Pérdidas por radiacion.

d) Propagacion de ondas de superficie. Dispersion.

3-6* Pérdidas en el conductor

Debido a la conductividad finita de la microtira y del plano de tierra, se producen pérdidas, y
éstas pueden ser calculadas si la distribucion de corriente es conocida. La distribucion que se
asume, para facilitar el uso de formulas generales, se supone uniforme, tanto en la tira como
en el plano de tierra. Entonces podemos decir que el factor de atenuacion del conductor es :

ac=Rs/wZ 3-24

donde Rs es la resistencia del conductor, dada por:

Rs = @O 3-25

20

donde @ es la frecuencia angular y ¢ es la conductividad del conductor igual a 5,8 10’ S/m

para el cobre y 4,2 107 S/m para el oro.
Entonces, resumiendo para conductores de cobre :

ac=0,072 YfGHz /wZ  (dB/unidad de longitud ) 3-26

donde w es el ancho de la tira en mm.
Esta formula sobrestima las pérdidas teéricas en un 100%; sin embargo, si tcnemos en cuenta
las pérdidas debido a la rugosidad de la superficie, en frecuencias cercanas a 1 GHz y para
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substratos de plastico da resultados razonables. También da buenos resultados para
substratos de alimina con conductores de oro, pero usando las férmulas para el cobre.
El factor de calidad del conductor de la microtira, Qc, responde a la siguiente relacion:

Qc=nf/v,ac=126 w(mm)Z vEef f( GHz) 3-27

El factor de calidad es la relacion entre la energia almacenada y la potencia disipada cuando
la linea es usada como un resonador, es una referencia muy usada para determinar las
pérdidas en circuitos que usan estructuras resonantes como filtros. En la formula mencionada
pareciera que Qc se incrementa con el aumento de la constante dieléctrica. Sin embargo,
para impedancia constante, el ancho de la microtira w decrece mas rapidamente que la raiz
cuadrada de la constante dieléctrica efectiva, y el valor de Qc crece cuando disminuye esta
ultima.

Las féormulas anteriores se usan para tiras anchas, donde son validas, pero para relaciones
practicas de w/h usaremos las ecuaciones de Pucel que consideran una distribuciéon de
corriente no uniforme, alcanzando por esa razon una exactitud mayor, y son las siguientes :

Para wh <%=

8,68 Rs h h
c= P(1+ 24 B(p B2 L 3-28
27Zoh wef wef t W

Para om<w/h<?2

8,68 Rs
ac= 228 p 3-29
2xZoh Q
Paraw/h>2
8,68Rs f wef /hx
ac= = — QXL v omm(2me( XL so0ay ( FoL s ) 330
0 b 2h b wef/2h+094
donde
wef
P=1-(—) 3-31
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h h 2h h
Q=1+ —+ (mn—-—-) 3-32
wef awef r ¢

Para una dada Zo las pérdidas en el conductor decrecen inversamente con el espesor del
substrato y aumentan con la raiz cuadrada de la frecuencia.

También habiamos mencionado que la rugosidad de la superficie incrementa las pérdidas del
conductor. Morgan las calcula con la siguiente relacion:

ac= aco ( 1+ 2/n arctg 1,4 (A/ 8)*) 3-33

donde X€O ¢s el factor de atenuacion del conductor para frecuencia cero o corriente
continua.

& es el factor de penetracion y A la rugosidad de la superficie en valores r.m.s. Substratos
tipicos de alimina tienen valores del orden de 0,1 a 0,2 micrones, mientras que un substrato
de plastico tiene del orden de 0,25 mil pico a pico o 1,6 micrones r.m.s. Esto nos dice que
estas pérdidas son importantes para substratos de plastico.

3-7* Pérdidas del dieléctrico

Expresa las pérdidas que se producen en el dieléctrico cuando una energia lo atraviesa. Para
expresarlas se usa la tg 8, término que se emplea en capacitores , donde el angulo 8, llamado
angulo de pérdidas, cuantifica el apartamiento de los 90 grados entre la corriente y la tension
que atraviesan un capacitor.

Las pérdidas en el dieléctrico son usualmente menores que las del conductor, excepto por la
pobre calidad de los substratos o plasticos muy finos. El factor de atenuacién esta dado por :

Eef -1 er tgd _
ad= 273 ( dB / unidad de longitud ) 3-34

er-1 Eef A

donde A es la longitud de onda de la microtira y tg & es la tangente del angulo de pérdidas
del dieléctrico del substrato. El factor de calidad Qd es:
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er-1 Eef 335

Eef -1 er ®Y

Q=

3-8* Pérdidas por radiacion

Una microtira tiene una estructura abierta y puede perder potencia por radiacion en cualquier
discontinuidad que tenga. Como muestran Lewin y Sobol, la discontinuidad que causa mayor
radiacién es un circuito abierto, donde la relacion de potencia radiada a incidente es:

32 7 no N Eef VEef Z ( w

Pr/ Pi=| il
3 EefZ 45 h

h
Y1 (—) 3-36
Ao

donde no es la impedancia de la onda en el espacio libre (376,73 ohm).

El primer término domina para altos valores de impedancia ( 100 ohm ) y bajos valores de
€r, mientras que el segundo término lo hace para valores pequefios de impedancia (20 ohm)
y valores altos de €r. Para el rango medio de impedancias los dos términos tienen el mismo
orden de magnitud y pueden sobrevalorar este tipo de pérdidas.

Generalmente los circuitos con microtiras son blindados para evitar la radiaciéon. La
estructura del blindaje debe ser tratada como una guia de onda y las dimensiones de la guia
deben ser lo suficientemente pequefias para que la operacion esté debajo del corte. Como una
primera aproximacion, esto es equivalente a requerir que las dimensiones transversales de la
estructura rectangular sean menores que % A en el espacio libre. Judguig publico calculos de
los diagramas de dispersion que resultan muy buenos para er= 9. Para propositos de disefio
las dimensiones transversales de la estructura de blindaje deben ser aproximadamente del
orden de 5 veces la altura del substrato y tres veces el ancho de la tira. Para constantes
dieléctricas entre 2 y 10; esto implica que la frecuencia superior limite sea de h < A/10.

Para asegurar bajas pérdidas la siguiente relacién es muy usada

h/ ho< er®* / 65 3-37

Esto no invalida el uso de frecuencias superiores, pero depende del circuito.
Conviene aclarar que en una guia de onda como indica la figura la longitud a no puede ser
menor que media longitud de onda . Cualquier otra frecuencia menor que haga disminuir a
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por debajo de media longitud de onda no se podra propagar por la guia. La frecuencia en que
a es media longitud de onda es llamada frecuencia de corte y corresponde a la longitud de
onda de corte Ac, donde Ac = 2a.
Ib
a

Figura 3-6 * Dimensiones en una guia de onda.

3-9* Dispersion

La propagacion en la microtira se produce con el modo TEM puro, pero una pequefia parte
de la energia puede ser propagada en otros modos , TE y TM. A medida que la frecuencia de
operacién se incrementa una energia cada vez mayor se propaga en estos otros modos. Esto
se denomina primero dispersion y luego resonancia, cuando toda la energia se propaga en
uno o mas modos.

El orden menor del modo TM no tiene frecuencia de corte y su velocidad de fase decrece
con el incremento del espesor del dieléctrico y con la constante dieléctrica. Fuerte
acoplamiento de este modo puede ocurrir cuando su velocidad de fase esta cercana a la del
modo TEM de la microtira. Esto ocurre para lineas angostas cuyas constantes dieléctricas
efectivas son pequefias y por lo tanto tienen mayor velocidad de fase que las lineas anchas.
La frecuencia menor donde ocurre el acoplamiento del modo TM es :

£(GHz)= 100 / Ver h(mm) 3-38
Esto da una frecuencia mucho mayor que la que se recomienda usar debido a las pérdidas
por radiacién.
El orden menor del modo TE tiene como frecuencia de corte:

fc(GHz) = 75/ Ver-1 h(mm) 3-39

Entonces remarcamos que los modos que no son TEM pueden causar dispersion para
frecuencias practicas de trabajo. Cuando la energia es transformada en ondas de superficie se
incrementa la constante dieléctrica efectiva con el resultado de que disminuye la velocidad
de fase.

Getsinger da las siguientes relaciones para la variacion de Eef:
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er - Eefo

Eef () =¢r- 3-40

1+ G(E / p)°

donde Eefo es la constante dieléctrica efectiva a frecuencia cero, G es una constante , f la
frecuencia y fp:

fp= Z/2poh=0,40Z/h(mm) (GHz) 3-41
ParaGseda:
G=0,6+0,009Z 3-42

La dispersion puede ser despreciada para substratos de plasticos de bajo €r. Pero debe ser
tenida en cuenta para substratos de alimina en frecuencias alrededor de 5 GHz.

3-10* Substratos y tecnologias

Los circuitos de microtira pueden ser hechos con diferentes tecnologias, pelicula delgada o
gruesa, o imprimiendo el circuito sobre el material. Los substratos deben tener propiedades
acordes con la tecnologia usada; usualmente materiales ceramicos son usados con tecnologia
de pelicula y los plasticos con impresién. A continuacion listamos una cantidad de materiales
usados con sus caracteristicas principales.

Substratos usados para microtira.

Conductividad Adherencia | Resistencia
TIPOS Er tang térmica W/m/K 16/ in superficie MQ
Epoxi fibra
de vidrio 4-54 0,018 10 10.000
Teflon 2,20 0,0009 0,26 12 3.108
Ceramica 9,5 0,0004 26
Zafiro 11 0,0001
Cuarzo 3,5 0,0015

3-11* Substratos para la técnica de impresion
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La constante dieléctrica relativa de los substratos de plastico esta en la region entre 2.2
- 2,6. Hay muchos tipos diferentes, en cuanto a sus caracteristicas eléctricas y mecanicas y de
diferente costo. Para propoésitos de ingenieria, hay que tratar de lograr un equilibrio entre
estas propiedades. La importancia relativa de éstas puede variar con la frecuencia. El factor
de calidad del dieléctrico de un substrato (Qd) es independiente de la frecuencia, asumiendo
que la tang & es independiente de la frecuencia. El factor de calidad del conductor (Qc), es
proporcional a la raiz cuadrada de la frecuencia; sin embargo, como el espesor del substrato
tiene que ser reducido proporcionalmente con la frecuencia debido a la radiacién (Qc) puede
disminuir con la raiz cuadrada de la frecuencia.

El costo es proporcional al espesor del substrato y a sus dimensiones fisicas. En bajas
frecuencias, el costo y las pérdidas en el dieléctrico son menos importantes que las
caracteristicas mecanicas, porque se usan substratos gruesos y lineas anchas., en cambio se
invierte esa relacion para alta frecuencia, con substratos finos y lineas estrechas. Para bajas
frecuencias se usa una fibra de vidrio con poliestireno de er= 2,62 de la marca Rexolite
2200; es muy barato y su tang & es 0,001 para 1 GHz., suficientemente pequefio y tiene
buenas propiedades mecanicas para 1/16 pulgadas de espesor. Una desventaja es su baja
adhesion de la capa conductora al substrato de 1 KN/ m. Esto puede traer problemas al
soldar.

Para frecuencias de 4 a 5 GHz, fibra de vidrio con teflon es usada debido a sus excelentes
caracteristicas mecanicas, con adhesién de 3 KN/m; su precio es caro pero sus cualidades
mecanicas lo recomiendan.

La variacién de la temperatura de los circuitos impresos con substratos basados en teflon
puede ser erratica. Tienen un cambio de volumen a temperatura entre 10 y 20 grados
centigrados. Medidas hechas en un resonador dan cambios en la frecuencia de resonancia de
1 % para el rango de temperatura entre - 20 y + 80 grados. Medidas en otros materiales con
aporte de fibra de vidrio con poliestireno dan variaciones de 0,25 %.

La tecnologia de circuitos impresos para manufacturar las microtiras es estandar.

Espesores usados en la placa conductora de cobre
( tolerancias clase I, segun IEC 249-4 4)

Gramos por metro cuadrado 152,5 305 610 915
Onzas por pie cuadrado 1/2 1 2 3
Micrones 17,5 35 70 105
Tolerancia ( +/- ) 5 5 8 10

Mils 0,7 1,4 2,8 4,2
Tolerancia (+/-) 0,2 0,2 0,3 0,4
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3-12* Substratos para la tecnologia de pelicula

Las exigencias para estos substratos son mecanicas, excepto la de tener bajas pérdidas en el
dieléctrico. Esta tecnologia requiere buena terminacion mecanica en el substrato. Strength
mecanico, conductividad térmica y uniformidad son muy importantes.

Alimina de alta pureza ( 99,5 % Al, O, ) es cominmente usada. Su &r = 9,7 y su tangente
igual a 0,0004 , junto con una rugosidad de 0,1 um son sus caracteristicas.

Zafiro ( Cristal simple de Al, O, ) es usado por su buena terminacion superficial.

Para altas potencias se considera al berilio, con €&r = 6,6, porque tiene una conductividad
térmica 8 veces mayor que la alumina.

Para frecuencias superiores a los 10 GHz se usa el cuarzo con €r = 3,82.

3-13* Seleccion del substrato

Muchas caracteristicas, mecanicas, térmicas, eléctricas y econoémicas, influyen sobre la
decision de una correcta eleccion de un substrato particular para una determinada aplicacion.
Una serie de preguntas seria conveniente hacerse, entre las que incluimos:

a) ;, El costo puede ser justificado para determinada aplicacion?

b) ¢, Qué tecnologia conviene usar para la construccién de la microtira?

¢) ¢, Qué rango de frecuencias tiene su aplicacion?

d) (Qué terminaciéon de superficie necesita por las pérdidas en el conductor, y como
consecuencia si la adherencia es la correcta ?

€) ¢, Qué resistencia mecénica y conduccion térmica necesito ?

3-14* Efectos del blindaje

qu c.ircuitos con microtiras son ubicados normalmente en cajas metalicas para protecciéon
elpctnca y mecinica. Las caracteristicas de los circuitos pueden cambiar, dependiendo de las
dimensiones de las cajas, pues resonancias eléctricas pueden afectar seriamente su
comportamiento. Si las cajas son suficientemente grandes, sus influencias son despreciables.
Para substratos de alta er , una relacién de cinco veces entre el espesor del substrato y la

altura de la caja es suficiente. Para valores bajos de €r, se hicieron pruebas con cajas de
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20mm. de altura para substratos dc 3mm. con variaciones muy pequefas, consideradas
tolerables para una produccién de unpresos.

Si las cajas metalicas son grandes, modos de cavidad pueden ser excitados. Se observa
experimentalmente que los modos de cavidad son facilmente excitables en cajas cerradas con
circuitos que tengan discontinuidades, como junturas T o circuitos abiertos. Hay tres formas
diferentes para suprimir los modos de cavidad. L.a mas simple es dividir ¢l circuito en varios
substratos y ubicarlos en compartimentos separados. Su desventaja es el costo y su
realizacion, sin embargo es muy usada.

Otra forma es simular espacio libre colocando un absorbedor o material de altas pérdidas en
la tapa.

La tercera forma es cortocircuitar el plano de tierra con la tapa mediante pines metalicos. No
hay regla para la cantidad de pines.

