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Introduccio

En aquest annex es tractaran cinc temes que poden ajudar a la comprensio6 del
contingut dels diferents moduls: les equacions de Maxwell, la carta de Smith,
les unions P-N, les figures de merit en amplificadors i el procés de resolucid
dels modes transversals electrics (TE) i transversals magnetics (TM) en una guia
d'ones rectangular. A continuaco s'introdueixen aquests temes amb una mica
més de detall i s'exposa en quins moduls es pot necessitar la informacié que

aporta cada un.

Les equacions de Maxwell s'introdueixen en l'apartat "Les equacions de
Maxwell". Aquestes equacions conformen el pilar fonamental de la teoria clas-
sica de l'electromagnetisme, i es resumeixen en tan sols quatre expressions,
que poden ser presentades en forma diferencial o integral. Alternativament,
si estem en régim permanent sinusoidal, les equacions diferencials es poden
expressar utilitzant fasors, introduits i completament definits en aquest ma-
teix apartat, que redueixen les equacions diferencials a equacions ordinaries.
Igualment, es derivaran també les condicions de contorn que han de complir

els camps electromagnetics en la interficie entre dos medis materials.

En aquesta assignatura, les equacions de Maxwell s'utilitzen especialment en
I'analisi dels camps electromagnetics que es propaguen en els diferents tipus
de guies d'ones i, en particular, en una guia d'ones rectangular, que es presenta
en el modul "Guies d'ones". Es recomanable conéixer-les i entendre'n el signi-
ficat per a poder seguir correctament el fil d'aquest modul. Aquestes equacions
també apareixen en el modul "Les equacions de Maxwell" de 'assignatura Fi-
sica Il i en el modul 3 de l'assignatura Antenes, on s'utilitzen per a trobar les

equacions de radiaci6 d'una antena.

En l'apartat "La carta de Smith" s'exposa la utilitat de la carta de Smith a I'hora
de treballar amb impedancies, admitancies i coeficients de reflexi6 en una linia
de transmissio, i es presenten alguns exemples practics. La carta de Smith és,
de fet, una eina grafica que es pot utilitzar per a transformar impedancies en
coeficients de reflexi6 (i a l'inrevés), impedancies en admitancies (i a l'inrevés)
o per a calcular la longitud que es vol per a les linies de transmissio i stubs
en un circuit, entre altres aplicacions. La finalitat d'aquest apartat es repassar
les caracteristiques més importants d'aquesta eina i comprovar-ne la utilitat
gracies a una serie d'exemples.

Aquesta eina és de gran utilitat a I'hora d'analitzar i entendre el comportament
d'una linia de transmissi6 i també en l'estudi de l'estabilitat d'un amplificador.
Per aquest motiu, la carta de Smith apareix (o es pot utilitzar) en els moduls

"Linies de transmissi6¢", "Analisi de circuits de microones", "Amplificadors li-

neals de microones" i "Mescladors, multiplicadors i oscil-ladors de microones".
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D'aquesta manera, queda clar que és imprescindible entendre i dominar el seu
funcionament per a la comprensié correcta d'aquesta assignatura. Una intro-
ducci6 similar a aquesta eina es pot trobar en el modul 6 de l'assignatura Fisica
II, on també es treballen les linies de transmissio.

L'apartat "Uni6 P-N" es dedica a les unions P-N. A més de dispositius passius
i lineals, per a completar les possibilitats d'un circuit de microones, cal incor-
porar dispositius actius i no lineals, capagos de generar i transformar senyals
a aquestes freqiiencies. En aquest apartat es presenten els fonaments dels dis-
positius actius basics utilitzats en els circuits de microones: el diode i el tran-
sistor. Es fa un recorregut per l'estructura i el funcionament dels dispositius
semiconductors i, en particular, de la unié P-N. Finalment s'analitzen les ca-
racteristiques principals de diferents tipus de diodes segons la seva estructura
interna, i, en particular, dels diodes Schottky i PIN.

Conéixer com funcionen els dispositius no lineals mitjancant les unions P-
N és de gran utilitat a 'hora de seguir el modul "Mescladors, multiplicadors
i oscil-ladors de microones" d'aquesta assignatura, on s'estudien els diferents
elements no lineals de microones, com els diodes i els transistors i les seves
caracteristiques més importants. Tanmateix, aquesta informaci6 es pot trobar
també en el modul 1 de l'assignatura Tecnologia electronica, dedicat integrament

als diodes.

Les figures de merit que caracteritzen el comportament d'amplificadors
s'analitzen en l'apartat "Figures de meérit d'amplificadors". Els amplificadors
son un dels dispositius avancats més importants en els circuits de microones.
La seva missi6é primordial és incrementar la poténcia dels senyals de microo-
nes de molt baix nivell sense distorsionar-les; és a dir, obtenir a la sortida una
replica exacta del senyal a l'entrada perd amb una poténcia més alta. La rea-
litat, pero, és que els components basics de que esta format un amplificador,
els transistors, no tenen una caracteristica lineal perfecta, és a dir, no son dis-
positius ideals, i presenten una resposta que no és perfectament lineal, a més
de tenir un funcionament limitat a un interval concret de nivells de senyal a
l'entrada. Es per aixo que es defineix tot un seguit de caracteristiques que ano-
menem figures de merit de l'amplificador, que ens serviran per a tenir una idea
de que és capag de fer el dispositiu, quins son els seus punts forts i febles, i que
servira com a referéncia comparativa respecte a altres amplificadors. Aquestes
figures ajuden, per tant, a comparar-los i diferenciar-los, cosa que permet po-
der-ne triar el més adequat per a una aplicacié en concret.

En els moduls "Amplificadors lineals de microones" i "Mescladors, multipli-
cadors i oscil-ladors de microones" d'aquesta assignatura s'utilitzen moltes
d'aquestes figures per a definir el comportament no solament d'amplificadors,
sin6 també d'altres dispositius que contenen elements no lineals, com els mes-
cladors, els multiplicadors de freqiiencia i els oscil-ladors, de manera que cal

coneixer-les préviament. Algunes d'aquestes figures també s'introdueixen en



CC-BY-SA « PID_00200070 7

Annex

els moduls "El transistor" i "L'amplificador operacional" de l'assignatura Tecno-
logia electronica i en el modul "Introducci6 als sistemes de comunicacions" de
'assignatura Electronica de comunicacions.

Finalment, en l'apartat "Modes TE i TM en una guia d'ones rectangular", es
descriu el procediment per a solucionar la configuracié dels camps per als in-
finits modes TE i TM que es propaguen en una guia d'ones rectangular. En el
modul "Guies d'ones" es dona la soluci6 directa de la forma que prenen els
vectors de camp E, i H, (equacions 6.49 i 6.50 del subapartat "Modes TE i TM
en una guia d'ones rectangular"), que formen la configuracié6 de camps per
als modes TM i TE, respectivament. En aquest apartat es presenta la resolucio
completa dels vectors de camp en la direcci6 de les z.
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1. Les equacions de Maxwell

Les equacions de Maxwell son un conjunt d'equacions que es poden expres- James Clerk Maxwell

sar de manera diferencial o, alternativament, integral, i que descriuen, de ma-
. . . <. James Clerk Maxwell

nera macroscopica, el comportament de qualsevol sistema electromagnetic. (1831-1879) va ser un fisic i

matematic escocés que va dei-

xar com a heréncia la formula-

només sé6n manifestacions del mateix fenomen, el camp electromagnetic. Ci6 de la teoria electromagnéti-
ca classica.

Mitjancant aquestes equacions es demostra que electricitat, magnetisme i llum

En aquest apartat es presentaran les equacions de Maxwell en tres formats: en
forma diferencial, en forma integral i en forma fasorial. El subapartat "Condi-
cions de contorn en la separacié de dos medis materials" es dedica a derivar

les condicions de contorn entre dos medis materials.
1.1. Les equacions de Maxwell en forma diferencial

Considerem un medi material caracteritzat per dues variables:

* la permitivitat dieléctrica: &(7, 7).

® la permeabilitat magnetica: (7, 1).