T.C.Edwards sugiere calcular la influencia que tiene un blindaje sobre las lineas de microtira
estudiando el efecto sobre Zo y Eef. Considera las siguientes relaciones :

Para w/h<13

Zo (blindada) = Zo (sin blindar) - AZol 3-43
para w/h>1.3
Zo (blindada } = Zo (sin blindar) - AZo2 3-44
donde
h
AZol1 =270 {1-tanh (0,28 + 1,2 \/; )} 3-45
y
AZ02 =AZol (1 -tanh [ 1+ 0,48{(wef/h)-1}"2/ {1+ (h'/h)}*]) 3-46

L.a permitividad efectiva de una linea de microtira blindada, teniendo en cuenta sélo la tapa,
€s :

er +1 er-1 ) R
Eef = 1 ( R) tanh [ 0,18 + 0,237 (h'/h) - { 0,415 /(h'/h)*}]  3-47
2 2

{1+ 12(h/w)}""? + 0,04 {1- (w/h)}* para wh<1 3-48
oL

{1+ 12(h/w)} " para w/h> 1 3-49
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Los valores de wef y Zo se calculan con las ecuaciones de Hammerstad y h” = a - h de
acuerdo a la figura 3-7.

@ b
« »

Figura 3-7 * Blinduje.
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COMPONENTES EN
MICROONDAS

4-1* Componentes en microondas

La miniaturizacion es una prioridad fundamental en la industria de los componentes
utilizados en microondas, pues las ventajas que ofrecen los circuitos integrados de muy
pequeiio tamafio no se pueden materializar a menos que el tamafio de los componentes se
reduzca también de forma andloga; ademas, el comportamiento en frecuencias de
microondas mejora muchisimo al usar estos componentes. La realizacion de esta premisa es
la aparicién de los componentes ceramicos CHIP, multicapas o monoliticos. Trataremos de
exponer a través de sus caracteristicas y parametros, un conocimiento que nos permita el
correcto uso de estos elementos, imprescindibles en circuitos de alta frecuencia.

4-2* Capacitores

Los capacitores, elementos capaces de almacenar energia eléctrica, son usados en la industria
electronica en variadas aplicaciones: elementos de circuitos resonantes, en acoples,
desacoples, bloqueo de - corriente continua, filtros, lineas de retardo y supresion de
transitorios.

La energia almacenada es proporcional a Ia tension aplicada.
Q=CV 4-1

La capacidad C en un elemento, expresada en Faradios, depende de las propiedades del
material usado como dieléctrico y de su geometria, es decir, el area de los electrodos y su
separacion.

Podemos expresarla:
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C=Q/V=KA/e 4-2
donde:
K = cte dieléctrica relativa del material colocado entre los
electrodos.

A = area que cubren los electrodos.
e = espesor del dieléctrico.

/ electrodo

—— dieléctrico

Figura 4-1* Representacion de corte de un capacitor.

La eficiencia volumétrica del capacitor, Faradio/cm’, puede ser maximizada:

1-Incrementando K.
2-Incrementando A.
3-Reduciendo e.

La construccidon de multicapas en forma monolitica maximiza el factor geometrico porque
aumenta el area de los electrodos manteniendo un pequefio volumen, como sc observa en la

figura 4-2.
electrodos

dieléctrico

- terminacién
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Figura 4- 2 * Representacion de corte de un capacitor chip.

Esta construccién, usada con ceramicos de alta constante dicléctrica y gran rigidez
dieléctrica, permite tener una multitud de capas muy finas, logrando sobrepasar la eficiencia
volumétrica de otros tipos de capacitores.

Los capacitores conformados de esta manera reciben el nombre de capacitores tipo CHIP
(CHIP capacitors).

La capacidad se puede expresar como:.

C=KAN/e 4-3

donde N es el numero de capas dieléctricas.
Si deseamos calcular la capacidad podemos usar la siguiente expresion, que permite
determinar dicho valor en Faraday.

C=KAN/(11,310+6)e [unF) 4-4

donde A esta dado en cm® ,e en cm, y 11,3 10° es un factor de conversién de unidades.

4-3* Propiedades eléctricas

Para entender los materiales dieléctricos ceramicos, veremos algunas propiedades eléctricas
de los dieléctricos en general.

e Constante dieléctrica
La constante dieléctrica en cualquier matenal aislador, ocurre debido a la interaccion entre
un campo eléctrico aplicado y las cargas localizadas en el dieléctrico. Las cargas no son
transferidas pero si desplazadas por el campo, las cargas positivas hacia el electrodo negativo
y las negativas hacia el positivo. En los dieléctricos ceramicos con gran constante dieléctrica,
las cargas facilmente polarizadas se corren creando un efecto de polarizacién con oposicién
al campo eléctrico aplicado, produciendo mayores cargas en los electrodos.
Este crecimiento del efecto de polarizacion se debe a cuatro mecanismos:

1.- Desplazamiento electrénico.

2.- Desplazamiento i6nico.

3.- Onentacion de dipolos permanentes.

4.- Polarizaci6n de carga espacial.
Todos estos mecanismos que contribuyen a formar la constante dieléctrica son dependientes
de la temperatura, la tensién continua aplicada, frecuencia y tension alterna.
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e Factor de disipacion y factor de potencia.

Cuando una tension es aplicada a un capacitor, una corriente de cargas fluye a través de él, y
esta corriente esta retardada con respecto a la tensién de un capacitor sin pérdidas, en 90°.
En un dieléctrico real ese angulo de fase ideal es imposible por dos razones:

a) Ningin dieléctrico es un perfecto aislador, entonces ocurre una pequefia corriente de
pérdidas.

b) Los mecanismos de polarizacién de una ceramica no son cficicntes al 100%, es decir, el
capacitor no descarga el total de la energia absorbida en el ciclo de carga.

Estas pérdidas denominadas de relajacion se manifiestan en calor y en una desviacion de los
90° de fase entre la corriente y la tension (figura 4-3).

1A

\‘%\. |

v
Figura 4-3 * Representacion tension-corrientes en un capacitor.

It

1: veotor corrieate ideat
It:veotor vorriente vordaders
V: vootor voltaje

Si consideramos el diagrama vectorial tension-corriente para un capacitor real, donde Rp es
la resistencia de las pérdidas y X es la reactancia total del capacitor, tendremos:

IX & 1ZaV

Re g

Figura 4-4 * Diagrama vectorial tension - corriente para un capacitor real
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Se denomina Factor de Potencia a la relaciéon de la potencia real con Ja aparente de un
sistema, y se representa por el coseno del angulo de fase que forman los vectores de tension
y corriente.

cos®=Preal =I>*.R =R/Z 4-5
V.1 I’.Z

El angulo de pérdidas & , que es el complemento del angulo 6, esta determinado por los
vectores de tension sobre la resistencia de pérdidas y de tensidon sobre la componente
reactiva. Este angulo sirve para expresar el apartamiento entre las corrientes ideal y
verdadera, o, puesto de otra forma, las pérdidas del capacitor con respecto a su reactancia,
que podemos expresar como:

tgd =LRp/I.X=Rp/ X 4-6

Expresion que recibe la denominacion de tangente del angulo de pérdidas o Factor de
Disipacion. Cuanto menor es la tg 8 mas se aproxima al ideal.

e Factor de mérito Q
Es 1a reciproca del factor de disipacion:

Q=1/tg & 4.7

También podemos usar la expresion clasica del Q que relacione la potencia reactiva con la
potencia activa.

Q=1/2nfCRs 4-8

donde R es la resistencia série equivalente de pérdidas, y por lo tanto podemos decir que Q
depende de la frecuencia. Por ser dificultosa su medida en altas frecuencias debido a sus
bajos valores, es un parametro no usado en ese rango de frecuencia.

e Coeficiente de temperatura (CT).
El coeficiente de temperatura de un dieléctrico cerdmico define la desviacion en la capacidad
en un rango de temperatura determinado. Los dieléctricos ceramicos, especialmente los de

BaTiOJ., sufren variaciones en la corriente dieléctrica debido a efectos de energia térmica
producidos por la movilidad en los atomos de Ti.
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E1 CT se expresa en porcientos del cambio de temperatura, o en partc por millon por cada
grado centigrado, desde 25° C tomado como referencia.

e Coeficiente de tensiones continuas (CV).

Muestra el efecto de la disminucién de la constante dieléctrica con el aumento de la tension
continua, debido a que son afectados los mecanismos de polarizacién. Es expresado en
porcentaje de variacion de capacidad en funcion de la tension de corriente continua (Vec).

e Coeficiente de temperatura-tension.

Como los capacitores deben operar con diferentes valores de tension sobre ciertos rangos de
temperaturas, es necesario combinar el efecto de la temperatura y la tension. Es expresado en
porcentaje de capacidad en funcién de Vec y CT.

¢ Resistencia de aislacion.

La resistencia de aislacion es una medida de la habilidad del capacitor cargado para resistir
una corriente continua de pérdidas. Las variaciones en la resistencia de aislacion se deben a:
a) Cambios en la resistividad superficial.

b) Cambio en la resistividad de masa del dieléctrico, debido a causas internas o externas.

La aislacién en capacitores de alto valor es expresada como el producto R por C,en  ohm-
faradios o megaohm-microfaradios. Las normas RETMA especifican 1000 para C>
0,01 microfaradios, y para C < 0,01 se expresa directamente en ohms y son del orden de
110.

e Tension de ruptura.
La tension de ruptura es definida como el gradiante de tension que produce la ruptura
eléctrica del capacitor. Se expresa en Volt/cm de dieléctrico.

e Tiempo de vida.

La variacion de la constante dieléctrica exhibe una dependencia con el tiempo conocida
como AGEING que depende de la composicion y del proceso. Esta varacién, que
generalmente decae logaritmicamente con ¢l tiempo, es expresada como porcentaje dc
variacién de C, en términos de décadas de horas, como por ejemplo: AC=2% décadas de
horas, entre 0,1 y 1 hora después de enfriar al Punto de Curie, que es donde ¢l material usado
como dieléctrico cambia su estructura cristalina.

e Impedancia de un capacitor.

Para comprender el valor de la impedancia de un capacitor es convenientc tener bien en claro
sus caracteristicas reales.

Un circuito equivalente para explicar la variacién de la impedancia en funcién de la
[recuencia es el mostrado en la figura 4-5.
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\NAANA
l Rp
4 Z —

Figura 4-5 * Circuito equivalente de un capacitor.

Donde:

Rs: Resistencia serie equivalente (RSE) consiste en la resistencia ohmica de los electrodos y
los terminales.

L: Inductancia serie equivalente (LSE) o inductancia intrinseca del capacitor, que depende
exclusivamente de su tamaiio.

C: Capacidad.

Rp: Resistencia de aislacion (RA).

La impedancia del circuito de la figura sera:

1
Z=Rs+jol+ —— 4-9
— + joC
Rp
Luego:
1
E—+JwC
Z=Rs+joL + I; ' 4-10
1 . 2
—| +|j@C
(&) +Ge9

Simplificando ya que 1/Rp << @ ? C?, entonces:

R 1
Z=Rs+—P . j[——— a)le 4-11
o2
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_ 1
S1 wo= \/— , entonces cuando @ << @ O
LC

Rp 41
Z =Rs + -] 4-12
02 CZ wC
R
1
ycomo Rs + P <<
w2 C wC
Z=1/wC 4-13
b
si @ = @0 ycomo — << Rs entonces :
w2 C2
Z=Rs 4-14

Sim >>woy como Rs << @ L, luego
Z=wL

Por lo tanto, si representamos Z~f(f) tendremos:

4-15
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Capacitive

Inductivo

IMPEDANCIA [ONNE]

4

FRECUENCIA [MHz]

Figura 4-6 * Impedancia de un capacitor vs frecuencia.

Si trabajamos en baja frecuencia, por lo general el disefiador no tiene en cuenta o0 no conoce
cuil es la frecuencia de resonancia serie cuando elige un capacitor para acople o desacople.
Sélo le interesa que tenga un alto Q o bajas pérdidas.

En_alta frecuencia la selecciéon es mas compleja y conviene remarcar el problema de la
resonancia serie.

4-4* Resonancia serie

A la frecuencia en que se produce la resonancia serie, las resonancias capacitiva e inductiva
se cancelan y el capacitor presenta su menor impedancia, en un estado que algunos
denominan como Transparente a la energia.

Para conocer la frecuencia de resonancia serie de un capacitor CHIP se observan las pérdidas
de retorno del capacitor montado en un probador sobre un rango amplio de frecuencias. A
medida que la frecuencia aumenta, las pérdidas de retorno disminuyen hasta alcanzar un
punto minimo y volver a incrementarse. En ese minimo leemos la frecuencia de resonancia
serie. Recordamos que las pérdidas de retorno se aplican como la relacién logaritmica entre
la onda reflejada e incidente expresadas en dB: 20 log E /E*.

El mt_étgdo para medir pérdidas de retorno incluye un acoplador direccional de alta
directividad en un circuito como muestra la figura 4-7.
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Figura 4-7 * Circuito de medida de pérdida de retorno.

Para un capacitor tipico mostramos las pérdidas de retorno en funcion de la frecuencia en la

figura 4-8.
0

5
}
1

BUENA
ADAFTACION

]
I

/

4

PERDIDA DE RETORNGQ [dB])
3

FRECUENCIA [MHz}

Figura 4-8 * Pérdida de retorno vs frecuencia.

En bajas frecuencias la reflexion es grande, causada por la excesiva reactancia en serie con la
linea.

Los fabricantes de capacitores presentan un grafico un poco diferente, ya que muestran el
valor de capacidad en funcién de la frecuencia de resonancia serie, como vemos en la figura
4-9.
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Figura 4-9 * Grdfico para diferentes tamarios de capacitores.

Mostramos dos curvas para diferentes tamafios de capacitores: €]l tamafio 2 es de menores
dimensiones que el 1, por lo tanto tiene menos inductancia (ya que dijimos que depende
exclusivamente del tamafio); luego, para igual capacidad, el tamafio 2 tiene mayor f de
resonancia serie.

4-5* Pérdidas de insercion.

Un parametro muy importante para un disefiador en microondas es conocer las pérdidas de
un capacitor CHIP. Ya que el valor de Q o el factor de disipacion (FD) son extremadamente
dificultosos de medir en altas frecuencias, lo que se hace es medir las pérdidas del capacitor
una vez que se instala en un circuito operativo. Este generalmente se construye con una linea
de microtira de 50 ohms de impedancia caracteristica. Entonces se pueden medir las
perdidas, que fundamentalmente se deben a tres factores:

1.- Pérdidas por reflexion : Generalmente, cuando un capacitor CHIP es insertado en una
microtira crea alguna desadaptacxon Es casi imposible construir un capacitor con la
impedancia caracteristica de la microtira; pequefias reflexiones siempre son generadas.
Algunos fabricantes suministran esta informacién con los parametros "S" del capacitor. Con
S11 se pueden calcular las pérdidas por reflexion.

PR=101log (1-S11%) 4-16
También podriamos calcular el R.O.E. (Relacién de Onda Estacionaria) mediante:

R.O.E.=(1+S11) 4-17
(1-S11)
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Aclaramos que el dato de los parametros ""S" se da en modulo y fase.
2.- Pérdidas por insercion : Estas pérdidas se pueden calcular con el coeficiente de
transmision S21.

P.I.=10log (1/821%) 4-18
3.- Pérdidas por resonancia en paralelo: Esto se produce al resonar reactancias en paralelo
produciendo absorcidn de energia. Desde ya que el modelo circuital de un capacitor que

vimos al comienzo no nos sirve para explicar este fenomeno, por eso debemos recurrir a otro
esquema. Algunos autores proponen este circuito para la explicacién.

Cl =

Figura 4-10 * Circuito equivalente de un capacitor.

1

Resonancia serie: o = 4-19
L Co
) 1
Resonancia paralelo: w0 = ——— 4-20
LCoCl1
Co+C1

Esto explicara la resonancia paralelo, pero veamos qué sucede cuando procedemos a medir
las pérdidas de insercion. El método propuesto no discrimina entre las diferentes causas que
producen las pérdidas, pues mide el total de las pérdidas. Un esquema de medida es el
siguiente.
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Figura 4-11 * Método de medida de pérdidas de un capacitor.

Con este sistema de medidas obtenemos graficos como los siguientes.