Aquest medi material compleix les equacions de Maxwell, expressades com:

V.-D 7, 1)= p f(7, 1)-Llei de Gauss per camps electrics

v -73)(7, 1)=0-Llei de Gauss per camps magnetics

VxEF )= - %73)(7 1)—Llei de Faraday 7.1

—

VxH71)=7 f(r D+5 atD(r 1)—Llei d'Ampere-Maxwell

v -7(7, = — g p f( 7, t)—>Equaci6 de conservaci6 de la carrega

amb:

(7, 1)»>Camp electric
(—>
7, t)—Densitat volumatrica de carrega lliure

/ 7.2
(7, t)—»Densnat volumetrica de corrent

Tl ol

, 1)=>C amp magnetic

7
_>

| <l 2

>l

7, t) ) (r t)—»Vector desplacament o densitat de flux electric
N

(r, t) p( ) (r t)—>Vect0r induccié magnetica o flux de camp magnetic

ol



CC-BY-SA « PID_00200070 10 Annex

Conservacio

Tot i que I'expressio de la conservacio de la carrega no és propiament una de les equacions
de Maxwell (de fet, aquesta informaci6 ja hi esta continguda), és util tenir-la en compte
en moltes situacions, motiu pel qual també I'hem afegit aqui.

Les equacions de Maxwell, per tant, ens diuen que:
1) En qualsevol punt de l'espai es genera camp eleéctric si:

e hi ha carrega en aquell punt,
¢ hi ha una disminuci6 temporal del camp magnetic.

2) En qualsevol punt de l'espai es genera camp magneétic si:

¢ hi ha corrent eléctric en aquell punt,
¢ hi ha un augment temporal del camp electric.

1.2. Les equacions de Maxwell en forma integral

Aplicant el teorema de la divergencia, expressat com:
[ v Aw=¢ A.a3 7.3
14 N
a les expressions que contenen divergencies, i el de Stokes, expressat com:
VxA)ds=9p A-di 7.4
J xR ai=9

a les expressions que contenen rotacionals, obtenim les equacions de Maxwell
en forma integral:

¢Sa7, 1ds =fvpf(7, 1) dv= D
y§s§(7’ ds=0
ygcf(? Ndl = _%/53(7’ ds 7.5
¢ HiG.0dl = [ T /G.0d5+5 [ B0 as

Aquestes expressions son igual de valides que les equacions en forma diferen-
cial per a expressar el comportament dels camps electromagnetics. La diferen-
cia, pero, rau en el fet que ens donen informacié dels camps en arees o con-
torns d'arees, mentre que les equacions en forma diferencial ens donen infor-
maci6 dels camps en punts discrets de I'espai.
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1.3. Condicions de contorn en la separacié de dos medis
materials

La interficie entre dos medis materials diferents (per exemple entre un conduc-
tor i un dielectric, entre aigua i aire, etc.) genera una discontinuitat en l'espai.
Les equacions de Maxwell en la seva forma diferencial representen derivades
dels camps electric i magneétic respecte a les coordenades espacials (divergen-
cia i rotacional). Aquestes, pero, no tenen sentit on hi ha discontinuitats i,
per tant, no es poden utilitzar per a definir el comportament dels camps en
aquests punts. Per a solucionar aquest problema, s'utilitzaran les condicions
de contorn, obtingudes amb I'aplicaci6 de les equacions de Maxwell en forma
integral a zones al voltant de la discontinuitat.

En el subapartat "Condicions de contorn generals" es derivaran les condicions
que han de satisfer els camps en la interficie entre dos medis qualssevol. I en els
subapartats "Condicions de contorn en la separacié de dos medis dielectrics"
i "Condicions de contorn en la separacié entre un medi dieléctric i un medi
conductor perfecte" es veuran els casos particulars d'interficie entre dielectric

i dielectric i entre dielectric i conductor, respectivament.
1.3.1. Condicions de contorn generals

Considerem dos medis materials caracteritzats per les seves constants dielec-

triques i magnétiques € i p. Suposem que en la interficie entre els dos medis hi
ha un corrent lliure superficial 75(7, t) i una distribuci6 de carrega lliure p f(7, t)

(figura 1):

Figura 1. Interficie entre dos medis diferents

Medio 1 "1, €1 E»], ﬁ1, 51, §1

= |
e &
—
_—

Medio 2 W2, €2 Ez, ’:iz, 52, §2

En un punt de la interficie s'escull una caixa rectangular amb un contorn C

i una secci6 de superficie Sy (figura 2):
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Figura 2. Contorn G, i seccié amb una superficie Sq sobre la interficie entre dos medis materials

T Medi 1 H1, €1 E1,ﬁ1,51,§1
|

Punt de la
superficie
z t N
Az¢
y Ay
X Medi 2 w2, € E2, ":i2' 52, 52

Aplicant la llei de Faraday en forma integral sobre el rectangle al llarg del con-
torn Cy i sobre la superficie S, s'obté:

-, —>__ﬁ =,
5£COE(r,t)dz_ G BEas 76

A mesura que Az esdevé més petit, I'area Sy tendeix a 0, de mode que les con-
tribucions a la integral de superficie sobn negligibles. A més, les contribucions
a la integral de circulaci6 respecte a y també sén minimes. En el limit (Az —
0) es redueix a:

ESAy—E;»Ay=0 7.7
0, el que és el mateix:
E -Ep=0—E,=E
t1 t2_) _ t1 2 78
nx(E,~E,)=0

Utilitzant el mateix procediment amb la llei d'’Ampeére-Maxwell s'obté:

—

=FI]I_H2[=7S 7.9

Considerem ara un cilindre com el de la figura 3:
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Figura 3. Cilindre d'altura Az i area A; + A, sobre la interficie entre dos medis materials

T Medi1 uy,eq Eq, Hy Dy, By
|

Az |}
I —
z ;\" N
y
X Medi 2 U2, €2 Ez, Fiz, 52, 52

Apliquem-hi l'equacié de Gauss per a camps eléctrics:

¢ 4 OAlD(r,t)d’fz / ciin PAT 4V 7.10

A mesura que Az — 0 la contribuci6 a la integral de superficie per part d'A; —

0. En aquestes condicions:

lim 7. t)dv= limJ( A )A ]: A 7.11
0! Citindre" (7.9 arol\Pro90] = Pslo
Per tant, es pot escriure:

DI/Z\AO—DzﬁA():pSAO—)Dlg_DZIZ\=pS 7.12

En general, es complira que:

7-(Dy—Dy)=p, 7.13

Utilitzant un procediment similar amb la llei de Gauss per a camps magneétics
obtenim:

h-(B,—By)=0 7.14

Resumint:

. S 7.15
fix(H ~Hy)=Js~Hy~Hp=Tg
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1.3.2. Condicions de contorn en la separacié de dos medis

dieleéctrics

En la separaci6 entre dos medis dieléctrics no tindrem acumulaci6 de carrega

ni corrents superficials (figura 4):

Figura 4. Interficie entre un dieléctric (medi 1) i un altre
dielectric (medi 2)

Medi 1 W1, €1
dieléctric - - - =
E4, H4, D4, B4

A
|

Medi 2 U2, €2

dieléctric - - - o
E,, Hy, Dy, B,

Per tant, en les mateixes condicions que abans, les condicions de contorn ens

quedaran:

7.16

1.3.3. Condicions de contorn en la separacié entre un medi
dieléctric i un medi conductor perfecte

En un conductor perfecte es pot demostrar que:

1) Els camps electrics i magnetics variables amb el temps sén nuls al seu in-

terior.

2) Qualsevol corrent o carrega variable en el temps en el conductor ha de ser
sobre la superficie del conductor en forma de densitat superficial.
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Figura 5. Interficie entre un dielectric (medi 1) i un conductor
(medi 2)

Medi 1 K1, €1
dieléctric - = = =
E4, Hy, D4, B4

%
|

Medi2  E,=0, Hy=0
conductor 52:0, §2:0

Per tant, en la interficie conductor-dielectric:

7.17

1.4. Equacions de Maxwell en régim permanent sinusoidal

Les equacions de Maxwell vistes fins ara son valides per a camps electromag-
netics amb una dependéncia arbitraria amb el temps. Les funcions temporals
periodiques arbitraries es poden descompondre facilment en series de Fourier
de components sinusoidals harmoniques, i les funcions transitories no perio-
diques es poden expressar com a integrals de Fourier. La suma de tots els re-
sultats proporciona els camps totals.

En aquest apartat ens centrarem en els camps electromagnétics que tenen tni-
cament dependéncia sinusoidal amb el temps un cop assolit el regim estacio-
nari. Aquesta dependeéncia és la que anomenem régim permanent sinusoidal
(RPS). En aquestes condicions, podem treballar amb les expressions fasorials
dels camps, en comptes de fer servir les expressions temporals, atés que pre-
senten alguns avantatges a l'hora de calcular els camps.

A continuacio, es descriuran els fasors i es veuran les seves propietats més im-
portants i, finalment es presentaran les expressions fasorials de les equacions
de Maxwell.

1.4.1. Introduccid als fasors

Les hipotesis de partida son les segiients:

1) Totes les excitacions del sistema son sinusoidals i a la mateixa freqiiéncia fj.
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2) L'inici de les excitacions es va produir en un temps passat molt llunya.
Qualsevol regim transitori ja ha desaparegut en el temps d'interés i els valors
de camp es van repetint peridodicament en qualsevol punt de l'espai.

3) Com a consequiéncia de tot aixd, qualsevol camp que tingui el nostre siste-
ma també dependra sinusoidalment del temps.

—
r’

Imagineu-vos, per exemple, un camp vectorial %(7, 7) oscil-lant en l'espai (fi-

gura 6):

Figura 6. Camp vectorial 7(7, t) oscil-lant en I'espai

=y

Segons les condicions anteriors, la magnitud vectorial (7, 7) en cada punt de
l'espai haura de tenir la forma segiient:

(7, 1) = A(F)coslwot + ¢ (7)) - &(F) 7.18

on %(7, 1) és un vector de components reals, A7) és I'amplitud de 1'oscil-lacié,

cl)(_r’) és la fase inicial i &(7) és un vector unitari que indica la direccio i el sentit
de l'oscil-lacié. La pulsaci6 es defineix com:

0, =21f, 7.19

on [y és la freqiiéncia a la qual oscil-len totes les excitacions i qualsevol vari-
able del sistema. Per tant, qualsevol variable del sistema tindra el terme cos
(wot + ...). Com que aix0 sempre és aixi, podem representar aquestes variables

mitjancant un terme complex que no inclogui la informacié cos (w,t + ...).

~ el . 2z . .
Aquest terme s'expressara com a X(7), iés el fasor de la variable vectorial %(7, 7).
Aquest fasor el definirem com:

(7, 0)=AF) A7) coslwt +PF) = X(7)= A7) - A7) eitl?) 7.20

*  %(7,1) és un camp vectorial real.
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el 2 . 2 . . .z
* X(#)ésun camp vectorial complex. Conté la mateixa informacio exceptu-

ant la dependéncia (coneguda) amb t.

A partir d'un fasor recuperarem el senyal temporal amb:

X7, 0)=AF) A7) - cos(wyt + P7)) = AF) - A7) Rlefoo+6(7))} =

= A7) - A7)R{eivoteit7)) = R{AF) - &(F)eit(Feivot} = 9?{?((7)6/‘”0"} 721

1.4.2. Propietats dels fasors

Per a operar amb fasors ens cal conéixer-ne les propietats. Siguin X(7, 7), ¥(7, 1)
i Z(7, 1) tres magnituds vectorials reals amb dependéncia harmonica amb el

temps. Amb els fasors associats X(7), Y(7)i Z(7), es compleix que:

X7 0= 1 - X#=Y®)
2@ 0)=32F0+3F 1) - ZF)=XF+Y(7)
37 0)=53(F.1 - Y7)=2%X{7) s
37 )=537 ) - Y(@)=jo-X(7) '
7, 0)=7(F )xa - X@)=YF)xa
{7 0= 1 0 > X(7)=YF)a

Una de les propietats més importants per a l'electromagnetisme (i de les que
més s'utilitza) és la de la derivada temporal, ja que apareix en les equacions
de Maxwell. Podem observar que una derivada es converteix en un producte
senzill, de manera que les operacions es simplificaran molt (ja no caldra resol-

dre equacions diferencials).
1.4.3. Expressid fasorial de les equacions de Maxwell

Considerem un sistema electromagnetic en que totes les excitacions i respostes
tenen dependencia harmonica amb el temps (i, per tant, estem en RPS). Supo-
sem també que la geometria del nostre sistema és fixa (no depén del temps),
és a dir:

7, 1) =€7), W7, 1)=n(7) 7.23
Sota aquestes hipotesis, les expressions temporals dels camps es poden substi-

tuir per les seves expressions fasorials. Aplicant les propietats dels fasors, les
equacions de Maxwell per als fasors dels camps es poden escriure com:
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V-B(#)=0 e
VxE(F) = —joB(F)  amb g(& B (:;;((:)) 7.24
V xH?) =T (7)+ joD(7) PR
V- 7(7)= - jop (7)

Les condicions de contorn en fasors sén identiques a les dels camps totals.
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2. La carta de Smith

La carta de Smith és una eina grafica que va ser elaborada el 1939 per Phi-
llip H. Smith als Laboratoris Bell, i que actualment continua sent molt utilit-
zada en la resolucid de problemes amb linies de transmissio. La seva aplicacio
principal és la conversio directa entre coeficient de reflexi6 i la impedancia
o I'admitancia, caracteristica que permet analitzar de manera senzilla i intui-
tiva el comportament i els problemes d'adaptaci6é d'impedancies d'una linia
de transmissio i caracteritzar els components de microones. Tanmateix, hi ha
aplicacions més avancades, com la representacié de cercles d'estabilitat per a
amplificadors/oscil-ladors, cercles de guany, cercles de figura de soroll, etc. De
fet, tots els analitzadors de xarxes permeten la representaci6 dels parametres
S de reflexio (S, perai=1, 2, ..., n) en una carta de Smith, ja que s'hi pot
visualitzar simultaniament la informaci6 del modul i la fase del coeficient de
reflexié i de la part real i imaginaria de la impedancia o admitancia correspo-
nent, de manera que es converteix en una figura molt practica per a l'enginyer
de microones.

En la figura 7 es mostra com és una carta de Smith.

Figura 7. La carta de Smith
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Vista per primera vegada, una carta de Smith pot donar la impressioé de no ser
res més que un desgavell de corbes, cercles i nameros, pero en realitat no és pas
complicat entendre'n el significat. La clau és saber representar adequadament
el coeficient de reflexio sobre la carta.

A continuacié veurem com fer aquesta representacié i com s'obté la impedan-
cia associada, a més de presentar alguns casos practics. Veurem també el procés
analeg per a obtenir I'admitancia associada. Descriurem el procés per a pas-
sar d'una carta de Smith d'impedancies a una d'admitancies, cosa que permet
convertir una impedancia complexa en una admitancia complexa sense haver
de realitzar cap calcul. Finalment, s'exposa com representar a la carta de Smith

un moviment en una linia de transmissio.
2.1. La Carta de Smith d'impedancies

La carta de Smith neix de la necessitat de realitzar una conversio entre el coe-
ficient de reflexio (expressat com I'=I[leJ) i una impedancia (expressada com
Z =R +jX, essent R la resistencia i X, la reactancia), cosa que implica realitzar

operacions amb nimeros complexos.

En la figura 8 es mostren les operacions utilitzades per a realitzar aquesta con-

versio.