2 L 4 L
m m
g 5] 3 3L
<
5. 1 2 , L
% 5 % e
=% . — [~ W) .] —
{ ] ) | 1
05 4 6 8 1 15 2
FRECUENCIA [GHz)
a) b)

Figura 4-12 * Grdficas de pérdidas de capacitor vs frecuencia.

En la figura 4-12a se aprecia para un tipo de capacitor que en determinadas frecuencias
aumentan bruscamente las pérdidas de insercion; eso se produce por resonancia paralelo,
cuya explicacion, que no daremos aqui, se puede encontrar en la referencia bibliografica.

En la figura 4-12b mostramos en detalle los valores de las pérdidas hasta la frecuencia de
resonancia serie, menor que.2 GHz para este capacitor, y que corresponde al tamafio inicial
de la curva de la figura 4-12a.

Para realizar esta medicion se colocé el capacitor con los electrodos paralelos a la linea de
microtira; si los colocamos en forma perpendicular a la microtira, veriamos que las
frecuencias de resonancia serie y paralelo se corren, tomando la frecuencia serie el valor de
1a paralelo y ésta un valor mayor, y asi se corren todos los picos de resonancia. Tendremos
de esa forma una mayor respuesta de frecuencia.

El fenémeno que se produce al colocar los electrodos paralelos a la tierra de referencia, se
visualiza en la figura 4-13.
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Figura 4-13 * Diferencia de recorrido en un capacitor con electrodos
paralelos.

Se produce una diferencia de fase debido a los caminos diferentes que toma la corriente, y

esto en algunas frecuencias puede producir picos de pérdidas de insercion. Por esta razon se
prefiere la posicién del capacitor con los electrodos perpendiculares a la referencia.

-]

C1

Figura 4-14 * Capacitores de paso en un circuilo tipico.
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4-6* Criterios de seleccion y montaje.

Capacitores monoliticos son comunmente usados para bloquear la corriente continua en una
conexion serie, como capacitor de paso en RF en conexion paralelo y como un elemento de
un filtro. Para las dos primeras aplicaciones, la impedancia medida es normalmente 50
ohm y los sistemas de transmision son microtira o stripline.

Las aplicaciones en un filtro son mas diversas para poder generalizar. En conexién serie 0
paralelo, la frecuencia de resonancia paralelo es un inconveniente, pues causa grandes
pérdidas de insercidn u oscilaciones parasitos en amplificadores.

Por el contrario, la frecuencia de resonancia serie produce las menores pérdidas de insercion,
y a veces resultan tan bajas que estan por debajo de los limites de la capacidad de medida.

El disefiador del circuito puede elegir el centro de banda en la frecuencia de resonancia serie
aprovechando las bajas pérdidas y tomando la precaucion de que el extremo superior de la
banda esté alejado de la frecuencia de resonancia paralelo.

Por ejemplo, si tuviéramos la siguiente situacion:

En el circuito de la figura 4-14, C1 y C2 son los capacitores de bloqueo en corriente
continua. Si la f de trabajo es de 4 GHz con un ancho de banda de 500 MHz y dispongo de
la siguiente curva de f vs C de una determinada marca y tamaiio de capacitor:

#

Resonancia paralelo

Resonancia serie

FRECUENCIA [GHz]
F -

30pF
CAPACIDAD [pF]

Figura 4-15 *Grdfica capacidad vs frecuencia.

Por lo tanto, el valor 30 pF sera el correcto para usar en C1 y C2. El montaje del capacitor,
recordemos que tiene que ver con los electrodos perpendiculares a la referencia; por lo
general la curva viene para este tipo de montaje y en los capacitores normalmente es su
dimensién menor la que debe ir sobre la microtira.

El cambio de fase cerca de la frecuencia de resonancia serie puede ser importante para un
capacitor que forma parte de un filtro. También hay que pensar que el montaje del capacitor
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sobre la microtira puede afectar la frecuencia de resonancia. Es comnin por otra parte dejar
algin elemento de ajuste o tomar en este caso una posicién mas conservadora y elegir el
capacitor por debajo de la frecuencia de resonancia serie.

clectrodos
internos
verticales

linea de microtira

Figura 4-16 * Capacitor con electrodos verticales.

Otra recomendacion para que los capacitores tengan los valores que los fabricantes ofrecen
en sus grupos es referente al montaje sobre el impreso: debe ir centrado con respecto a la
separacion sobre la linea de microtira donde va montado.

Las superficies a unir, tanto del capacitor como del impreso, deben estar muy limpias. Los
solventes que se pueden usar son acetona y alcohol. Por lo general se descarta cualquier tipo
de pulido.

Para unir el capacitor con el circuito se usan diversas técnicas: ultrasonido, termo
compresion, resinas epoxy conductoras y pasta de soldar calentada con soldador manual.

En este ultimo caso se recomienda calentar indirectamente al capacitor para evitar el shock
térmico que se produce en los materiales ceramicos.

Las pastas usadas normalmente son:

Estafio 60 Plomo 40 362-375°F
Estafio 62 Plomo36 Plata2 350-372°F
Estafio 60 Plomo 36 Indio4 340-345°F

Las configuraciones que presentan los capacitores CHIP mas comunes son las mostradas en
la figura 4-17.
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CHIP PELLET

MICROTIRA
Figura 4-17 * Formas constructivas de capacitores.

Damos a continuacion una serie de consideraciones para la eleccion de los capacitores CHIP
que necesariamente deben cumplimentarse:

a) Estabilidad en temperatura: Estabilidad necesaria sobre el rango de temperatura de trabajo.
b) Coeficiente de tension-temperatura: Estabilidad de temperatura para la tension de trabajo.
c) Capacidad-tamafio-frecuencia resonancia serie- frecuencia paralelo.

d) Tolerancia de capacidad.

¢) Terminacion.

f) Tensién de trabajo.

g) Tipo de capacitor. Configuracidn.

4-7* Resistores chip
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La resistencia tipo chip es un componente de microondas que encuentra muchas
aplicaciones, como resistencia o como atenuador.

Una razén muy importante de su uso es su tamafio, que va desde 0,76 mm por 0,51 mm con
espesor de 0,38 mm para potencias de 35 mW, para bajas potencias, hasta los tamafios
mayores de 25,4 mm por 25,4 mm para potencias de decenas de Watt. Entonces el tamaifio a
elegir esta relacionado directamente con la potencia en juego.

Distintas configuraciones de resistencias chip mostramos en la figura siguiente.

SN ST R LI TR 5 I ol

a)

- proteccion

c)

Figura 4-18 * Configuraciones de resistencias chip.

Las figuras 4-18 muestran los contactos metalicos en sombreado. La configuracion a) tiene
menor fijacién que el c), que se recomienda por su mayor superficie de contacto.
El tipo b) es recomendable para una conexior a tierra, como una terminacién de 50 Ohm.
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Figura 4-19 * Soldadura de resistores chip.

Los valores de resistencia se obtienen con peliculas de¢ Nichrome o con técnicas de
deposicion de pelicula delgada. Mediante estos procesos una capa resistiva con una
determinada resistencia por unidad de superficie es depositada en una base ceramica , con
terminaciones metalicas y cubierta con una proteccion para conservar sus propiedades
eléctricas aislandolas del medio. Normalmente, como base ceramica se usa alumina. Como
contactos metalicos plata ,niquel u oro con platino.

Para unir los chip con un circuito se usan dos métodos, con epoxi o soldando. En el primero,
epoxi conductivo, es una pasta que se aplica sobre el area a unir a 149° C de temperatura.
Para el método de soldar, recomendamos primero estaiar los terminales del chip por
inmersidn, durante 2 a 5 segundos con 220° C de temperatura, o con soldador de 35 Watt

durante 3 a 8 segundos. Para soldar conviene aplicar un soldador de 35 Watt durante menos
de 15 segundos.

4-8* Algunas caracteristicas eléctricas

Los rangos de resistencia son de 1 Ohm a 10 Mohm con tolerancias de + 20%, 10%, 5%,
2%y 1%.

Los coeficientes de temperatura son de 50, 100, 200 y 300 ppm/ C.

La temperatura maxima a plena potencia es 70° C.

La temperatura maxima para cero potencia es 125° C.

El rango de temperatura es de -55° C a +125° C.
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El coeficiente de variacion de la resistencia por tension es 0,01% por Volt.

4-9* Inductores chip

Los inductores chip son componentes relativamente nuevos. Para realizar una inductancia ,
imprimimos una linea de microtira de alta impedancia en un sustrato, con un largo
determinado para ajustar su valor. Los inductores chip se consiguen con valores entre 1,6
nHy a 550 nHy en tamafios desde 30 mm’ hasta 75 mm’ con un espesor maximo de 0,63
mm.

Una forma basica mostramos en la figura 4-20.

marca terminal

de entrada pelicula delgada

. deposito al vacio
terminal
de entrada

terminal
de salida

chip de
alumina

\ base opcional

metalizada

Figura 4-20 * Inductor chip.

Los inductores chip son construidos sobre un sustrato de alimina, depositando el elemento
conductor con técnicas de pelicula delgada. El procedimiento consiste en depositar media
vuelta de pelicula conductora, luego cubrirla parcialmente con material cerdmico, después
agregarle otra media vuelta , aislarla y asi hasta completar el nimero de vueltas necesanas,
siendo terminada con una capa de material aislante para sellado hermético. Este proceso
permite construir simultdneamente 100 inductores idénticos sobre un sustrato de alimina de
50,8 mm por 50,8 mm.

La fijacion se puede hacer por soldadura, con mezcla de indio, o por pegado con epoxi
conductor, de la misma forma que comentamos para los resistores.
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5-1* Parametros de dispersion

En sistemas de RF la forma de evaluar la salida y entrada de un cuadripolo es mediante los
términos que relacionan las ondas incidentes y reflejadas (coeficiente de reflexion, ROE,
etc.). Esto sucede, ya que en la practica es la forma que uno tiene para medir el sistema. Es
por eso que surgieron los parametros de dispersion para poder vincular estas caracteristicas.
A continuacion nos dedicaremos a deducir dichos parametros.

Consideremos un cuadripolo con entradas y salidas desadaptadas. Segun lo visto en la teoria
de linea de transmision se producira una onda incidente y una onda reflejada tanto en la
entrada como en la salida.

E1t o— o -
S —° L E2
) Ent. Sal.
E1 .
- « _E2
(o O

Figura 5-1 * Ondas incidentes y reflejadas en un cuadripolo.

Donde:

E1" = amplitud de la onda incidente en la entrada
El" = amplitud de la onda reflejada en la entrada
E2" = amplitud de la onda incidente en la salida
E2" = amplitud de la onda reflejada en la salida

De la ecuacién de la linea, concepto deducido anteriormente, podemos expresar :



82 DISENO DE AMPLIFICADORES

V=E"+E8 5-1
Zo Zo )
donde
Et =a.e 7% 5.3
E =B.e! ¥ 5.4

ademas el coeficiente de reflexion esta definido por

[ =— 5-5

En un cuadripolo alimentado por un generador y con una carga, tendremos lo que se ve en la
figura 5-2.

© o & ———
Zg 1> —» E2
Zc
Vv E1° +

Figura 5-2 * Cuadripolo con generador y carga.

Introducimos una notacién normalizada.

E
a=— 5-6
vZo
b= £ 5-7
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Lucgo tendremos:

z5 [ o I
: ) { Zc
Vg b1 - «—— a2*
Figura 5-3 * Cuadripolo con notacion normalizada.

De la ecuacién 5-5 podemos sacar:

b=T.a 5-8
generalizando la ecuacion 5-8 y aplicandola al cuadripolo podemos expresar

bl =S811al +S12a2 5-9

b2 =821 al + S22 a2 5-10

Donde estamos expresando la relacion entre ondas reflejadas e incidentes en cada puerta por
medio de los parametros S.
La matnz de los parametros S esta representada por:

S11 812}
5-11

S]= [821 S22

De la 5-9 y 5-10 podemos deducir la forma de medir los parametros de dispersién de un
cuadripolo, obteniendo:

bl
S11 = —1 = coeficiente de reflexion a la entrada con la salida adaptada 5-12
alln-0
b2 , _
S22 = Z = coeficiente de reflexi6n a la salida con la entrada adaptada 5-13
al=0
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b2
S21 = a1 = coeficiente de transmisi6n directo con la salida adaptada 5-14
a az2=0
bl . L
S12 = ;5 = coeficiente de transmisi6n inverso con la entrada adaptada 5-15
al=0

Por ejemplo, los parametros S para un atenuador de 3 dB serén:
|s21| = |s12| = 0,707 Is11| =[s22 =0 5-16

Para un transistor tipico los valores son:

S11=10,635\-98° S12=0,037\33°
S21=5,037\113° S22 =0,787\-30°

Las ventajas de usar estos parametros es su definicion, ya que para realizar la medida de los
mismos usamos adaptaciones.

Los parametros de dispersion se pueden representar con los diagramas de flujo vistos en el
capitulo 2.

El diagrama de flujo de ios parametros S de un cuadripolo de dos puertas esta representado
en la figura 5-4.

al S§21 b2
J st | 52
512
bi — a2

Figura 5-4 * Representacion de parametros S de un cuadripolo con diagrama de flujo

Vemos que el diagrama muestra las relaciones entre las ondas incidentes y reflejadas, dadas
por las expresiones 5-9 y 5-10.



DISENO DE AMPLIFICADORES 85

5-2* Coeficiente de reflexion de un cuadripolo

Llegamos al punto en donde debemos dimensionar las redes de adaptaciéon de entrada y
salida de un transistor que esta caracterizado por sus parametros S.

Supongamos en un primer paso que tenemos el transistor cargado a la salida y deseamos
saber para esa situacion de carga qué adaptador debemos colocar a la entrada, situacion que
ejemplificamos en la figura 5-5.

Red
- Transistor Adaptad. Zo
) | r Salida

Tent I'c
Figura 5-5 * Coeficiente de reflexion de entrada.

Analicemos cual sera el coeficiente de reflexion de la entrada, basindonos en los diagramas
de flujo vistos en el capitulo 2, cuando la salida se encuentra conectada a una carga que
genera un coeficiente de reflexion I'c.

a 821 b2
— -
sM 522 Tc
S12 s
b1 — a2

lent.
Figura 5-6 * Diagrama de flujo de coeficiente de reflexion de entrada.

Vemos que el coeficiente de reflexién de la entrada esta dado por:

bl
I'ent = — 5-17
al

Operemos sobre el diagrama de flujo, desdoblando el nodo de salida
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al S21 b2
- rc
S22
Y sn I |
a2
s12
*~— —ae
lent. b1 “
luego
at s21 b2
xszz_rc
—» ¥ sn re |
s12
Tent. b1 oz
simplificamos ¢l diagrama y nos queda
B S21 )
al 1- S2.Tc b2
r———-——— ———7
] sn Te
s12
b1 o a2

Ient.

Figura 5-7 * Simplificacion del diagrama de flujo de coeficiente
de reflexion de entrada.
Entonces, resulta:
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al

S $12 S21 T'c

‘ 1- S22 Te
b1

Tent.

Figura 5-8 * Diagrama de flujo resultante.

Luego, del diagrama de flujo podemos deducir que:

S12-821-T¢
1 -S822-Tc

TCent = S11 + 5-18

Similarmente podemos calcular el coeficiente de reflexion en la carga cuando el generador
esta cargado.

al S21 b2

. B sz |

S§12

b1 a2 Isal.

Figura 5-9 * Diagrama de flujo de coeficiente de reflexion de salida.

donde el coeficiente de salida sera

b2
I'sal = — -
") 5-19

Luego, realizando el mismo analisis analitico podemos deducir que
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S12-S21-Tg
1 - SI1-Tg

Isal = S22 + 5-20

SiI'g y I'e son los coeficientes de reflexion vistos hacia las redes adaptadoras tendremos:

Z9 _ .