Figura 8. Conversié6 matematica
entre el coeficient de reflexi6 i la
impedancia normalitzada associada

Z: 1+
1-T
r Z
r= 5_1
Z+1

En aquesta figura, I és el coeficient de reflexi6 i Z és la impedancia Z normalit-
zada respecte a la impedancia caracteristica de la linia de transmissi6 Z, amb:

7.25

N
I
S~

Tot i que les calculadores modernes permeten introduir operacions amb com-
plexos i resoldre-les amb certa facilitat, amb la carta de Smith es pot fer aquesta

conversi6 graficament sense necessitat de fer cap mena de calcul.
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L'origen d'aquests cercles i corbes rau, precisament, en la relaci6 entre el coe-
ficient de reflexio i el valor complex d'una impedancia. Si definim:

Z=R+,X 7.26

on R iX sén la resisténcia normalitzada i la reactancia normalitzada, respec-

tivament, i:

on I'y i I'} s6n la part real i imaginaria del coeficient de reflexid, llavors es

compleix que:

RV e
(FR_ 1+1_€) +I =(1+I_€) 7.28

Si es representa aquesta equacié en funcié de R, s'obtenen els cercles de part

real amb radi 1/ 1+ R 1 centrats a:

rp=1% 7.29
i
r,=0 7.30

Tots els cercles passen pel punt (1, 0).
Les corbes que ens donen la part imaginaria X sén en realitat arcs de circum-

ferencia que tenen el centre fora de la carta. L'equacié que descriu aquestes
circumferéncies és donada per:

2 LV _ (1Y
(Te—1) +(r,—7) =(7) 7.31
que ens representa cercles de radi 1/[Xl centrats a:

=1 7.32

7.33

Sl

F[:

Els diferents valors de X generen cercles amb diferents radis i centres en dife-
rents posicions de la linea I'y = 1. Tots els cercles passen també pel punt (1, 0).
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El procediment per a trobar la impedancia associada a un coeficient de reflexio
donat és el segiient:

1) El primer que cal fer és representar el coeficient de reflexié I' en el pla com-
plex representat pel cercle unitari que proporciona la carta de Smith, on l'eix
d'abscisses correspon a l'eix de part real i I'eix d'ordenades correspon a l'eix de
part imaginaria, i I'origen de coordenades se situa en el centre d'aquest cercle.
En la figura 9 es mostra un exemple.

Figura 9. Representacié del coeficient de reflexié en el pla
complex que proporciona la carta de Smith d'impedancies

-1

Per tal de dibuixar de manera adequada el modul i la fase del coeficient de re-
flexi6 es poden utilitzar les escales graduades adjuntes sota la carta, juntament
amb un compas. L'amplitud adequada del modul del coeficient de reflexio la
podem obtenir utilitzant 1'escala situada a la part inferior esquerra amb el nom
"RFL. COEFF". Aquesta escala va del O a I'l, tal com s'observa en la figura 10.

Figura 10. Escala graduada del modul del coeficient de reflexié
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CENTER

Per tant, utilitzant el compas, agafem 'amplitud adequada punxant al O i al
valor del modul del coeficient de reflexi6. Aquest modul el representem poste-
riorment a la carta, utilitzant el centre com a origen de coordenades (tal com

s'observa en la figura 9).

Per tal de coneixer la seva fase, utilitzarem 1'escala "ANGLE OF REFLECTION
COEFFICIENT IN DEGREES", situada en un dels marges del cercle, com
s'observa en la figura 11.
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Figura 11. Escala graduada de la
fase del coeficient de reflexié
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Aquesta fase té I'origen (0°) a l'eix de part real positiva i, seguint el sentit anti-
horari, s'incrementa fins als 180° (just a l'altre extrem de la carta de Smith). De
manera analoga, seguint el sentit horari, aquesta fase es decrementa fins als —
180°, i arriba altre cop a l'altre extrem de la carta de Smith. D'aquesta manera,
es pot representar adequadament qualsevol fase.

2) Un cop hem representat el coeficient de reflexi6 a la carta de Smith, la con-
versio a la seva impedancia associada es fa utilitzant els cercles i les corbes que
tenen com a origen el punt corresponent a I' = 1 + jO. El cercle complet que
creua el coeficient de reflexié ens dona la part real de la impedancia norma-
litzada Z (és a dir, R). I la corba que finalitza en un extrem del cercle diferent
de T'=1 + jO ens déna la part imaginaria de la impedancia normalitzada Z
(és a dir, X).

En la figura 12 es veu que a l'eix d'abscisses tenim els valors de la part real
de la impedancia i que la part imaginaria la tenim continguda al contorn del
cercle de part real 1.
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Figura 12. Part real i imaginaria de la impedancia

Figura 12

A l'eix d'abscisses tenim els va-
lors de la part real de la impe-
dancia i la part imaginaria la
tenim continguda al contorn
del cercle de part real 1.

Seguint amb el cas plantejat en la figura 9, obtindriem un resultat similar al
que es presenta en la figura 13.

Figura 13. Part real i imaginaria de la impedancia associada al
coeficient de reflexio
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T | &0

D]

—1

Per tant, recuperem el valor de la impedancia normalitzada amb:

Z=R+,X 7.34

Per a desnormalitzar, només cal multiplicar per la impedancia de normalitza-
cid, en aquest cas Zy:
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Cal tenir en compte que si el coeficient de reflexi6 té una fase entre 0°
i 180°, (és a dir, si es troba per sobre de l'eix d'abscisses), el valor de la
reactancia normalitzada sera positiu, €s a dir, tindra un comportament
inductiu. Pero si el coeficient de reflexi6 té una fase inferior a 0° o su-
perior a 180° (és a dir, si es troba per sota de l'eix d'abscisses), el valor
de la reactancia normalitzada sera negatiu, és a dir, tindra un compoz-
tament capacitiu.

El punt I = 1 representa una impedancia Z= oo, i el punt I' = -1 repre-

senta una impedancia Z =0.

En la figura 14 es mostra un exemple en que el valor de la fase del coeficient

de reflexi6 esta per sobre dels 180°.

Figura 14. Part real i imaginaria de la impedancia associada al
coeficient de reflexié

1
SA

|T| e

x|

-1

El procediment és analeg al cas anterior, tenint ara en compte que recuperem

el valor de la impedancia normalitzada amb:

Z=R-j 7.36
Per a desnormalitzar, seguim utilitzant l'equaci6 7.35.
El procediment per a fer l'operacio inversa, és a dir, obtenir el coeficient de

reflexié a partir del valor de la impedancia és molt semblant al procediment

anterior, seguint els passos també a l'inrevés:
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1) Normalitzem la impedancia utilitzant l'equaci6 7.25 i busquem a la carta de
Smith el punt on es creuen el cercle de part real Ri la corba de part imaginaria
X. Cal tenir en compte que si X és negativa, hem de buscar-la per sota de I'eix
d'abscisses.

2) Un cop localitzat aquest punt, obtenim el modul del coeficient de reflexio
mesurant la distancia del punt al centre de la carta de Smith i utilitzant 1'escala
graduada de la figura 10. I la seva fase 'obtenim utilitzant l'escala graduada
de la figura 11.

A continuaci6 es presenta un exemple en que s'utilitzara la carta de Smith per

a realitzar diverses transformacions entre coeficient de reflexi6 i impedancia.

Una linea de transmissi6 amb una impedancia caracteristica de 50 Q i longitud 0,3\ esta
carregada amb una impedancia de valor Z; = 40 —j75 Q. Trobeu el coeficient de reflexié a
la carrega, a l'entrada de la linia de transmissi6 i la impedancia d'entrada d'aquesta linia
de transmissio.

Solucioé

El primer que hem de fer és normalitzar la impedancia per a poder-la representar ade-
quadament a la carta de Smith:

- Z;, 40— j75 .
ZL:Z—O:T:O,S—]LS 7.37

Un cop normalitzada, busquem el cercle de valor 0,8 (part real) i la corba -1,5 (part ima-
ginaria per sota de l'eix d'abscisses) i dibuixem el punt. El coeficient de reflexi6 el trobem
tracant una recta des del centre de la carta al punt. Per a coneixer el modul utilitzem el
compas i l'escala de la figura 10; per a coneixer la fase allarguem la linia fins que creui
I'escala que es mostra en la figura 11. Tal com s'observa en la figura 15, el coeficient de
reflexi6 obtingut té el valor segiient:

pL= 0,644 g7 70=0,644_| . =0,644¢"] 7.38

Atés que som en una linia de transmissi6 sense pérdues, el coeficient de reflexi6 a
I'entrada de la linia de transmissi6 py el podem obtenir introduint un canvi de fase equi-
valent a una distancia de 0,3\ en el coeficient de reflexio a la carrega py. Es a dir:

p e 2ibl= e—2j% 031 = 0,644¢=Je=J1.2m = 0,644ej(1.2n+1) = 0,644g 0 7.39

PIN= P

Per a obtenir la impedancia d'entrada tornem a dibuixar el coeficient de reflexi6 pyy a la
carta de Smith. El procés és analeg al cas anterior per a dibuixar-ne el modul i la fase; un
cop dibuixat, llegim el valor de la impedancia d'entrada normalitzada gracies als cercles
i les corbes de part real i imaginaria, fins a obtenir:

ZIN = 0,44+]O,96 7.40

Finalment, desnormalitzem el valor i obtenim la impedancia d'entrada:

ZIN=ZIN" Zo =044+ j0,96)- 50 =22+ j48 @ 7.41
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Figura 15. Coeficient de reflexié a la carrega i en I'entrada de la
linia de transmissié per a Z, =40 - j75 Q
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2.2. Casos practics de la carta de Smith d'impedancies

Veurem ara uns quants exemples practics que poden ajudar a una comprensio
més intuitiva de la relaci6 entre la representaci6 cartesiana de la impedancia

i la seva representacio a la carta de Smith.

1) Part real constant

La representacié de tres impedancies amb part real constant (R=0,5R=11i

R=2)1iqualsevol valor de part imaginaria, en cartesianes i en la carta de Smith,

es mostra en la figura 16.

Figura 16. Representacié en cartesianes i en la carta de Smith d'una impedancia amb part real

constant

X

A

2) Part imaginaria nul-la
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La representacié de qualsevol impedancia amb part imaginaria nul-la en car-
tesianes i en la carta de Smith es mostra en la figura 17.

Figura 17. Representacié en cartesianes i en la carta de Smith d'una impedancia amb part
imaginaria nul-la
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3) Part real positiva

La representacio6 de qualsevol impedancia amb part real positiva en cartesianes
ien la carta de Smith es mostra en la figura 18.

Figura 18. Representacié en cartesianes i en la carta de Smith d'una impedancia amb part real
positiva
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4) Part imaginaria constant

v
Py]

La representacié de sis impedancies amb part imaginaria constant (X = +0,5,
X=+1iX=+2)iqualsevol valor de part real, en cartesianes i en la carta de
Smith, es mostra en la figura 19.
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Figura 19. Representaci6 en cartesianes i en la carta de Smith d'una impedancia amb part

imaginaria constant
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2.3. La carta de Smith d'admitancies

X1 XI X

Il Il Il Il Il
o = N

Inductive

Capacitive

P
<

De la mateixa manera que en el cas anterior, hi ha una relacié univoca entre

el coeficient de reflexi6 i I'admitancia en una linia de transmissi6é (expressada

com Y =G +jB, on G és la conductancia i B, la susceptancia). Aquesta relacio

queda palesa en la figura 20.

Figura 20. Conversié matematica
entre el coeficient de reflexi6 i la
impedancia normalitzada associada

7:1—F
1+T
r Y
r:1_z
1+Y

En aquesta figura, T és el coeficient de reflexi6 i Y és I'admitancia ¥ normalit-

zada respecte a l'admitancia caracteristica de la linia de transmissi6 Y, amb:

on:

y=L

Y():Z—O

N|—

7.42

7.43

7.44
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Novament, la carta de Smith ens permetra realitzar aquesta conversi6 grafica-
ment sense necessitat de fer cap mena de calcul. El procediment per a trobar
I'admitancia associada a un coeficient de reflexié donat és el segiient:

1) El primer que cal fer és representar el coeficient de reflexié I' en el pla com-
plex representat pel cercle unitari que proporciona la carta de Smith.

La diferéncia amb el cas de la carta de Smith d'impedancies és que ara els eixos
de part real i imaginaria estan girats 180°, tal com podem observar en la figura
21, on s'ha representat un valor exemple de coeficient de reflexio:

Figura 21. Representacié del coeficient de reflexi6 en el pla
complex que proporciona la carta de Smith d'admitancies

-1

3T}

Es pot veure que la part real positiva es troba a 1'esquerra de 1'eix d'ordenades
i la part negativa, a la dreta; la part imaginaria positiva es troba sota 1'eix
d'abscisses i la part imaginaria negativa, a sobre. Per tant, els 0° es troben situ-
ats a 'esquerra de la carta i augmenten en el sentit antihorari.

Per tal de dibuixar de manera adequada el modul i la fase del coeficient de re-
flexio s'utilitzen novament les escales graduades adjuntes a la carta i el compas.
L'amplitud adequada del modul del coeficient de reflexi6 1'obtenim utilitzant
l'escala situada a la part inferior esquerra amb el nom "RFL. COEFF" (figura
10). Per a la fase utilitzem 1'escala "ANGLE OF REFLECTION COEFFICIENT IN
DEGREES", tenint en compte la definici6 dels eixos de la figura 21 i fent, per

tant, les correccions necessaries.

2) Un cop hem representat el coeficient de reflexi6 a la carta de Smith, la
conversi6é a I'admitancia associada es realitza utilitzant els cercles i les corbes
que tenen com a origen el punt corresponent a I' = -1 + jO, exactament igual
que en el cas de la carta de Smith d'impedancies. El cercle complet que creua
el coeficient de reflexi6 ens dona la part real de I'admitancia normalitzada ¥

(és a dir, G), mentre que la corba que finalitza en un extrem del cercle diferent
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aT'=-1+jO ens dona la part imaginaria de I'admitancia normalitzada Y (és
a dir, B). Cal recordar que si el coeficient de reflexi6 es troba per sobre de
l'eix d'abscisses, el valor de la susceptancia normalitzada sera positiu, pero si
el coeficient de reflexi6 es troba per sota de l'eix d'abscisses, el valor de la
susceptancia normalitzada sera negatiu. Per al cas plantejat en la figura 21
obtindriem un resultat similar al que es presenta en la figura 22.

Figura 22. Part real i imaginaria de I'admitancia associada al
coeficient de reflexié
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Recuperem el valor de l'admitancia normalitzada amb:

Y=G+ /B 7.45

Per a desnormalitzar només cal multiplicar per I'admitancia de normalitzacio,

en aquest cas Yy:

7.46

El procediment per a fer l'operacio6 inversa, és a dir, obtenir el coeficient de
reflexié a partir del valor de 1'admitancia és:

1) Normalitzem l'admitancia utilitzant 1'equaci6é 7.42 i busquem a la carta de
Smith el punt on es creuen el cercle de part real G i la corba de part imaginaria
B . Cal tenir en compte que si B és negativa, hem de buscar-la per sota de I'eix
d'abscisses.
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2) Un cop localitzat aquest punt, obtenim el modul del coeficient de reflexio
mesurant la distancia del punt al centre de la carta de Smith i utilitzant 1'escala
graduada de la figura 10. La fase I'obtenim utilitzant 'escala graduada de la
figura 11, tenint en compte, pero, la situaci6 dels eixos, tal com es mostra en
la figura 21.

En l'exemple seglient utilitzarem la carta de Smith per a realitzar transforma-
cions entre admitancies i coeficients de reflexio.

Es vol calcular 'admitancia d'entrada d'una linia de transmissi6 carregada amb una sus-
ceptancia, tal com es mostra en la figura 23.