é—':'j Red ] Red —
N Adaptad. Transistor Adaptad. Zo
Entrada j J—. ~—| r Salida

|
I's  rent Isal TIc

Figura 5-1¢ * Adaptacion simultdnea de entrada y salida.

En el caso de que el elemento sea unilateral, o sea S12 =0, 5-18 y 5-20 nos quedan

Fent=TIg* =811 5-21
I'sal =Tc* =822 5-22
yds| e
e - Zo
2 e s
B N
rg=s11* 8§11 S22 T¢=822*

Figura 5-11 * Adaptacion en el caso unilateral.

En el caso de no unilateralidad o sea S12 distinto de cero, podremos lograr una adaptacién
simultanea de entrada y salida, donde

Fent=Tg* 5-23

I'sal =T'c* 5-24
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Luego, en este caso tendremos las condiciones simultaneas de carga que cumplan las

siguientes ecuaciones

S12.S21-Tc

Tg* =Sl + ——
. 1 - 822-T¢
| S12-S21-Tg

[c* =82 + ——— =
1-S11-Tg

Resolviendo la 5-25 y 5-26 para que se cumplan simultaneamente tendremos

B1 +B12 - 4|c1f?

r' =
6 2C1
B2 + \}1322 - 4|02|2
I'sc =
202

dor;de
Bl = 1 + |s11]% - |s22]? - |a)?

B2 = 1 + [s22° —[s11]? - |a]?
Cl = S11 - A-822%

C2 S22 - A-S11*

A =811-822 -812-821

5-25

5-26

5-27

5-28

5-29

5-30

5-31

5-32

5-33

Esto se cumple en la condicién de estabilidad incondicional del elemento activo.
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5-3* Estabilidad

La estabilidad de un amplificador es la resistencia del mismo a la oscilacién. En un
cuadripolo las oscilaciones son posibles cuando las puertas de entrada y salida presentan una
resistencia negativa. Esto ocurre cuando :

IFentl > 1 o 'I‘sal' > 1 5-34

Vemos que el médulo del coeficiente de reflexion asociado a una resistencia negativa es
mayor que la unidad. Esto significa que la potencia reflejada por la carga es mayor que la
incidente , o0 sea que esta entrega potencia al circuito.

Debido a la reglamentacidn interna del transistor , su impedancia de entrada depende de la
carga de salida, y puede ocurrir que cierta carga refleje una resistencia negativa a la entrada,
dando lugar a la oscilacién. La impedancia del generador puede influir en forma similar en la
salida.

Zent Zsal
Zg
@5 Red | . - Red — ,
Adaptad. ransistor |«— Adaptad. 's)
____Entrada ‘—i l—— r Salida |
I's  rent 'sal TIc

Figura 5-12 * Cuadripolo adaptado en cierta condicion de carga.

Luego, en un cuadripolo, como muestra la figura 5-12, pueden suceder dos casos de
estabilidad :

- Condicionalmente estable o potencialmente cstable : es el caso en donde la parte real de
su impedancia de entrada o salida es positiva para algunas resistencias de carga o generador
positiva a una frecuencia determinada.
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- Incondicionalmente estable : en este caso la parte real de la impedancia de entrada o
salida es positiva para cualquier condicion de carga de entrada o salida positiva.

Para el analisis de la estabilidad, Rollett encontré un factor K, que caracteriza el grado de
estabilidad condicional o incondicional de un amplificador. En términos de parametros S el
criterio de estabilidad para la operacion de un amplificador esta dado por:

1 Jst® - |s22® + [af?
K - A
2-|s12. 2

> 1 5-35

A =S11-822 - S12-821 < 1 5-36

Luego, la evaluacion de la estabilidad en amplificadores se hara conociendo los parametros S
del elemento activo y aplicando las ecuaciones 5-35 y 5-36. Esto permite evaluar si el
elemento es incondicional o condicionalmente estable.

En el caso de condicionalmente estable, este calculo no permite determinar las condiciones
en las cuales €l elemento puede trabajar, para eso se deben realizar los circulos de
estabilidad que detallaremos a continuacion.

5-4* Circulos de estabilidad

Para deducir los circulos de estabilidad debemos partir de las ecuaciones 5-35 y 5-36. Estas
expresiones, que nos cuantifican la condiciéon de estabilidad condicional, estan usando la
condicion de que los coeficientes de entrada y salida deben tener la magnitud menor que la
unidad. O sea, nos dice que en un cuadripolo la condicién de estabilidad incondicional para
todas las impedancias de fuente y carga

Ire < 1 y Ird <1 5-37

esta dada por
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S12-821-Tc
[Fent| = [s11 +=———=——"<1 5-38
1-822-Tc
| S12-821-Tg
[Tsal| = [s22 + =8 5-39
| 1-S1t-Tg

Analicemos la condiciéon de la ecuacion 5-38, en donde |l’ent| =1, y despejaremos el

conjunto de valores de I'c que la verifica; luego

[Tent |2 =1 5-40
2 2

Isi1-a-rd” =]i-s22-1¢ 541
La resta entre dos complejos puede deducirse como

a1 al? 2 2

|z1-22|" =|z1|” +|22|" —2-Re(21- 22%) 5-42
Aplicamos esta relacion en la ecuacién 5-41 y nos queda

2 2 2
1-[s1]® + (lszz[ ~ |a| ) Jrd” +2-Rd (a-s11*-522) - Tc| = 0 5-43
Esta es la ecuacion de una circunferencia en el plano complejo Z de la forma
2
a-|z]” +Re(b-2)+c =0 5-44

siendo

Z=Tc¢ a=|SZ2|2 —|A|2
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2
b = 2.(A.S11*-S22) c=1-st1] 5-45

El conjunto de valores que verifica la ecuaciéon 5-41, es una circunferencia en el plano
complejo I'e, cuyo centro y radio estan dados por

b* 1 12
c=-— Rc=— |b| —-4.a.c 5-46
2.a 2.a

Luego, en funcién de los parametros expresados en 5-45 tenemos

rc=(522—A-511*)*

5-47
szof - |of
Re = |S12-521 5.48
s2d” |

En donde rc es la distancia al centro y Re es el radio de la circunferencia del lugar

geométrico de los puntos del plano de I'c que dan lFentI = 1. Es una frontera que separa una
zona donde el I'c da |1"ent| <1 (funcionamiento estable) de la otra zona donde I'c da un

|I'ent| > 1 (funcionamiento inestable).
De la misma forma podemos realizar el mismo analisis analitico con la salida (ecuacion  5-

39) considerando |I' sall = l;'luego tendremos

_(s11-a-5224)+

g 5-49

sui? - [of
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S12.821
Rg = |——

- 5-50
js11 - Jaf

CIRCULOS DE ESTABILIDAD DE ENTRADA Y SALIDA

Figura 5-13 * Circulos de estabilidad.
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Estas circunferencias generan los circulos de estabilidad del generador y de la carga que
deben ser analizados con anterioridad a rcalizar el disefio, juntamente con la condicién de
estabilidad dada por las expresiones 5-35 y 5-36.

Luego, antes de comenzar el disefio. de un amplificador uno debe ubicarse en qué condicion
de estabilidad de carga y generador se encuentra en funcién de los parametros S del elemento
activo elegido.

Para eso se trazan sobre la carta de Smith los circulos de estabilidad de carga y generador
como se ven en el siguiente ejemplo, en donde se ha trazado el circulo de estabilidad de
generador con rg y Rg y el de carga con rc y Re, para una frecuencia determinada.

Luego, en funcion a estos circulos uno puede seleccionar los coeficientes de reflexion de
generador y de carga para ubicarnos en la zona de estabilidad del transistor en una
determinada frecuencia. Pero podemos ver que muchos casos pueden suceder; por lo tanto,
para cada uno de ellos debemos tener en claro cual es la zona de estabilidad. Logicamente
ambos, coeficientes de generador y de carga, deben caer en una zona que no produzca
inestabilidades en el transistor.

LLos casos que pueden suceder se ven en las figuras 5-14 y 5-15, en donde se marca con
rayado la zona donde se pueden ubicar los coeficientes de generador o carga segun
corresponda el circulo.

Los casos C y F muestran la situacion de estabilidad incondicional, mientras los casos A, B,
D y E son de estabilidad condicional.
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Figura 5-14 * Ejemplos de casos de estabilidad.
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3

R

X
X

CASOE

)|
4/

Figura 5-15 * Ejemplos de casos de estabilidad.
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5-5* GANANCIA DE POTENCIA

Uno de los parametros de importancia en el disefio de amplificadores, es la
ganancia. Varias definiciones de ganancia aparecen en la literatura y son usadas en
el disefio de amplificadores en microondas. Nuestro analisis lo haremos en funcién

de la ganancia de potencia que detailaremos a continuacion.

o>
—

0}

29 alt——»
Zo
Vg b1”
4__

F=N
o

()

p
(o]

‘_

0]
0}

a1z pt'—»

Ib1=P1 ——

— b P2 =b2f

<« P2=ja2’

Figura 5-16 * Cuadripolo con sus ondas reflejadas e incidentes.

Zc

Las magnitudes al cuadrado de las ondas incidentes y reflejadas representan las potencias

al’=P,, a2’="P,,
bl12=P, b2*=P, 5-51
La ganancia de potencia est4d dada por:
_ Potencia a la salida _Pc 552
Potencia disponible del generador  Pg
donde
Pc= b2 %- a2’ Potencia a la salida 5-53
Pg= al *- bl ? Potencia disponible del generador 5-54

Habiamos visto cn el capitulo 2 que la representacion de los diagramas de flujo de una carga,

un gencrador y del cuadripolo son las vistas en la figura 5-17, 5-18 y 5-19.
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bg 1

a2 .___.,__‘T a1l
Ic I'g
b2 b1
Figura 5-17 * Diagrama de flujo Figura 5-18 * Diagrama de flujo
de la carga. del generador.
al s21 b2
Y sn A 522
s12
b1 il az

Figura 5-19 * Diagrama de flujo del elemento activo.

Luego acoplamos los tres diagramas y tenemos lo expresado en la figura 5-20

bg 1 a1 §21 b2
[ o — —
S11 S22 Te
$12
D —l}— ’
b1 a2

Figura 5-20 * Diagrama de flujo del amplificador complero.
La potencia disponible de una fuente esta definida como la potencia entregada por la fuente a
una carga perfectamente adaptada, o sea, cargada con el conjugado.
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Lucgo, el diagrama de flujo de un generador en condiciones de maxima transferencia de
potencia es el mostrado en la figura 5-21.

b1
Figura 5-21 * Generador en mdxima transferencia de potencia.

La potencia disponible del generador era

Pg= al >- bl 2= al 2 [1-_bl %]= al > [1- Tg 2] 5-55

al 2
Observamos del diagrama de flujo que
al=bg+blIg 5-56
Como
bl =alTg* 5.57
nos queda
al = be 3 5-58
1-rg
Reemplazamos 5-58 en 5-55.
2
b
Pg = —l—g—l— 5-59

1-|rgl”
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Por otro lado, la potencia a la salida podemos expresarla:

2
Po=[b2” - 1—H— = |2 -(1 —|rc|2j 5- 60
o

Reemplazamos 5-8 y 5-9 en la ecuacion de la ganancia 5-1 y nos queda

pc _|b2 2 2
G=P—;=——l7-(1—||'c| ).(1—|rg| ) 5-61

Veamos como podemos sintetizar el término b2 ? / bg * usando los diagramas de
Mason’s y las reglas de Kuhn.
St el diagrama total es el dado por la figura 5-22

bg 1 at s21 b2
-

$11 S22 Tc

S12
b1 a2

Figura 5-22 * Diagrama de flujo del amplificador completo.

operando sobre los nodos tenemos

by 1 a1 s21 b2

- _—

re
1 S22

s1

bt az'
g
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bg 3 wl s21 b2
x §22.T¢c
S11.Tg
jre re ¥
S11.Tg s12
b1 o a2
Simplificando el diagrama de flujo
by S21
1- S11.rg al 1- S22 .Te b2
. -— - -—9
1 1
Are re §
$12
1- S1.Tg
i} ar

b1

Desdoblamos el nodo b2

e
512
1- S11.Ig

Figura 5-23 * Simplificacion del diagrama de flujo del amplificador completo.

Simplificando tenemos

(1- SN.rg)(1- $21 812 g Ic )
(1- 822.Te)(1- S11.Tg) b2
*——— — - ——— - -
bg A
1- 822.T¢

Figura 5-24 * Resultante de la simplificacion.
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luego
b2 521
bg ((1-rc -s22)-(1-Tg-811)-821-812-Tg - I'c)

(1-Te -$22)-(1-rg-s11)- (1-rc -822)-(1-Tg-511)

5-62
Las = 221 5-63
bg (1-Tc -S22)-(1-Tg-S11)-S21-S12-Tg-Tc
Reemplazamos en 5-61 y la potencia efectiva nos queda
2 2 2
Is21] -|1-|rg] < |-{1-|r¢]
G= 5-64

2
(1-Tc -s22)(1-Tg-S11) -521-512-Tg - I
Operando sobre el denominador de esta ecuacion podemos expresarla como

|321|2 -(1 -|rg 2)-(1 | 2)
.- |

|2

. - 5-65
- surg| o] - s22-1c

Hay varias expresiones de ganancias de potencia que expresan distintas literaturas para el
disefio de amplificadores de microondas; éstas son dependientes de como se defina la
potencia de entrada y salida, y entre ellas tenemos :

Ganancia de potencia efectiva del traductor

Potencia entregada a la salida
Gt = : 5-66
Potencia disponible del generador

Ganancia de potencia operativa
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Potencia disponible en la carga
Gop = : 5-67
Potencia de entrada a la red

Ganancia de potencia disponible

_ Potencia disponible desde la red _
Gdisp = — : 5-68
Potencia disponible en la entrada

Luego, la ganancia efectiva del traductor esta expresada por la 5-65; entonces

o bl 2

5-69
2 2
1-s11- 15| +1-s22- 1t
También podemos escribirla como
Gu=Gg.Go.Gc 5-70
donde
bl )
Gg=——"""> Ganancia o pérdida producida por la red de entrada 5-71
i-s11- 1]
Go = |SZ l|2 Ganancia del elemento activo 5-72
(-2
Ge = : Ganancia o pérdida 5-73
1-822 It |

Analicemos la ganancia efectiva del traductor, y para eso rccurrimos a las condiciones de
adaptacion simultanea de carga y generador. Teniamos que:

S12-S21-T
1-S11-T'c
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* S12-S21-T
I'c = 822 + bdlidaliiad -1 5-75
1-822-Tg

Si suponmemos la red unilateral tendremos que S12 = 0, por lo tanto de 5-74 y 5-75
deducimos que optimizando la adaptacion tenemos que I'g *=S11 y que I'c*=S22, por lo
tanto la ganancia de potencia unilateral maxima del traductor la podemos escribir :

o (e 2) I 2)

2 2

Gtumax. =
E 3
1-S22 .S22

*
ll-Sll -S11

La méxima ganancia unilateral ocurrira cuando I'g = S11° y I'c = §22°, entonces 5-76 nos
queda

Is21]?
Gtumax = 5-77
(1-|311|2)-(1-|522|2)
zg
@g GgL-Lr'Goj ’JGc | Zo
T‘g=S1’1‘ '511 SZl j‘c=SZZ‘

Figura 5-25 * Adaptacién unilateral.
En el caso de no unilateralidad, o sea S12 distinto de cero, y condicion de adaptacion
simultinea donde
I'g=Tsg* y I'c =TIsc* 5-78

siendo
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Lo = 5-79
8 2C1
B2+ B22 - 4jc2|
3¢ = - 5-80
202

Reemplazando en la 5-64 estaremos expresando la maxima ganancia del traductor dada por

{
2 (-2} (- ?)