Figura 23. Circuit exemple
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Solucio

El primer que hem de fer és normalitzar I'admitancia per a poder-la representar adequa-
dament sobre la carta de Smith:

Y
YL=Y—S=YLAZO=j0,03~100=j3S 7.47

Un cop normalitzada, busquem la corba de valor 3 (part imaginaria per sobre de l'eix
d'abscisses) i dibuixem el punt. El coeficient de reflexio el trobem tracant una recta des
del centre de la carta al punt. El seu modul és directament 1 (ates que som sobre el cercle
unitari); per a coneixer la fase allarguem la linia fins que creui 'escala que es mostra en
la figura 11. Tal com s'observa en la figura 24, el coeficient de reflexi6é obtingut pren el
valor segiient:

- — o378
L=ty p=1h 7800=¢ 7.48

El coeficient de reflexi6 a l'entrada de la linia de transmissio, pyy, el podem obtenir des-
placant el coeficient de reflexié a la carrega, pr, 6A/5 amb:

by =P 2Pl = ei3 T80 3R = 03780 [ x ef0= Iy 7.49

Per a obtenir I'admitancia d'entrada tornem a dibuixar el coeficient de reflexi6 ppy a la
carta de Smith. El procés és analeg al cas anterior per a dibuixar-ne el modul i la fase. Un
cop dibuixat, llegim el valor de 1'admitancia, i obtenim:

¥y =0 7.50

Finalment, desnormalitzant:

YIN=YIN:Yp=0S 7.51



CC-BY-SA « PID_00200070 33

Annex

Figura 24. Resolucié del problema utilitzant la carta de Smith
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2.4. Moviments en una linia de transmissié sense perdues

El valor del coeficient de reflexid i el de la impedancia o admitancia sobre una
linia de transmissié varia en funcié del punt de la linia on ens situem. De fet,
si ens movem sobre la linia de transmissié estarem generant un cert tipus de
moviment a la carta de Smith. Hi ha dos tipus de moviments, cap a generador
i cap a carrega, en funci6 de cap a on ens movem. Veiem-los amb més detall.

2.4.1. Moviment cap a generador
El moviment cap a generador és el moviment contrari al sentit en qué mi-

rem, independentment de qué hi hagi connectat als extrems de la linia de

transmissio. En la figura 25 s'il-lustra aquest moviment.

Figura 25. Moviment cap a generador

LOAD
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A mesura que retrocedim, el modul del coeficient de reflexié es manté cons-
tant, mentre que la fase del coeficient de reflexi6 va disminuint a ra6 de:

N

4(P2)= A(p)—Zﬁ[: 4(p|)_4“% 7.52

Sobre la carta de Smith, independentment que aquesta sigui d'admitancies o

d'impedancies, el moviment que fem es produeix en el sentit horari, tal com

es mostra en la figura 26.

Figura 26. Moviment cap a generador representat a la carta

de Smith
b
A
Iy, Z5)\ Yo
v
i 2Bl
| 1,21, Yq
A

Per a trobar T'; no cal calcular Bl. Aquest desplacament es pot fer utilitzant
una de les escales a l'extrem del cercle, concretament la de "WAVELENGTH
TOWARD GENERATOR" (la més externa al cercle, com s'observa en la figura
27). En aquesta escala podem representar el desplacament equivalent de la
linia I normalitzat respecte a la longitud d'ona A. Per tant, només cal calcular

I/A i moure's relativament sobre 1'escala en el sentit horari.
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Figura 27. Escala
Wavelength toward
generator

Es pot observar que en realitzar un moviment sobre la linia de transmis-
si6 equivalent a A/2, tornem al mateix punt. Per tant, els valors de T, Z
1Y son periodics amb periode A/2.

Vegem ara un exemple en que necessitarem el moviment cap a generador per a
trobar la soluci6. Aquest exemple és semblant a 'anterior, tot i que ara veurem
que el podem resoldre directament amb la carta de Smith, sense haver de fer
cap mena de calcul.

Es vol calcular la impedancia d'entrada d'una linia de transmissi6 carregada amb una
impedancia complexa, tal com es mostra en la figura 28.

Figura 28. Circuit exemple
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Solucio

El primer que fem és normalitzar la impedancia per a poder-la representar adequadament
a la carta de Smith:

- Zr 75+j15Q .
ZL=Z—O=W=O,75+/O,75 7.53
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Un cop normalitzada, busquem el cercle i la corba de valor 0,75 (part imaginaria per
sobre de l'eix d'abscisses) i dibuixem el punt. El coeficient de reflexi6 el trobem tracant
una recta des del centre de la carta al punt. En aquest cas obtenim (figura 29):

pL=0,41]85720=0,4111748rad= ej1,48 7.54

El coeficient de reflexi6 a l'entrada de la linia de transmissié pjy el podem obtenir des-
placant el coeficient de reflexié a la carrega, p;, una distancia normalitzada:

M
-2 o

7.55

>~
W=

1=

fent un moviment cap a generador. Amb aquesta finalitat allarguem la recta de p;, fins
que creui l'escala mostrada a la figura 27 i llegim el valor (0,131). A aquest valor li sumem
la longitud de la linia de transmissié normalitzada, cosa que ens déna un valor de 0,464.
Amb el mateix valor de modul que p; obtenim el valor de ppy sobre aquesta tltima recta.
Per a obtenir la impedancia d'entrada, llegim el valor del cercle (part real) i de la corba
(part imaginaria) que tallen el punt on hem situat pyy, i obtenim:

ZiN=0.44+0,19Q 7.56

Finalment, desnormalitzant:

ZIN=ZINZO=44+]IQQ 7.57

Figura 29. Moviment cap a generador en una linia de
transmissié que acaba amb una impedancia Z;
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2.4.2. Moviment cap a carrega

El moviment cap a carrega és el moviment en el mateix sentit en qué mirem,
independentment de queé hi hagi connectat als extrems de la linia de trans-
missi6. En la figura 30 s'il-lustra aquest moviment.
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Figura 30. Moviment cap a carrega
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A mesura que avancem, el modul del coeficient de reflexié es manté constant
i la fase del coeficient de reflexi6 va augmentant a ra6 de:

IpJ=lp|

; 7.58

2(p)= 2(p )+ 2p1= 2(p +4xt

Sobre la carta de Smith, independentment que aquesta sigui d'admitancies o
d'impedancies, el moviment que fem es produeix en el sentit horari, tal com

es mostra en la figura 31.

Figura 31. Moviment cap a carrega representat a la carta
de Smith

—_ hON .y Iy, Z5, Yo
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Per a trobar I', podem utilitzar 1'escala "WAVELENGTH TOWARD LOAD" (figu-
ra 32). En aquesta escala tenim el desplacament equivalent de la linia / norma-
litzat respecte a la longitud d'ona A. Per tant, només cal calcular //A i moure'ns

relativament sobre 1'escala en el sentit antihorari.

Figura 32. Escala Wavelength
toward load

Igual que abans, podem veure que els valors de I', Zi Y s6n periodics de periode
N2.

A continuaci6 es presenta un exemple en que utilitzarem el moviment cap a
carrega sobre la carta de Smith per a resoldre'l.

En un sistema de radiofreqiiéncia, es pretén eliminar la banda al voltant de 900 MHz
amb el filtre que es presenta en la figura 33.

Figura 33. Filtre de RF
o, O
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Calculeu la longitud I de I'stub amb permitivitat dielectrica €, = 2,5 per tal que impedeixi
totalment el pas de senyals a la freqtiencia de 900 MHz.

Solucio

Per a trobar aquesta longitud ens centrarem en les impedancies d'entrada i sortida de
I'stub que es mostren en la figura 34.

Figura 34. Impedancies d'entrada i sortida de I'stub
(e o}

c -

ZN=0 Zoyt =

La impedancia d'entrada ha de ser de 0 Q a 900 MHz, atés que d'aquesta manera curt-
circuitem la linia de transmissio i filtrem aquesta freqiieéncia (ja que no podra arribar al
port oposat). Com que volem resoldre el problema fent un moviment cap a carrega, ens
situem a l'entrada i la dibuixem a la carta de Smith (no cal normalitzar, ja que obtenim
el mateix valor, tant per a I'entrada com per a la sortida). Un cop situats en aquest punt
(figura 35) ens movem cap a carrega (sentit antihorari) fins creuar el punt d'impedancia
oo, Aquest esta situat just a l'extrem oposat de la carta, de mode que la longitud de 1'stub
és precisament A\/4, que a la freqtiencia de 900 MHz i amb un dielectric de permitivitat
€= 2,5, correspon a:

& 108
=%=ﬁ=—° =—310 _ _557em 7.59
af\er  4-900-10042.5

Figura 35. Moviment cap a carrega en un stub acabat en circuit
obert
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2.5. Pas de la carta de Smith d'impedancies a la carta de Smith
d'admitancies

Una linia de transmissi6é de longitud A/4 és un inversor d'impedancies, ja que

la seva impedancia d'entrada sera:
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Sy Zp+jZotan(pl)  ZL+ 2 7 o
IN= OZO"‘J'ZLtan(ﬁl)ﬁlLfr_ﬁ_z 0Zy+ jZ;00 — Z; .
A 472
que, normalitzada respecte a Z, és:
In=a- =¥ 7.61
IN— Z; = L :

Per tant, hem convertit una impedancia normalitzada en una admitancia nor-
malitzada.