(1-Bc -$22)- (1~ 13g -S11)-521-812-T3g - Ik

Gtmax = |2

Sustituyendo la 5-79 y 5-80 en la 5-81 y considerando la ecuacion del factor de estabilidad K
tendremos

Gtmax = sz1| -(K-\/Kz —1) 582

La maxima ganancia estable esta definida cuando K=1, dada por

_ sl

= 5-83
|s12|

MSG
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Veamos qué condiciones de interés se pueden sacar de las ecuaciones 5-92 :

- Circulo de ganancia nula (Ge = 0) : en este caso vemos que al reemplazar Ge¢ = 0 en 5-92
tendremos que el centro r = 0 y el radio R = 1; si examinamos la ecuacioén 5-85 nos queda
que siGe =0

Gc-ll-SZZ-FC|2=1-|Fc|2 =0 5-93

luego
Ire |2 =1 5-94

Debemos recordar que el coeficiente de reflexion unitario no absorbe encrgia, ya que la onda
reflejada pasa a ser igual que la onda incidente.

- Circulo de ganancia maxima : vemos que a medida que crece la ganancia los circulos se

van haciendo mas pequefios, hasta que se converge en un punto para maxima ganancia, que
podemos considerar como de radio nulo (R=0), por lo tanto la ecuacién 5-92 queda :

1-(1-Js22*). Ge

=0 5-95
1+ Ge.|s2|
por lo tanto
1-(1-|822|2).Gc =0 5-96
1
Ge = ——— 5-97
1-]s22]

Reemplazamos en el centro dado por la ecuacién 5-92 y nos queda
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Gc.S22* 1 S22 *
=822 % 5-98

r =lcopt. = = 7 -
1+ Gefs22”  1-[s22” g4 L ls»f?
1-]s22)?

Esto nos dice que la ganancia es maxima cuando ¢l coeficiente de reflexion de salida refleja

el valor del S22 conjugado.

- Circulo de ganancia unitario : éste pasa por el centro de la carta de Smith.
En la siguiente figura 5-28 ilustramos lo expresado anteriormente:

CIRCULOS DE GANANCIA CONSTANTE

Figura 5-28 * Representacion de circulos de ganancia constante.
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5-7* Ruido

Generalmente, en cualquier sistema la sensibilidad de una deteccion esta vinculada con el
ruido propio que genera dicho sistema. Es por eso que es de importancia realizar el analisis
del ruido en amplificadores y poder de alguna forma cuantificarlo.

Hay varias fuentes de ruido que se generan en un amplificador, pero las principales son el
ruido térmico y el ruido shot.

El ruido térmico llamado también ruido Johnson, es un fendmeno asociado al movimiento de
los electrones en un conductor, y el ruido shot, llamado Schottky, es el producido por las
fluctuaciones del flujo de electrones fortuitas.

En los amplificadores no es compatible el disefio de maxima ganancia , con el de minima
cifra de ruido, por lo tanto este anilisis merece un tratamiento especial, que intentaremos
abordar a continuacion.

5-8* Cifra de ruido

H. Friis defini6 la cifra de ruido F de un circuito como la relacion entre la relacion sefial a
ruido a la entrada y la relacion sefial a ruido a la salida. Entonces la F de un circuito es la
degradacion en la relacién seiial a ruido cuando una sefial pasa por un circuito. Un
amplificador perfecto amplifica tanto la sefial como el ruido de entrada, pero un amplificador
real agrega ruido y degrada la relacion seiial ruido.

Entonces:
Ne Ne Na + Ga.Ne
= = = 5'99
( EEJ Ga.Se Ga.Ne
N (Na + Ga.Ne)

donde Se y Ne representan los niveles de la sefial y ruido a la entrada del circuito, Ss y N
los correspondientes pero a la salida, Na es el ruido agregado por el circuito y Ga es su
ganancia (figura 5-26).
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Se Ss
Ga

O 9]

Ne Na Ns

Figura 5-26 * Representacion de amplificador.

El nivel de ruido de entrada es usualmente ruido térmico y lo podemos escribir como kTB,
donde k es la constante de Boltzman, T es la temperatura absoluta y B es el ancho de banda.
La unidad de kTB es el watt.

Friis sugirié como referencia una temperatura To=290°K, que es equivalente a 16,8°C y es
una temperatura muy cercana a la que ve una antena receptora direccionada, a través de la
atmoésfera, hacia una antena transmisora. El IRE, luego IEEE, adoptéo 290°K como la
temperatura para determinar la F.

Entonces la 5-99 queda:

F = Na + K.To.B.Ga
K.To.B.Ga

5-100

que es la definicién adoptada por el IRE y que expresa que F es la relacién entre la potencia
total de ruido de salida con respecto a la porcion de potencia de ruido de salida debida al
ruido de entrada cuando la temperatura de la fuente de entrada es 290 °K.

Conviene aclarar que la relacion numérica que da F se llama factor de ruido y que cuando la
expresamos en dB la llamamos cifra de ruido. Pero a menudo se usa cifra de ruido para
ambas expresiones.

5-9* Temperatura efectiva de ruido

Debido al desarrollo tecnoldgico se obtienen en la actualidad valores de Na que son menores
del 25% de kToGaB, correspondiendo una F menor que 1 dB. Entonces para algunas
aplicaciones se usa otra figura de mérito, Te, la temperatura efectiva de ruido de entrada.
Consideramos que cl circuito en cuestién estd completamente libre de ruido, entonces
decimos que Te es la temperatura de la fuente cuya potencia multiplicada por el producto
ganancia-ancho de banda, es igual al ruido agregado Na.

Es decir que:



DISENQ DE AMPLIFICADORES

113

Na
K.Ga.B

Te =

y la relacion entre F y Te es:

Na =K.Te.Ga
. . Na+K.To.Ga.B
Si F =
K.To.Ga.B

luego:

F = K.Te.Ga.B +K.To.Ga.B

K. To.Ga.B
Te+ T
F = e o
To
Te=To(F-1)

5-100

5-101

5-102

5-103

5-104

5-105

Esta expresion nos permite vincular la cifra de ruido con la temperatura de ruido.

5-10* Temperatura del ruido en cuadripolos

Un modelo para calcular la temperatura de ruido de varias etapas de cascada, es el siguiente:

Pe=K.To.B G1 G2

R
PN1 PN2

— M e

Gn

PNn

lze

Figura 5-27 * Amplificadores en cascada.

Luego la potencia de ruido total PNtotal a la salida sera:
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PNtoial=PNe.G1.G2...Gn+PN1.G1.G2...Gn+PN2.G2...Gn+.. +PNn.Gn 5-106

La potencia de ruido a la salida sera

PNtotal = K.Ttotal. B.Gtotal 5-107
Siendo Gt = G1.G2.....Gn y Ttotal = To + Tr y To la temperatura de la resistencia y Tr
la temperatura de ruido equivalente generada por las etapas en cascada. Ademas el ruido en
cada etapa puede expresarse como:

PNn =K.B.Teqn 5-108

Siendo Teqn la temperatura de ruido equivalente de la etapa n. Luego, reemplazandola en la
ecuacion 5-106 nos queda:

K.(Ta +Tr).B.Gtotal = K.To.B.Gtotal + K.B.Teql.B.Gtotal +

+ K.B.Tteq2.G2...Gn +.....+ K.B.Teqn.Gn 5-109
Simplificando queda
Gtotal Tt = Teql.Gtotal + K Tteq2.G2...Gn +....+ K Teqn.Gn 5-110

Si dividimos ambos miembros por Gtotal referimos la temperatura a la entrada, quedando

Teq2 Teq3 Teqn
Tr = Teql + + Foo + 5-111
Gl G1.G2 G1.G2....Gn-1
Esta es la ecuacion general de la temperatura de ruido total de n etapas en cascada.

Luego reemplazamos Teq = ( F - 1).To en esta ecuacion y nos queda

F2-1).T £3-1).T Fn-1).To
(Fr-1)To = (F1-1)To + $2-DTo  @3-DTo , (-
Gl G1.G2 G1.G2....Gn-1
5-112
Despejamos Fr y tendremos
- - Fn-1).
pr-pre E20 @D, o, (o)) 5-113

Gl G1.G2 G1.G2....Gn-1
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Las dos ecuaciones generales de temperatura de ruido y de cifra de ruido nos dicen que si los
primeros amplificadores poseen baja temperatura y alta ganancia, la temperatura o cifra de
ruido total depende solamente de las primeras etapas.

5-11%* Circulos de cifra de ruido constante

Podemos decir que la cifra de ruido F de un cuadripolo depende de la estructura interna y de
la impedancia del generador, y puede expresarse como

Rn
F = Fm+ — (Gg - Gm)? + (Bg - Bm)2 5-114
g

Donde Yg = Gg + j Bg es la admitancia del generador, Fm es la optima cifra de ruido y
Ym = Gm + j Bm es la 6ptima admitancia de entrada para la cual el cuadripolo presentara la
minima cifra de ruido.

También podemos expresar la temperatura de ruido como:

T=Tm+

To. gn

R

Siendo Rm + j Xm la resistencia dptima de ruido , gn la conductancia de ruido y Tm es la
temperatura minima de ruido.
Utilizando las relaciones entre coeficiente de reflexion y admitancia tenemos:

[(Rg -Rm)? + (Xg - Xm)z] 5-115

8 Yo+Yg )
M - 2 Y0 5-117
Yo+Ym )

Vemos en el siguiente circuito un transistor adaptado a la minima cifra de ruido

Zg

Red Red T
Adaptad. Transistor Adaptad. Zo
: Entrada F—] ‘—| r— Salida |
I

I'm 'sal Tc=Tsal*




116 DISENO DE AMPLIFICADORES

Figura 5-28 * Amplificador para minima cifra de ruido.

Luego la ecuacion general queda

2
F=Fm+4E IFg —le
ZO|

5-118
1+ Ih1|2.(1 - |rg|2)

‘ Iy - Tm [’
F=Fm+4r . — 5 5-119

S Y e G B Y '
En esta ecuacion se muestra Fm , r, y 'm conocidos como los parametros de ruido de un
determinado transistor; éstos generalmente son dados por ¢l fabricante y son dcterminados
experimentalmente. El Fm se puede medir cuando I'm=I"g y se conoce como la cifra de

ruido minima, y r, es la resistencia de ruido y se mide cuando I'g=0, entonces

5-120

Fm depende de la operacion de corriente, de la frecuencia y es un valor asociado a I'm.
Luego, operando con la ecuacion general podemos, para una dada cifra de ruido Fi, definir el
parametro de cifra de ruido Ni como:

2
['e-I'm Fi - Fm 2
Ni=|° 2|=(‘4 ) |1+t 5121
T
(1-|rgf") n
Luego podemos deducir que
2 e 2
I'g - Tm|” = (T'g - Fm).(Tg *-I'm*) = Ni-Ni |I'g| 5-122

Operando
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|1*g|2 + |rmj2 - 2.Re(Tg.I'm*) = Ni - Ni .|rg|2 5-123

IFg|2(1+Ni)+|Fm|2 _2.Re(T'g.Tm*) = Ni 5-124

Multiplicamos ambos miembros por 1+Ni y nos queda

|rg|2(1+ Ni)2 +|rrn|2 -2.(1+Ni).Re(Tg.Tm*) = Ni% + Ni.(i-|rm?)  5-125

luego
2
[z + Ni) - Iim| =NiZ + Ni(1 -|rm|2) 5-126
o el equivalente
2 .2 ) 2
e Im I _ Ni +N1.(l—|I‘m| ) 5127
7 . -
(1+ND| (1+Ni)?
Luego, esta ecuacidn define un circulo con centro y radio dado por:
r = I'm
(1+ Ni) >-128
1
R= —— \/Niz +Ni.(1-rm?) 5-129
(1+ Ni)

Notamos que cuando Ni=0 entonces tenemos que Fi=Fm, el cual da que r =I'm y R=0;
luego, para una cifra de ruido Fi determinada con la ecuacion 5-121 sacamos el valor de Ni

Ni =Ei—1jrl:—m).|1+rmj2 5-130
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Con la 5-128 y 5-129 sacamos los valores de centro r y radio R para determinar el circulo
que corresponde a esa cifra de ruido Fi. A continuacion vemos un ejemplo de circulos de

cifra de ruido constante.

CIRCULOS DE CIFRA DE RUIDO CONSTANTE

Figura 5-29 * Representacion de circulos de cifra de ruido constante.
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5-12* Diseiio de amplificadores en alta seiial

Los disefios descriptos son generalmente para amplificadores de maxima ganancia,
amplificadores de minima cifra de ruiddo o algin otro disefio intermedio que permita
satisfacer nuestros requisitos, pero todos ellos estan tratados para amplificadores de baja
seiial, usados a menudo en receptores, donde la eficiencia y la distorsion no son
caracteristicas de mayor importancia. En este caso los parametros S de baja sefial predicen
perfectamente el comportamiento.

En el caso de alta sefial, también llamados amplificadores de alta potencia, generalmente la
eficiencia y la distorsion son parametros de importancia. Para estos amplificadores, los
parametros S de baja sefial no tienen valor para el diseiio de adaptacion de las impedancias;
eso si, es util para el estudio de estabilidad. En raras ocasiones los parametros S de alta sefial
son caracterizados, y generalmente para el calculo de las redes adaptadoras de entrada y
salida del transistor se define la impedancia de entrada y salida del mismo.

Zent Zsal
Zg
Red L. . -J Red ]
. Adaptad. Transistor Adaptad. Zc
Entrada ‘—I FSalida o
Zent* Zsal*

Figura 5-39 * Disefio de alta serial.

Generalmente, en los amplificadores de potencia los niveles manejados de sefial de entrada
son altos, por lo tanto las corrientes de salida de estos amplificadores operan en la region de
corte o saturacidon en una porcién del ciclo de entrada. Esto nos conduce a clasificar los

amplificadores de potencia segin su modo de operacion, en tres clases: Clase A, Clase B y
Clase C, que mostramos en la siguiente figura.
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CLASE A CLASE B

g S § sz

/\U \

»
VoTaje de > Vaitaje de
entrada entrada

A\
V.
\

v

AWAY ‘

—

CLASEC K‘\

Figura 5-40 * Transferencia de amplificadores en clases A, B y C.

Clase A : en csta clase la corriente de salida fluye en los 360° del ciclo de voltaje de entrada.
El amplificador clase A posee baja distorsion de amplitud y una excelente linealidad. Esto lo
hace un amplificador muy util cuando se requicre amplificacion lincal.

Para analizar los amplificadores en las distintas clases usemos el circuito de un transistor
cargado con una red sintonizada:
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Vee
choque
RF
Cc
|1
T
i
Red
Adaptadora
Sintonizada Re

il

Figura 5-41 * Salida de amplificador en alta serial.

Como vemos en la figura 5-41, la corriente de polarizacion esta presente todo el tiempo. La
componente de corriente continua circula a través del choque de RF, mientras la componente
de corriente alterna es forzada a circular a través del capacitor de paso hacia la carga,
bloqueando la corriente continua.

Luego la potencia de salida esta dada por:

Pc=Vc?/2.Re 5-131

donde Ve es la amplitud de la onda senoidal (rms = Vc¢/ \/5 ), siendo Ve < Vec, siendo esta
ultima la tension de polarizacion de continua.
La maxima potencia de salida ocurrira cuando V¢ = Vec, luego

Pc =Vece?/2.Re 5-132

La corriente en el punto central de operacién es Ie¢ = Vce / Re, mientras que la tension es
Vee. Luego, 1a potencia del punto de reposo del transistor en clase A esta dada por

Pe = Vcc.Vec / Re = Vee? / Re 5-133

Que seria la potencia que necesito entregar al circuito para que funcione en clase A. De aca
se deduce que la eficiencia de un amplificador en clase A sera:

n=Pc/Pe=Vc*/2Rc 5-133
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Vec? / Re
Luego

ch

n= <50% _ 5-134
2. Vcc2
La eficiencia de un clase A puede ser méas grande que el 50%; por ejemplo, para una onda

cuadrada puede llegar al 100%.