Tal com hem vist en l'apartat anterior, si ens movem en una linia de transmis-
si6 una longitud equivalent a A/4 sobre la carta de Smith (independentment
de si el sentit del moviment és cap a generador o cap a carrega), acabem al
punt simetric oposat de la carta (és a dir, rotem 180°).

Aixi doncs, per a passar d'una carta de Smith d'impedancies a una carta
de Smith d'admitancies només hem de buscar el punt simetric respecte a
l'origen de tots els punts d'interes, i podem utilitzar la mateixa carta per
a resoldre un problema en que calgui treballar amb les dues definicions.

Veurem ara un exemple de calcul d'una admitancia a partir d'un impedancia

utilitzant la carta de Smith.

Trobeu l'admitancia equivalent de la impedancia:

Z=50+j75Q 7.62

El primer que podem fer és normalitzar respecte a una impedancia. Ara no és estrictament
necessari, ja que no ens estem movent sobre una linia de transmissié ni estem buscant
el valor del coeficient de reflexi6. Pero si treballem amb valors tan grans d'impedancia,
la resoluci6 que obtenim és molt més baixa. Per tant, podem utilitzar, per exemple, els
50 O com a impedancia de normalitzaci6. D'aquesta manera obtenim:

— L_ )
Z=55g =1+jl5 7.63

Un cop hem normalitzat, busquem aquest valor a la carta de Smith, utilitzant el cercle
de part real 11 la corba de part imaginaria 1,5; el punt obtingut es mostra en la figura 36.
Per a trobar I'admitancia associada girem el coeficient de reflexi6 180° i llegim el valor
obtingut; en aquest cas obtenim:

Y=0,3-0,46 7.64

Arajanomés resta desnormalitzar amb la mateixa impedancia utilitzada per a normalitzar
la impedancia. D'aquesta manera arribem a:

Y =0,006 — j0,0098 7.65
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Figura 36. Gir de 180° del coeficient de reflexié per a trobar
I'admitancia associada a la impedancia

Podeu comprovar que si utilitzeu altres valors d'impedancia de normalitzaci6 obteniu el
mateix resultat.
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3. Unié P-N

En aquest apartat es presenten els fonaments dels dispositius actius basics uti-
litzats en els circuits de microones: el diode i el transistor. Es fa un recorregut
per l'estructura i el funcionament dels dispositius semiconductors i, en parti-
cular, de la uni6 P-N. Finalment, s'analitzen les principals caracteristiques de
diferents tipus de diodes en funcié de la seva estructura interna, i, en particu-
lar, dels diodes Schottky i PIN.

3.1. Dispositius semiconductors

Per a comprendre les propietats basiques de qualsevol dispositiu actiu semi-
conductor cal repassar els conceptes fisics en que es basen aquests dispositius.

3.1.1. Teoria de les bandes d'energia
En un semiconductor els electrons no poden tenir valors qualssevol d'energia

sin6 que només poden adoptar certs valors discrets. A més, hi ha certes bandes

d'energia en que no és possible l'existencia d'electrons.

Els electrons ocupen nivells d'energia discrets agrupats en bandes per-

meses.

Figura 37. Grafica de bandes d'energia. a) En un material conductor. b) En un material aillant

E, Ey
(Banda permesa) (Banda permesa)
Banda de conduccié Banda de conduccio
E. Ec
E,
(Banda prohibida) (Banda prohibida)
E, E,
Banda de valéncia Banda de valéncia
(Banda permesa) (Banda permesa)
a) b)

En la figura 37 es pot apreciar, en la grafica de 1'esquerra, les bandes d'energia
en un material conductor a 0 °K, on es pot observar que la banda de conducci6
és parcialment ocupada amb electrons. En canvi, la grafica de la dreta pertany
a un material aillant a O °K; s'hi pot apreciar que la banda de conducci6 és
buida d'electrons.
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La diferéncia d'energia entre la banda de conduccié i la de valéncia s'anomena
energia de la banda prohibida (gap) (E; = E. - E,) i en un semiconductor és
al voltant d'1 eV.

Unitats

°K (kelvin) és una unitat de mesura de temperatura i equival a la temperatura mesurada
en graus Celsius més 273.

eV (electr6-volt) és una unitat d'energia i representa l'energia cinetica que adquireix un
electr6 quan és accelerat per una diferéncia de potencial d'un volt. Equival a 1,602176462
x 107" J, valor que s'obté de multiplicar la carrega de l'electr6 (1,602176462 x 107"° C)
per la unitat de potencial electric (volt).

Figura 38. Grafica de bandes d'energia en un material
semiconductor
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En la figura 38 veiem les bandes d'energia tipiques d'un semiconductor a tem-
peratura ambient; s'hi pot apreciar que la banda de conducci6 és parcialment
ocupada per electrons.

El nivell de Fermi, Ef, es defineix com un nivell caracteristic per a cada
material i ens permet calcular la densitat d'electrons en la banda de

conduccio per a qualsevol material i temperatura.

La funcié de Fermi-Dirac ens dona la probabilitat que un nivell d'energia E
estigui ocupat per un electro.

La funci6 de Fermi-Dirac té la forma:

PAE)=——F n 7.66

I+ e+

on:

®* Késla constant de Boltzmann: 1,38 * 107 JK‘l.
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e T éslatemperatura en kelvins.

Logicament aquesta expressio solament és valida per a energies, E, pertanyents
a bandes permeses.

Per definicio:

PAES)=2 7.67
P HE)=1-P(E) =——F = 7.68
I+ e—7

En equilibri termodinamic, el nivell de Fermi, Ej;, és constant per a qualsevol
material. Aixo ha de ser aixi, ja que si hi hagués zones amb E; diferents es

produiria un flux d'electrons que trencaria 1'equilibri.

Semiconductor intrinsec

Es defineix com semiconductor intrinsec a qualsevol semiconductor
sense impureses el nivell de Fermi del qual esta situat justament entre
les bandes de valéncia i de conducci6.

Tal com es pot observar en la figura 38:

Efin2(EA+E) 7.69
A aquest nivell Eg se 'anomena nivell de Fermi intrinsec.

Si definim n com la densitat d'electrons e en la banda de conduccié i p com la

densitat de forats h* en la banda de valéncia, en un semiconductor intrinsec
s'ha de complir:

n,=p. 7.70

essent n; =nip; = p les densitats de ¢” y h', respectivament, del semiconductor.
Semiconductor extrinsec

Quan un semiconductor es dopa amb impureses, el nivell de Fermi varia per

a adaptar-se a la nova probabilitat d'ocupacio6 dels nivells energetics:

Ep-Eyi Efi—E
n=nie‘K—Tﬂ p=pie%Tf 7.71
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np=nl-pl.=nl.2 7.72
1) Semiconductor extrinsec de tipus P

Els semiconductors de tipus P es produeixen quan es dopen amb impure-
ses acceptores en una concentracié N, >> n; (aix0 es considera dopatge nor-
mal). Aquestes impureses poden ser elements del grup III de la taula periodica
d'elements (com el bor), que tenen 3 electrons en la seva banda de valéncia i,
per tant, poden acceptar un quart electro.

Figura 39. Grafica de bandes d'energia en un material semiconductor de tipus P
Ea
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Gracies al dopatge amb impureses, que es fixen a la xarxa cristal-lina del semi-
conductor, els electrons de la banda de valéncia poden saltar i ionitzar-les i,
ateés que la concentracié d'impureses és alta, la majoria d'electrons hi queda-
ran atrapats, ja que els és més facil arribar a la banda de conducci6 (és més
probable, segons la funcié de probabilitat de Fermi-Dirac).