Clase B: en este caso el transistor actia como una fuente de corriente durante un medio ciclo
de la sefial de entrada y corta durante el otro medio ciclo, o sea la corriente fluye durante
180° del ciclo del voltaje de entrada , mientras que en el otro medio ciclo esta polarizada en
el corte.

Los amplificadores clase B estan caracterizados por tener una alta eficiencia comparados con
los amplificadores en clase A. Los amplificadores clase B son capaces de ser ajustados y
brindar alta eficiencia y buena linealidad.

Para una onda senoidal, la salida de un amplificador en clase B es una media onda senoidal
que tiene un contenido de armoénico. Como consecuencia, el sintonizado va a ser el
encargado de presentar una baja impedancia a todos los arménicos que se generen.

Notamos que la potencia de salida Pe en un amplificador clase B es igual que la de un clase
A, pero la entrada Pe es distinta. Para una onda senoidal, la corriente promedio que fluye por
la carga para una media onda es (2/m) Vo / Re. Luego, la potencia de entrada sera:

Pe =Vcc.2.Vc/m.Re 5-135
Luego, la eficiencia esta dada por

N=Pc/Pe= Vc?/2. Rc = nVc <n/4=78,5% 5-136
2.Vc Vee/aRe 4 .Vcee

En esta clase también la eficiencia depende de la forma de onda, pudiendo llegar al 100%
para onda cuadrada.

Clase C: el amplificador en clase C se caracteriza por su relativa alta eficiencia (comparada a
las otras clases de operacién de los amplificadores). Pero la forma de trabajo, la conduccion
de corriente en un periodo menor de 180°, hace que las caracteristicas de transferencias sean
no lineales.
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En esta clase el amplificador esta polarizado por debajo del corte y, como se dijo, la corriente
fluye en un periodo menor que 180° de un ciclo. El angulo sobre el cual la corriente fluye es
llamado angulo de conduccién. Luego, la potencia de entrada estara dada por:

Pe'=(1/2n)J' Vee i(t) d(a)t)=(2/2n)_[ Vee ift) d( @ 1) 5-137
0

-7

donde i(t) es la corriente que fluye por el colector, la cual, tomada sobre una porcion de la
onda senoidal dada por un angulo 6, es escrita por:

i(t)=Io(cos wt- cos6/2) 5-138
luego
Pe =(Vcc.lo/ ®t) sen 6/2 - (6/2) . cos 6/2) 5-139

Parte de la potencia de entrada es disipada en el colector Pd y parte pasa como potencia de
carga Pc. La potencia disipada se puede determinar por :

Pd=(1/2n). _[ (Vee - Vee cos @ 1) i(t) d( @ 1) 5-140

-7
luego
Pc =Pe - Pd = (Vcc Io / 47).(8 - sen 6) 5-141
En esta clase la eficiencia estara dada por:
N=Pc/Pe=(0-sen0)/(4sen0/2-20cosH/2) 5-142

Analizando esta ecuacién vemos que cuando = % entonces T = /4 = 78,5% v el sistema
tiene la misma eficiencia que un clase B. Podemos demostrar que si 0 tiende a cero entonces
M tiende al 100%, pero debemos tener cuidado porque Pe tiende también a cero, por lo tanto

en un clase C hay que lograr un 8 lo menor posible , que incrementa la eficiencia, pero
logrando la Pc deseada.

Vemos que los parametros S de baja sefal son poco usados en amplificadores de potencia.
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5-13* Rango dinamico

La caracteristica de transferencia de potencia de un amplificador tipico es como se ilustra a
continuacion.

Potenciade 4

salida [dBm}
Nivel de Potencia
saturado Punto de
cornfsién de 1dB
40 e
/ ? e
30 T
Rango
Dinamico
20
v
Nivel de Ruido !
T T T T ¥ >
-20 -10 0 10 20 30

Potencia de entrada [ dBm ]

Figura 5-42 * Ejemplificacion del rango dindmico en la transferencia
de un amplificador.

De dicha figura surge el concepto de rango dinamico, zona en la cual el amplificador se
comporta en forma lineal con ciertas tolerancias. Con ciertos niveles de potencia de entrada
el amplificador comienza a comprimir su salida produciendo distorsion que se refleja como
producto de intermodulacion. El limite de este proceso es el punto de compresion de 1 dB,
por debajo del cual el amplificador funciona correctamente.

El limite inferior del amplificador estd determinado por el ruido propio del mismo, por
debajo del cual éste no puede discernir entre sefial vtil y ruido.

Estos conceptos son de vital importancia en el disefio del cabezal de un receptor y deben ser
estudiados.
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Comenzaremos definiendo la sensibilidad de un receptor. En la siguiente expresion aparecen
los factores que determinan la sensibilidad S:

S=-174dBm + F + 10 log B +s/n 5-143

El primer término surge de la expresion de potencia de ruido para un sistema donde hay
adaptacion:

P=KTB Watt 5-144
Para un ancho de banda de 1 Hertz y una temperatura de 290°K:
P=1,38. 10> .290°K = 4. 10*' Watt =-174dBm 5-145

. t . : i

Este sera el mejor valor de S que se podra obtener en un sistema a temperatura ambiente.

El segundo término ya fue definido como cifra de ruido F, y recordamos que se puede
obtener conociendo la temperatura equivalente de ruido Te:

F(dB)=10log (1 + Te) 5-146
To

donde To=290°K. F degrada la sensibilidad por el agregado del ruido del receptor.
El término 10 log B representa el cambio en la potencia de ruido debido al ancho de banda
considerado, que, al aumentar, incrementa la potencia de ruido. B esta expresado en Hertz.
s/n expresa la relacion seiial a ruido deseada en dB. Esta relacion puede representar un nivel
de sefial minima detectable, o bien un nivel tal que permita que la sefial modulante sea
reproducida con un determinado nivel de fidelidad. A menudo el valor 0 dB es usado,
significando de esta manera que los mveles de potencia de sefial y de ruido a la salida son
1guales.
Suponiendo:

Te=50°K
B=30 Mhz

s/n=0 dB
F =10log (1 + 50/290)=0,7 dB
10 log 30 10°= 74,7 dB

S=-174+0,7+74,7+0=-98,6 dBm 5-147
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Otro importante paramctro de ui receptor es el punto de intercepcion de tercer orden,
mostrado en la figura 5-43. La curva I representa la ganancia lincal del receptor y su
apartamiento en el punto de compresion de 1 dB. La curva II representa el producto de
intermodulacién de tercer orden generado por el receptor. El producto de intermodulacion es
el resultado de la mezcla de dos o mas sefiales de entrada de diferentes frecuencias. La
mezcla es consecuencia de la alinealidad de la ganancia del receptor como una funcion de la
potencia de cntrada. El nivel de arménicos considerados es €l tercero por la siguiente razon.
Supongamos aplicar a un amplificador no lineal dos sefiales sinusoidales de igual nivel y de
frecuencias fl y f2. La sefial de salida contendra las siguientes componentes: corriente
continua, f1, 2, 2.f1, 2.f2, 3.f1, 3.2, f1 + 2, 2.f1 + {2, y 2.f2 + f1. Las frecuencias 2.f1 y
2.2 son armonicas de segundo orden, 3.f1 y 3.f2 son de tercer orden, f1 + f2 son productos
de intermodulacion de segundo orden, 2.f1 + f2 y 242 + fl son productos de
intermodulaciéon de tercer orden. Si calculamos los valores de estas frecuencias nos
encontramos con que las frecuencias correspondientes a los productos de intermodulacion de
tercer orden son las mas cercanas a las frecuencias f1 y f2 y son las que de esta forma
producen distorsion en la salida. También se puede demostrar que la potencia del producto
de intermodulacién de tercer orden esta aproximadamentc 10 dB por encima del punto de
compresion de 1 dB.

Salida A

dBm

Punto de
[, -=1" Interseccion de 3° orden

i

"/

Figura 5-43 * Transferencia lineal y transferencia de producto de
intermodulacion de tercer orden.

Entrada d&8m
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Si observamos en la figura 5-43, el nivel de salida correspondiente a la interseccion de la
extension lineal de las curvas I y Il es el punto de intercepcion de tercer orden, nivel
inaccesible y solo tomado como figura de mérito. Si en el ejemplo anterior agregamos que el
nivel del punto de intercepcion de tercer orden es de +5 dBm y asumiendo que todos los
preamplificadores tienen un valor lo suficientemente grande del punto de intercepcion de
tercer orden para que no sean un factor limitativo en la determinacién del rango dinamico del
sistemna, veremos como calcularlo.

La regla para determinar el rango dinamico es tomar las dos terceras partes de la diferencia
entre el punto de intercepcion de tercer orden y el valor que llamamos sensibilidad; para el
caso considerado, tenemos:

Rango dinamico (dB) = 2/3 (+5dBm - (-98,6) dBm) = 69 dB 5-148

Las ecuaciones muestran que para aumentar la sensibilidad se deben agregar
preamplificadores de menor F y de mayor ganancia. Pero recordemos que un
preamplificador colocado a la entrada de un receptor disminuye el nivel del punto de
intercepcion de tercer orden proporcionalmente a su ganancia.



Amplificador de microondas montado sobre equipo criogenico
con el objetivo de enfriario a 20 °K y mejorar sus caracteristicas de ruido .
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6-1* Linea de transmision excitada por un pulso

Determinar la respuesta de una linea coaxial, de 50 ohm de impedancia caracteristica y un
tiempo de retardo de 0,25ns, a un pulso de 3ns de ancho con una amplitud de 1V y una
impedancia de generador de 50 ohm. La linea coaxial se encuentra cargada con una
impedancia de 150 ohm.

Segun la ecuacion 1-78 calculamos el coeficiente de reflexion de carga:

I'c=Zc-Zo0=150-50 =0,5
Zc+Zo 150+ 50

Luego la tensién de entrada va a estar dada por :

Vent=Vg . Z0=1.50=0,5V
Zo+Zc 50+50

Veremos un pulso de entrada de 0,5 V que avanzara hacia la carga. Cuando éstc llegue a la
carga se reflejara una onda dada por la ecuacién 1-75 y tendremos:

E =E" . Tc=0,5V.0,5=0,25V
Luego, en la salida veremos segtin la ecuacién 1-65 la onda incidente mas la onda reflejada:

V=E"+E =0,5V+0,25V =0,75V
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Luego vemos que si realizamos una simulaci6n del circuito podemos ver el pulso incidente y
luego de 10nseg vemos a la salida el pulso reflejado, producido por la desadaptacion en la
carga, que viajara hacia el generador nuevamente. En la figura 6-1 se demuestra Io
expresado, y se grafica lo que veriamos con un osciloscopio en la entrada y en la salida de la
linea.

Analisis de una |lnea excitada con un pulso
APLAC 6.25 Dernonstration version May 05 1997
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}—o—o—o—o— o

o _[_1
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o] Sn 10n 15n 20n
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Figura 6-1 * Respuesta de un pulso en una linea desadaptada.

6-2* Linea de transmision cargada con un corto circuito

Si tenemos cuatro tramos de linea coaxial, de 0,25ns de retardo e impedancia caracteristica
de 50 ohm, y los cargamos con un corto circuito, qué tension se verd en los empalmes de
cada tramo, después de que una sefial sinusoidal de 200MHz se haya establecido al
inyectarle un generador de V.

Segiin la ecuacién 1-65 la sinusoide en cada punto estara formada por la suma vectorial entre
la onda incidente mas la onda reflejada :

V=E"+E

La simulacion de dicho caso se ve en la siguiente figura.
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p—a
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—

Analisis de una linea excitada con una sinusnide
API AC &.25 Demonstration version May 05 1997

T Ty
] 125n 25n 37 5n S0n
Time (s)

Figura 6-2 * Representacion de niveles de tension en una
linea cargada con un corto circuito.

Vemos los cinco puntos de tensién de los tramos en la figura 6-2; finalmente, el dltimo es
cero dado que :

V=E+FE E'=E/Tc

y como Zc¢ = 0 entonces

Ic=Zc-Zo=-Zo=-1
Zc+Zo Zo

luego
V=-E+E=0

Ademas podemos apreciar en la figura 6-2 que las amplitudes picos de la sefial en cada punto

nos daran como resultante la onda estacionaria. Si la simulamos, vemos lo expresado en la
figura 6-3.
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Analisis Jul perfil de vinds sstacionaria
APLAC 6.25 Dsrnonslvation varsion May 15 1997
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0.000 62.500m 0125 0128 0.250
longilud (ns]
Figura 6-3 * Perfil de onda estacionaria de linea
cargada con corto circuito.

6-3* Adaptacion con lineas de transmision

Cuatro tramos de linea de transmision, de A/8 de longitud e impedancia caracteristica de
50 ohm, deseamos adaptar a una impedancia Zc = 150+j100 a la frecuencia de 1GHz;
realice la adaptacion utilizando un taco y una linea de A/4.

Si realizamos la simulacion de este problema tendriamos lo expresado en la siguiente figura:

Analisis de una linea excitada con una sinusoide
APLAC 6.25 Demonstration version May 11 1937
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Figura 6-4 * Linea desadaptada.
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El perfil de onda estacionaria sera como el que se ve en la figura 6-5

Analisis del perfil de onda estacionaria
APLAC 6.2% Demonstration version May 15 1997
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Figura 6-5 * Perfil de onda estacionaria de linea desadaptada.

La adaptacion de la parte reactiva se puede realizar de dos formas : con lineas en circuito
abierto o cerrado, o lineas de 3/8 A; en ambos casos transformaremos la carga en una
impedancia resistiva pura, de tal forma de luego poder adaptarla con una linea de A/4.

Si adaptamos con linea de 3/8 A debemos usar la ecuacion 1-64 que dice :
2oy, =1/ Bc

La impedancia normalizada de Zc = 150 + j 100 es z, = 3 +j 2 y la admitancia normalizada
seray, =0,231-30,154 , luego :

Zoym = 1/0,154 =6, 49; esto indica que Z = 324,67 ohm
Luego colocamos un adaptador de A/4 y tendremos la carga adaptada.

En este caso la suma de admitancias hace que la carga quede resistiva pura y de 216 ohm de
valor. Adaptando con linea de A/4, utilizando la ecuacién 1-55 tenemos :

Z0ys =~ Zc. Zent = v/50.216 = 104 ohm
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(@2 -O
Lt=11,2cm
r* Z20=1040hm Yc
Zo=50°'C1)m N Zo =324,60hm

L =7,5cm |
Ytaco

Figura 6-6 * Adaptacion con taco de 3/8 A.

Calculemos ahora la adaptacién con lineas en circuito abierto o corto circuito. Como la
reactancia de la impedancia de carga ( j100 ) es inductiva tendremos que simular un
capacitor en paralelo con dicha carga. Elegiremos circuito abierto porque mirando la figura
1-5 vemos que resulta mas corta que la de corto circuito, figura 1-4. Luego, segin la
ecuacién 1-47 tenemos :

Zent ,= Zo/j.tg(27m/A)L

Habiamos visto que la admitancia de carga era y, = 0,231 - j 0,154 , luego debemos lograr
una suceptancia que cancele los - j 0,154, por lo tanto :

Yearea =1/ Zeemea=J 18 (27/A) L = 0,154

siendo A = 30 cm y despejamos L
L=(A/2m).arctg(0,154)=0,729 cm

Igual que el caso anterior la suma de admitancias hace que la carga quede resistiva pura y de
216 ohm de valor, luego:

Zo,,. =V Zc. Zent = v/50.216 = 1040hm

La adaptacién en este caso estara formada por una linea abierta sobre la carga con
impedancia caracteristica de 50 ohm y un largo de 0,729 cm , mas una linea de un cuarto de
onda, que en 1 GHz en el aire significa 7,5 cm y de impedancia caracteristica 86,6 ohm.
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O —O—

,—f Zo=104ohm Ye

™~
.Zo=5005m . _ Zo =50o0hm
L =7,5cm
taco

Figura 6-7 * Adaptacion con un taco.

Lt=0,729¢cm

En esta situacién de adaptacion los puntos de empalmes se veran como muestra la
simulacion de la figura 6-7

Analisis del perfil de onda estacionaria
APLAC 6 25 Demonstration version May 15 199/
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Figura 6-8 * Perfil de onda estacionaria.

En la figura 6-8 vemos la onda incidente ya que, al estar adaptada la linea, no habra onda
reflejada.
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6-4* Adaptacion con elementos discretos

Una carga Zc = 10 + j 10, es adaptada a una impedancia de 50 ohm, utilizando elementos
discretos. Diserie la red adaptadora y especifique los valores para una frecuencia de 1,5
GH:z.

Normalizamos la impedancia de carga a 50 ohm.

z,=10+j10 =02 +j02

c — —_—
50 50
Ubicamos la impedancia sobre la carta de Snuth (punto A), nos movemos en el circulo de
impedancia constante hasta cortar el circulo de admitancia (punto B). Este movimiento ,
segdin vimos en el capitulo 2 ( seccion 2-4), se realizo colocando un inductor de valor que
surge de la diferencia entre las reactancias del punto A y la reactancia del punto B.

Ix, =) 04-502=;02

Segin vimos en el capitulo 2, debemos pasar a la carta de admitancia , y en este caso el
punto B esta definido por:

yg=1-) 2

Luego, el desplazamiento entre el punto B y C para lograr la adaptacion, lo realizamos con
un capacitor dado por un valor de suceptancia, expresada como:

Jbe=0-(-j2 ) =52
luego

ix,=1/j2=-j 05
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[ T
0 0.2/50 1.0 50/ 0.2
Figura 6-9 * Adaptacion con elementos discretos.
Los valores de L y C estaran dados por :

X, = 0,2.50=10 ohm X.= 0,5.50=25ohm
luego
X
10
L=—L- 1,06 nHy
2.m.1,5.10

1 1
C = = = 42pF

¢ 2.m. 15.10025

El circuito sera :
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1,08nHy
o— \AAAS
— - 4,2pF Zc=10+j10
- l
50 ohms

Figura 6-10 * Adaptador con elementos discretos.

6-5* Adaptacion con taco y linea de microtira

Utilizando carta de Smith adaptar a 50 ohm, empleando la técnica de un taco, una
impedancia de valor 9,25 - j 15,5. Calcule los largos de las lineas de microtira, si la
frecuencia de operacion es de 3 GHz, utilizando un impreso de constante dieléctrica igual a
2,2, altura del dieléctrico 1,57mm y espesor del cobre de 0,035mm.

En un primer paso la impedancia Zc = 9,25 - j 15,5 debemos transformarla en una
admitancia Yc, lo que correspondia a un movimiento de 180° en la carta de Smith (capitulo
2, seccion 2-3).

z=0,185-50,31
Luego

y=142+j2,38

Operamos como vimos en el capitulo 2 seccion 2-5, moviéndonos hacia el generador con
ROE constante, hasta que cortamos el circulo de R=1. Si analizamos la carta de Smith
podemos deducir que nos hemos movido sobre una linea de 50 ohm una longitud Ls dada
por :

Ls=0,11.%



EJEMPLOS 139
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Figura 6-11 * Adaptacion con taco.

En ese punto tenemos un valor de suceptancia, que logramos compensar poniendo un taco en
circuito abierto dado por :

Ltca=0,176 . A

Donde A es la longitud de onda en el aire de la frecuencia de operacion.

Luego, con los datos del material para circuito impreso y utilizando las ecuaciones dadas en
el capitulo 3, secciones 3-2 , 3-3 y 3-4, podemos determinar :

w =49 mm
Ag=7,26 cm

Por lo tanto, las dimensiones de la microtira seran dadas por :

Ls=0,11.Ag=0,11.7,26=0,798 cm
Ltca=0,176 . Ag=0,176.7,26 =1,277 cm
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El circuito final sera el dado por la figura 6-12.

0,798 cm

1,277 cm 9.25-)15,5

50 ohms

v

Figura 6-12 * Representacion de adaptacion con un taco con linea de microtira.

6-6* Amplificador unilateral adaptado con linea de A/4

Disefiar un amplificador en la frecuencia de 1,5 GHz con el transistor NEC645-80 que posee
los siguientes parametros de reflexion :

S11=033/-160,5° 8§22 =0,425/-38,5°
§21=4,24/75 S§12=0,085/61,5°

Analizamos la condicion de estabilidad del transistor , utilizando las ecuaciones del capitulo
5 seccion S-3 y un programa de simulacion que realice el célculo.

Medida de estabilidad NEC645-80 :

Coeficiente K =1.0711
Maitriz determinante S = 0.248137
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Circulos de estabilidad de entrada y salida NEC645
APLAC 6.25 Demonstration version Jul 18 1997

y

4 (r = 2.00)

r Ll LJ L 1

0.3 00 10 50 30
Figura 6-13 * Circulos de estabilidad de generador y de carga.

Vemos en la simulacién que el circulo de linea de trazo grueso es el de generador y el de
linea fina es el de carga. Para poder ver mejor los circulos de estabilidad hemos graficado los
mismos en una carta de Smith doble para poder visualizar los circulos externos a dicha carta.
Viendo que el transistor es incondicionalmente estable en la frecuencia que deseo que opere,
y el valor de S12 es pequefio, podemos considerar el transistor unilateral, y en este caso
debemos realizar un disefio como muestra el diagrama en bloques de la figura.

Zg
@ ppos| |
Adaptad. Transistor Adaptad. Zo
Entrada _—i lr ‘—; i—. Salida

rg=s11* S11 S22 T'c=822"

Figura 6-14 * Diagrama en bloques de amplificador unilateral.

Segun las ecuaciones 1-78 tenemos :
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I' =Z¢c-Zo

Zc+Zo
de donde podemos deducir que :

Zc=1+T
Zo 1-T

y por la condicidon que adoptamos de unilateralidad tenemos quc
I'g"=Tent=S11
[c" =T'sal = S22

Aplicamos esto a las ecuaciones anteriores y podemos deducir la impedancia de generador y
de carga con las que tenemos que calcular los adaptadores de entrada y salida.

Zg=1+Tent =1+S11
Zo 1-Tent 1-S11
Zc=1+Tsal =1+ 822
Zo 1-Tsal 1-822

Haciendo los calculos tenemos que

Zg=0,515-j0,126
Zo

Zc=1,6-j1,02
Zo

Ubicamos las impedancias en la carta de Smith (puntos A y D) y utilizaremos adaptadores
de A/4 en la entrada y salida; para cso debemos hacer resistiva pura ambas impedancias. En
la entrada utilizamos un tramo de linea en serie, moviéndonos en un circulo de ROE = cte ,
hasta cortar la linea de reactancia cero (punto B); esto da una longitud de:

Ls=0,025.A
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Vemos que el circulo de ROE constante corta a la linea de reactancia cero en r = 0,49; esto
indica que la impedancia quedd transformada en una R = 0,49 . 50 = 24,5 ohm. Luego, la
impedancia del adaptador de A/4 de entrada sera:

Z 4= v Zo.R =+50. 24,5 = 35 ohms

A la salida, utilizando los conceptos del capitulo 2 seccion 2-4, empleamos una inductancia
que posea un valor de reactancia x; = 1,02, y con esto logramos movernos por el circulo de
resistencia constante hasta la reactancia cero (punto E). Luego

Como en este caso la linea de reactancia cero se corta ent = 1,64 , tenemos :

Z 4= YZo.R=450.50.1,64 = 64 ohms
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Figura 6-15 * Adaptacion de entrada y salida del amplificador.

En la figura 6-15 vemos la implementacién del amplificador, polarizado a través de dos
bobinas funcionando como choque de RF para desacoplar el circuito de corriente continua
del de alterna; ademas hay dos capacitores chip de paso que seran seleccionados teniendo en
cuenta la frecuencia de operacion y la resonancia serie como vimos en ¢l capitulo 4 seccion
4-6. El capacitor de paso interrumpe la linea de A/4 para realizar un disefio mas compacto.

? vb Ve
Choque RF
0,025 Choque de RF
Aa /
bor : 1 ) ,L A
2o = 35 ohms :F(' hd b’l{ . Zo=feohms B ﬁj
- 11 CAPACITOR
CHIP
CAF:;\:I:;I'OR TRANSISTOR
ISLA PARA
SOLDADURA

Figura 6-16 * Amplificador en 1,5 GHz.
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6-7* Amplificador unilateral adaptado
con lineas de 1/4 A y 3/8 A

Disefiar redes adaptadoras de entrada y salida con lineas de microtira, de un FET de AsGa
HFETI110! a 6 GHz, estudiar la ganancia del amplificador.
Los parametros S del FET a 6GHz son :

SI11=0614/-167° §12=0,046/65°
§21=2187/32,4° §22=0,716/-83°

Analicemos en primera medida la estabilidad del FET en 6 GHz segun el capitulo 5 seccién
5-3.

Medida de estabilidad HFET1101 :

Coeficiente K =1.12961
Matriz determinante S = 0.341956

Esto nos dice que con K = 1,1129 y AS = 0,34 €l FET en la frecuencia de 6 GHz es estable
incondicionalmente. También podemos trazar los circulos de estabilidad que confirman lo

expuesto en el capitulo 5 figura 5-14 caso C, en donde los circulos caian fuera de la carta de
Smith con K > 1.
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Circulos de estabilidad de entrada y salida HFET1101
APLAC 6.25 Demonstration version May 23 1997

Figura 6-17 * Circulos de estabilidad de generador y carga.
Donde el circulo mas grueso es el de estabilidad de generador y el mas fino el de carga.
Consideremos en este ejemplo al transistor unilateral, ya que el S12 es muy pequeiio, en este
caso, como vimos en €l capitulo 5 seccion 5-2 y aplicando en el ejemplo 6, tenemos que:
Ient=S11=TIg*
I'sal = S22 =T'c*

Luego, las impedancias de entrada y salida normalizadas (puntos A y E, figura 6-18) a las
cuales tenemos que adaptar seran

zent=10,243 - 0,106
z sal = 0,369 - 1,046

Los valores de admitancias (puntos B y F, figura 6-18) se calculan segin el capitulo 2
seccion 2-3, obteniendo

yent=345+j1)5
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ysal=0,3+;0,85

Utilizarernos adaptacion de 3/8 A y linea de A/4. Nos ubicamos en la carta de Smith con el
valor de admitancia , y en un primer paso debemos cancelar la suceptancia agregando una
linea de longitud 3/8 A. En la entrada debemos colocar una suceptancia de valor B = - j 1,5.
Empleamos los conceptos del capitulo 1 seccién 1-5-3, donde tenemos:

Zoys, =1/B

Si utilizamos dos tacos de longitud 3/8 A la suceptancia utilizada debe ser de la mitad de
valor, por lo tanto:

1
ZO0yg) = = = 1,33
b2 1572

La admitancia vista hacia la entrada es una conductancia de valor 3,45 (punto C figura 6-18),
que adaptaremos con una linea de A/4 segun lo visto en el capitulo 1 seccion 1-5-2; luego:

1 1
: z = Jzo. — = J1. — = 235
Ald g 3,45

Estas son las mmpedancias normalizadas, luego los valores de impedancia de las lineas de
adaptacion para la entrada seran :

Zo,u; =1,33.50 =66.5 ohm
Z0,,,=0,54.50=27 ohm

De la misma forma podemos adaptar el sistema usando como normalizacién otro valor de
impedancia, por ejemplo 75 ohm.

Para salida realizamos los mismos calculos (puntos F y G) y tendremos :

1 1

ZOyg = =
b2 08572

b
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1 1
z = Jzo. — = 1. — = 1,82
A4 g 0,3

Los valores de impedancia de las lineas adaptadoras de salida seran

Z0 445, =2,35.50=117,5 ohm
Zo,,=1,82.50=91 ohm
Las adaptaciones realizadas expresadas sobre la carta de Smith son las vistas en la figura 6-

18. Vemos que al colocar una linea de 3/8 A y cancelar la suceptancia , nos estamos
moviendo con resistencia constante hasta cortar la linea de reactancia cero (puntos G y C).

Figura 6-18 * Adaptacion de entrada y salida del amplificador.
El esquema del circuito sera el visto en la figura 6-19.
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Figura 6-19 * Esquema del amplificador.

Luego, las dimensiones de la linea de microtira si elegimos un material de circuito impreso
de las siguientes caracteristicas:

Constante dieléctrica relativa ( Er ) = 2,2

Altura del dieléctrico (h ) =1,57 mm

Espesor del cobre (t ) =0,035 mm

Frecuencia = 6 GHz

Aplicando las ecuaciones expresadas en el capitulo 3 tenemos :
Ancho de la microtira para 50 ohm ( w ) = 4,85 mm

Ancho de la microtira para 27 ohm = 11,18 mm

Ancho de la microtira para 66,5 ohm =3,09 mm

Ancho de la microtira para 91 ohm = 1,72 mm

Ancho de la microtira para 117,5 ohm = 0,96 mm

Longitud de onda en la microtira ( Ag ) = 36,11 mm

Luego, las longitudes de la linea serin

L,er =3/8. Ag =3/8.36,11 = 13,54 mm

Ly.= 1/4.Ag =1/4.36,11=9,02 mm
Con los datos determinados y los conceptos vertidos en el capitulo 5 ecuacién 5-77 podemos
determinar la ganancia unilateral como :
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s21]?
Gtumax = : =Gg.Go.Ge
(1—|sn|2).(1-|322‘2)
donde
1
Gg=(_2\ =1,605=2,05dB
1-|s11]
Gc:—l—\— =2,052=3,12dB
2
(1-|522|

2
Go = [s21]” = 4782 = 6,798
Gtumax =2,05+3,12+6,79=12 dB

ATxliﬁcado.‘ unilateral con HFET1101 en 6GHz
APLAC 6.26 Demonstration version May 24 1997
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Figura 6-20 * Grdfica de S21 en modulo y fase.
Utilizando un simulador podemos analizar la ganancia graficando el S21 en mddulo con
trazo grueso, y en fase trazo en linea punteada (figura 6-20), como los valores de adaptacion
sobre la carta de Smith (figura 6-21).
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Amplificador unilateral con HFET1101 en 6GHz
APLEC 6.25 Demonstration version May 24 1997

0.5

r T T T L

00 02 1.0 5.0
Figura 6-21 * Impedancia de entrada y salida del amplificador.

En la figura 6-21 representamos el S11 en trazo grueso y S22 trazo fino, lo que muestra la
adaptacion del amplificador en el rango de frecuencia de 5,6 GHz y 6,4 GHz. Vemos que en
ninguna frecuencia se alcanza la adaptacidn, o sea el centro de la carta de Smith, ya que
estamos utilizando la condicion de unilateral, suponiendo el S12 muy pequefic y por lo tanto
despreciable.

6-8* Amplificador no unilateral con adaptacion simultanea

Realice un disefio de maxima ganancia de un amplificador con FET de AsGa utilizando
HFET-1101 a 6GHz, siendo los parametros normalizados a 50 ohm a esa frecuencia los
siguientes:

S11=0,614/-167° S12=0,046/65°

8§21 =2,187/324° $22=0,716/-83°

Vemos que éste es el mismo disefio que el amplificador del ejemplo anterior, pero con la
salvedad de que en este caso utilizaremos el disefio de maxima ganancia, lo cual es posible

porque el FET es incondicionalmente estable.

Medida de estabilidad HFET1101 :
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Coeficiente K =1.12961
Matriz determinante S = 0.341956

Segin lo expresado en el capitulo 5 la condicion de adaptacion simultinea de carga queda
expresada por la figura 6-22.

Zent Zsal

| Red . - Red
~ Adaptad. Transistor -~ Adaptad. Zo
___| Entrada m—I [ Salida -

I'sg Isc

Figura 6-22 * Adaptacion simultdnea de cargas.

En este caso las expresiones que cumplen esta condicion estin dadas en el capitulo 5
(ecuaciones 5-27 a 5-33) que en nuestro caso estan determinadas por:

Bli\/Blz —4|c1|2

Isg =
® 21
B2+ B22 - 4lc2)’
Isc =
22

donde
Bl = 1 + [stif? - |s22f? - |a|*=0,747

B2 = 1 + |s22? —|s11]* —|a]* = 1,019
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C1 S11 - A-S22* =0,37/-169,75°

C2 S22 - A-S11* =0,507/-84,47°

A =S11-822 - S12-S21=0,342
Luego los coeficientes de reflexion expresados por las ecuaciones 5-25 y 5-26 nos dan
I'sg = 0,868 / 169,75°
I'sc=0,9/84,47°
Segun lo visto tenemos
I'sg *=(zent—1)/(zent+ 1)
I'sc* =(zsal-1)/(zsal +1)

Estos son los valores a los cuales hay que adaptar. Para eso nos ubicamos en la carta de
Smith utilizando la regla calibrada en coeficiente de reflexion, y ubicamos los puntos 0,868
/ -169,75° y 0,9 / -84,47° (tratado en capitulo 2, figura 2-3), que representaran las
impedancias de entrada y salida para adaptacion simultinea (puntos A y E ). Utilizaremos
adaptacion con un taco, por lo tanto transformamos estas impedancias en admitancias
(puntos B y F). Segun lo tratado en el capitulo 2 seccion 2-5 nos movemos hacia el
generador hasta cortar al circulo de conductancia igual a 1 ( puntos G y C ), para luego con
tacos en circuito abierto , de igual valor de la suceptancia de esos puntos lograr la
adaptacion total (punto D). Para realizar estos tacos nos hemos movido hasta la admitancia
cero , correspondiente a los -180° en el caso de haber elegido corto circuito teniamos que

movernos siempre hacia el generador hasta el punto de admitancia infinita, correspondiente
al punto de los 180°.
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Figura 6-23 * Adaptacion con taco de amplificador con HFET! 10/

A diferencia del ejemplo 7, en esta adaptacion, al ser simultanea y corresponderse la entrada
con la carga de salida y viceversa, las impedancias de entrada y salida caeran en ¢l centro de
la carta de Smith como vemos en la figura 6-24. En dicha figura vemos el S11 trazo grueso y

S22 en trazo fino del amplificador para una barrido de frecuencias entre 5,6 GHz y 6,4
GHz.
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Ampliticador con HFET1101 en 6GHz
APLAC 6.25 Demonstration version May 25 1997

-0.5 2.0

[ T T T
0.0 0.2 1.0 5.0

Figura 6-24 * S11 y S22 de amplificador con HFET1101.

Con los datos determinados podemos calcular la ganancia expresada en el capitulo 5 por la
ecuacion 5-82; tendremos:

Gt, max = 521 -(K-\/Kz -1) = 14,58 dB

Podemos tambien representar la ganancia graficando el S21, en modulo trazo grueso y fase
trazo fino, del amplificador como vemos en la figura 6-25.

Arnplificador con HFET1101 en 6GHz
16 APLAC 6.25 Dernonstration version May 25 1997
180

1 .
G 1 /"\ FASE
4
12 ~.\.\\ ag
(48 T~

1 / N

[} -180
5.6G 5.86 6G 6.2G 6.4G
Frecuencia [Hz]

Figura 6-25 * Modulo y fase de S21 de amplificador con HFET1101.
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Si utilizamos el material de circuito mmpreso con Er =2,2 ; h=1,57 mm y t=0,035mm, y los
valores calculados para 50 ohm aplicando las ecuaciones expresadas en el capitulo 3,

tenemos:

Ancho de la microtira para 50 ohm ( w ) = 4,85 mm
Longitud de onda en la microtira ( Ag ) = 36,11 mm

Luego, los largos de las lineas seran
Lsg = 0,056 . A = 0,056 . 36,11 =2,02 mm
Lsc =0,097 . A =0,097 . 36,11 =3,5S mm
Ltg =0,204 . A =0,204 . 36,11 = 7,36 mm
Ltc = 0,287 . A =0,287 . 36,11 = 10,36 mm

El circuito queda finalmente como se expresa en la figura 6-26. Los capacitores de paso
deben seleccionarse segun lo expresado en el capitulo 4.

v 'd

CAPACITOR CAPACITOR
0,086 0,037 1 CHP

K

0,204 7. 0287 2

Figura 6-26 * Representacion de amplificador con linea de microtira
con HFET!1101.
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6-9* Amplificador de bajo ruido

Se desea realizar un diserio de bajo ruido en la frecuencia de 3,2 GHz, con el transistor
HEMT modelo NE33284A4 que posee los siguientes parametros :

S11=0,862/-64,3° §12=0059/523°
S21=504/119,7° S22 =0,558/-41,2°

y para minima cifra de ruido tenemos :
Im=0772/532°

Como en todos los amplificadores el primer analisis que debemos realizar es el de
estabilidad, utilizando los conceptos dcl capitulo 5 en las secciones 5-3 y 5-4, los cuales
podemos desarrollar con un programa de simulacion obteniendo:

MEDIDA DE ESTABILIDAD

Coeficiente K =0.382023
Mat.determinant S =0.531638

Vemos que el transistor es condicionalmente estable, y en el trazado de los circulos de
estab@lidad sobre la carta de Smith en la figura 6-27 podemos apreciar el circulo de
estabilidad de generador trazado con linea mas gruesa y el de carga con linea mas fina.
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Circulos de estabilidad NEC3328A
APLAC 6.25 Demonstration version May 26 1997

Figura 6-27 * Circulos de estabilidad de generador y de carga.

Analizando los conceptos expuestos en el capitulo 5 seccion 5-4 | nos encontramos frente a
un caso de estabilidad condicional como el caso A dado en la figura 5-14. Por lo tanto, si los
coeficientes de reflexién se encuentran fuera del area de los circulos de estabilidad nos
encontraremos en la region estable de disefio.

Verificamos el coeficiente de reflexién para minima cifra dc ruido I'm = 0,772 / 53,2° y
podemos comprobar que se encuentra en la region estable.

Luego, segun lo expresado en la ecuacidn 5-75 podemos con I'm calcular el coeficiente de
reflexion de carga :

*
S12. S21. rm)

re =| s22 +
¢ (S 1. S22. I'm

=0,570/52,2°

Debemos verificar sobre la figura 6-27 si I'c cae dentro de la region estable. Este valor esta
muy cerca de la zona inestable, y es por eso que elegimos como coeficiente de reflexion de
carga el S22*. Una vez confirmado que los coeficientes de reflexién a utilizar estan en
region estable, se puede proceder a realizar la adaptacidn.

Para la adaptacion clegimos el método con taco visto en el capitulo 2, seccion 2-5. En este
caso debemos ubicar los conjugados de los coeficientes de reflexion sobre la carta de Smith
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para proceder a adaptarlos ( puntos A y E). Estos corresponden segun la ecuacion 2-2 a las
siguientes impedancias:

zent= 1+I'm =.602 +)1,84
1-Tm

zsal=1+S822 =1,46+j 1,55
1-S822

Transformamos en admitancia (puntos B y F) , para luego movemos en direccion hacia el
generador hasta cortar el circulo de conductancia 1 ( puntos G y C). Esto nos da un largo de
linea en serie con el transistor en funcion de la longitud de onda en el aire (A) dado por :

Lsg=0,122 . A

Lsc=0,114 . A
Colocamos un taco del valor de suceptancia de esos puntos y con esto hemos logrado la
adaptaciéon final moviéndonos hacia el centro de la carta de Smith. Los valores de las
suceptancias para tacos en circuito abierto, o sea moviéndonos hasta el valor de suceptancia
cero, en funcién de la longitud de onda en el aire nos dan:

Ltg=0,312.A

Ltc=0,352 . A
Si hubiéramos adaptado con lineas en corto circuito tendriamos longitudes mas corta, ya que

nos deberiamos haber movido hasta el punto de suceptancia infinita (longitudes de 0,062 y
0,102 de A para generador y carga, correspondientemente).
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Lasc=0114% 0.
~——

Figura 6-28 * Adaptacion con tacos.

Si utilizamos el material de circuito impreso con Er =2,2 | h=1,57 mm y t=0,035mm, y los
valores calculados para 50 ohm aplicando las ecuaciones expresadas en el capitulo 3 tenemos

Ancho de la microtira para 50 ohm ( w ) = 4,85 mun
Longitud de onda en la microtira (Ag ) = 68,11 mm
Luego, los largos de las lineas seran
Lsg=0,122 . Ag=0,122 . 68,11 = 8,3 mm
Lsc=0,114 . Ag=0,144 . 68,11 =9,8 mm

Ltg=0,312.Ag=0312.68,11=21,2 mm
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Ltc=0,352 . Ag =0,352 . 68,11 = 23,9 mm

Realizando la simulacion del circuito vemos en la carta de Smith la representacion del S11
con trazo grueso y del S22 con trazo fino entre 3,1 y 3,5 GHz. Podemos apreciar que al
realizar un diseio de bajo ruido los parametros se alejan del centro de la carta que representa
la adaptacién a maxima transferencia de energia.

Amplificador en 3.2GHz con NE33284A
APLAC 6.25 Demonstration version May 27 1997

T T T T — 1

0.0 0.2 1.0 5.0

Figura 6-29 * Impedancia de entrada y salida del amplificador.

Analizando la ganancia podemos expresarla con su ecuacién general dada en el capitulo §
ecuacion 5-14.

|321|2 -(1 -|rg| 2)-(1 -|rd] 2)
G —_

|2

—|1 ; Sll-I“ng'll - 822 Te

Para nuestro caso estamos utilizando como coeficientes de reflexién ¢l I'm y S22" por lo
tanto nos queda :
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21 (1-[rf )
It - s rml

La representacion de esta ecuacion la vemos graficada en la figura 6-30.

G=
1-822

Amplificador en 3.2GHz con NE33284A
APLAC 6.25 Demonstration version May 27 1997

20 = 180

G | \ FASE

15 =~ - —— oo

[@8] ] N'""P

10 0

5 -90

0 ) gamn T T T T 1 T T T T T T -180
3.1G 3.2G 3.3G 3.4G 3.5G

Frecuencia (Hz)
Figura 6-30 * Representacion S21 del amplificador.

Con trazo mas grueso vemos el modulo y con trazo fino la fase.

El circuito final sera el mostrado en la figura 6-31, donde los capacitores de paso cumplen
los requisitos expresados en el capitulo 4 y los choques de RF sirven para desacople de la
corriente continua del circuito de alterna.
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v vd
|
g Cheoque RF
ca R
CAPACITOR 01221 Y D14 i
CHIP i
1 =T
g i Nl
l ] 80 ohimw = r=p S0 ghrw ]
- I
T

02 | - 03523

Figura 6-31 * Representacion de amplificador en 3,2 GHz.

6-10* Amplificador de potencia

- El objetivo de este disefio es realizar un amplificador de potencia de 1W de salida en clase
A con el amplificador con el FET de AsGa MGF-2124 a una frecuencia de 8 GHz

operando a 8V y con una corriente de drain de 300mA. En estas condiciones los pardmetros
Sson : ‘

S11=0,861/122.7° S12=0,052/-52°
8§21 =1,23/28,8° §22=0487/-159,2

Debemos en primer instancia evaluar las condiciones de estabilidad vistas en el capitulo 5
calculado nos da :

Medida de estabilidad:

Coeficiente K =1.15573
Mat. determinant S = 0.355431
Los circulos de estabilidad estan trazados en la figura 6-32.
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Circulos de estabilidad de MGF2124
APLAC 6.25 Demonstration version May 30 1997

Figura 6-32 * Circulos de estabilidad de amplificador de potencia.

‘Una vez que vemos que el FET es incondicionalmente estable, lo suponemos unilateral,
considerando que el S12 es muy pequeifio, y en este caso adoptaremos como impedancia de
entrad y salida como lo hicimos en casos anteriores y segun lo visto en el capitulo 5 seccién
5-2 donde :

Fent=S11=Tg*
Tsal =822 =Tc*

Con los valores de S11 y S22 nos ubicamos en la carta de Smith ( puntos A y F ) y
transformamos a admitancia moviéndonos 180° ( puntos By G ).

Luego para la adaptacion de entrada ( figura 6-33) , nos movemos con ROE constante 0,02
A en ambas puntas para poder soldar el gate y el drain del FET (puntos Cy 1) .

Lseriel = 0,02 . A
En la entrada adaptamos colocando primero una suceptancia de valor tal de llegar a cortar la
linea de suceptancia cero ( punto D ). Como utilizamos tacos partido para adaptar segin
conceptos dados en el capitulo 2 seccién 2-5 tenemos que la suceptancia debera ser de la
mitad de su valor.
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B tacol = Bpunto C /2

Colocamos un taco en circuito abierto, o sea nos movemos hasta el valor de admitancia cero
que nos da :

Ltacol = 0,095 . A

\‘f-rm =0,022

X
0 0.2 1.0 5.0

Figura 6-33 * Adaptacion de entrada de amplificador de potencia.

Desde el punto D nos movemos hacia el generador con una linea serie ( circulo de ROE

Cons'tante) hasta cortar al circulo de conductancia unitario ( punto E). Esto nos da una
longitud dada por :
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L serie2=0,317 . A
Nos movemos desde el punto D hasta el punto central de la carta de Smith moviéndonos en
el circulo de conductancia constante, que cquivale a colocar una suceptancia del valor de
dicho punto. Como usamos para tal fin el método de taco partido tendremos :

B taco2 =B punto D / 2
esto nos da un taco en circuito abierto de

Ltaco2=0,116 . A
A la salida ( figura 6-34) una vez que tenemos el valor de la admitancia colocado sobre la
carta de Smith ( punto G ), nos movemos cn un circulo de ROE constante hasta cortar al
circulo de conductancia unitaria ( punto H ), colocando en ese punto un taco partido de

Btaco =B punto H/2

luego la longitud sera

Ltaco =0,081 . A
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$22 = 0487 1 159
F~

Figura 6-34 * Adaptacion de salida de amplificador de potencia.

El circuito final queda como muestra la figura 6-35.

vy

a4 90 ohms

CAPACITOR 0.517.1 N
CHIP
0,116 % 0,096

| mGF2124

90 ohms || M4

=

0,056 %,

i
\

0,022

0,081 ).

CAPACITOR
CHIP

Figura 6-35 * Amplificador de potencia.
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Como choque de RF se utiliza una linea de A/4 de 90 ohm que representa una linea de alta

impedancia para la sefial de RF y permite separarla de la alimentacidn.
La adaptacion del sistema elegido la podemos evaluar realizando la simulacién del mismo

con los parametros S del transistor ( figura 6-36 ).

Amplificador con MGF2124 en 8GHz
APLAC 6.25 Demonstration version Jun 21 1997

0.0 0.2 1.0 50

Figura 6-36 * Adaptacion del amplificador de potencia.
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Analizador de redes implementado para la medicién de pardmetros S .
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