Per tant, tindrem:

2 g2
RN, <N 7.73

Il
SRS

prRN,;>n, - n

En semiconductors de tipus P els forats h* son els portadors majoritaris p,

mentre que els electrons e son els portadors minoritaris n.
2) Semiconductor extrinsec de tipus N

Els semiconductors de tipus N es produeixen quan es dopen amb impure-
ses donadores en una concentracié N; >> n; (considerat un dopatge nor-
mal). Aquestes impureses poden ser elements del grup V de la taula periodica
d'elements (com el fosfor), que tenen 5 electrons en la seva banda de valéncia
i, per tant, poden donar facilment un electré.
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Figura 40. Grafica de bandes d'energia en un material semiconductor de tipus N
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Gracies al dopatge amb impureses, que es fixen a la xarxa cristal-lina del se-
miconductor, els electrons d'aquestes impureses poden saltar facilment a la
banda de conduccioé i, atés que la concentracié d'impureses és alta, la majoria
d'electrons provindran d'aquestes impureses, mentre que els electrons de la
banda de valéncia hi romandran, ja que els és més dificil (és menys probable,
segons la funci6 de probabilitat de Fermi-Dirac).

Per tant, tindrem:

niz ni2
nxN;,>»>n, —> p=7 zN—d <p, 7.74

En semiconductors de tipus N els electrons e” sén els portadors majoritaris

n, mentre que els forats h* s6n els portadors minoritaris p.
3.1.2. La unid P-N

Tant un semiconductor de tipus P com un de tipus N estan en equilibri i sén
neutres per ells mateixos. Si unim un d'un tipus amb un de l'altre, tindrem

una zona N i una altra zona P i es produira una difusié d'electrons e i forats

h* entre ambdues (semblant al que passaria amb els gasos), de manera que en
arribar a l'equilibri cada zona quedara carregada.

Tant els ions negatius de la zona P com els ions positius de la zona N estan
fisicament fixos en l'estructura cristal-lina del semiconductor i no es poden

moure. Quan unim les dues zones es produeix un camp electric, E, a causa
del desequilibri de carregues, i es genera un corrent d'arrossegament 7; Com
a resposta a aquest camp eléctric, els portadors majoritaris de cada zona (h*
de la zona P i e” de la zona N) en ser mobils, poden generar un corrent invers

z - > . . . .z
i del mateix valor anomenat corrent de difusio, J 4z, i s'arriba a una situacio

d'equilibri:

—

Taip=Ta 7.75
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D'aquesta manera apareix una zona anomenada zona de carrega espacial
(z.c.e.) entre la zona N i la zona P i, a causa del camp eléctric i la distribucié
de carregues, hi haura una diferéncia de potencial ®.

Figura 41. Representacié d'ions i portadors en una uniéP-N
P Ja N
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(— N ——] OOOO @ Impureses donadores
<:| ionitzades
eSS0 000 |,
mpureses acceptores
Q Q Q Q 0 0 0 ionitzades
— [] h+ forats mobils,

(1)
CHINH

I majoritaris zona P
dif
[] e electrons mobils,
majoritaris zona N
< >

Zona de carrega espacial

Distribucio de carrega i camp eléctric

Un cop vist que passa amb les particules en una unio6 P-N, analitzarem ara amb
més detall la distribucié de carregues i el camp eléctric que es crea.

Per a aixo simplificarem el model de la unié P-N fent dues suposicions que
s'aproximen forca a la realitat:

e Uni6 abrupta.

e Laz.cee. s'ha escombrat de portadors (no hi ha carregues mobils).

En la figura 42 podem observar en primer lloc la distribuci6 de carregues a la

zona de carrega espacial delimitada entre -wp y wy.
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Figura 42. Unié P-N
p(x) &

qNg——

A la zona P hi ha una distribuci6é de carrega homogenia —Q de valor —-gN,,
mentre que a la zona N tenim la mateixa distribuci6 pero de signe contrari, ja
que per la llei de conservaci6 de la carrega s'ha de complir:

gN,=gN, 7.76

El camp eléctric E generat per una distribucié de carregues p compleix la llei
de Maxwell:

vVE=% - E=§l/p(x)dx 7.77

on € és la permitivitat dielectrica del medi.

Per tant:

Em(ix = € = I3 7 78
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U= [ Ex)dx 7.80
By=Vy—Vp=1/20y+0p)En; =07V 7.81

La diferencia de potencial entre la zona N i la zona P acostuma a ser d'uns 0,7
volts, aproximadament, per al silici. Cal remarcar que el potencial es manté

constant fora de la zona de carrega espacial.
Diode d'unié P-N en polaritzacio directa

Quan polaritzem una uni6é P-N amb una tensié V > 0 reduirem la diferéncia
de potencial de la uni6, ¢ = ¢ -V, iaixi es reduira també la zona de carrega

espacial.

En reduir la diferéncia de potencial entre ambdues zones es facilitara el pas

d'electrons e~ de la zona N a la zona P i de forats h* de la zona P a la zona N.

La figura 43 mostra aquest efecte.

Figura 43. Unié P-N en polaritzacié directa
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D'aquesta manera, el circuit extern ha de subministrar h* per a contrarestar

l'excés generant un corrent del diode en continua:

1V)=Ide —1) 7.82

. L. 6. 11
I és el corrent de saturaci6 i acostuma a valer entre 107 i 10 SA.

* gésla carrega de l'electré: 1,602 x 107*° coulombs.

® Késla constant de Boltzmann: 1,38 * 103 JK‘l.
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e T éslatemperatura en kelvins.
Es defineix:
a=q/KT 7.83
Pera T=298°K — a=1/(25 mV).
Circuit equivalent en petit senyal

Fins aquest punt ens hem limitat a estudiar els semiconductors a nivell fisic,
aspecte necessari per a comprendre'n el funcionament i les caracteristiques.
A partir d'ara ens centrarem més en les seves caracteristiques de petit senyal
per a entendre'n les aplicacions en circuits de microones. Perque puguem uti-
litzar un diode en un circuit de microones primer haurem de polaritzar-lo en
continua en un punt de treball concret (I, V) segons l'equaci6 7.82. Si ens
interessa treballar en zona lineal, intentarem polaritzar-lo en un punt en que
la seva caracteristica I-V s'aproximi a un comportament lineal, tal com s'indica

en la figura 44.

Al voltant d'aquest punt de polaritzaci6, si superposem una petita tensio al-
terna v; sumada a la tensi6 de polaritzacié continua V), el comportament del
diode en petit senyal es podra aproximar, en primer ordre, al d'una conduc-

tancia de valor:

ol

Seguint un altre raonament, podem plantejar 1'equacié del diode en directa
7.82 com una aproximaci6 de Taylor de segon ordre al voltant de Vj:

ol 1,04
IV)=Iy+i=1 2 7.86

Aquesta tltima equacio 7.86 s'anomena aproximacio de petit senyal del diode
i és valida per a la majoria d'analisis de circuits amb diodes, sense considerar
els efectes de 'encapsulament.

Segons la relaci6 entre el corrent i la tensi6 en el diode, donada per 'equaci6
7.82, i aplicant 7.83, tindrem:

q
gd:g(Vo):ﬁIO 7.87
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On gd és la conductancia dinamica del diode i la seva inversa, Rj, la resistén-
cia dinamica de la unié. Se les anomena dinamiques perqué dependran del
punt de treball escollit.

84=3V| TKTS 7.88

Figura 44. Caracteristica /-V d'un diode polaritzat en
directa: polaritzaci6 en el punt de treball (Vo, lo)
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No obstant aix0, aquest model no és suficient per a considerar-lo valid en

circuits reals. Haurem de tenir en compte almenys tres efectes addicionals més:

* Capacitat de difusio dinamica C;: Quan polaritzem el diode en continua
aquest efecte no es considera, ja que suposem que en aplicar una tensio
fixa V, s'ha arribat ja a un equilibri de carregues a la unié P-N, perd quan
treballem amb senyals de microones en petit senyal, que varien rapida-
ment d'un valor a un altre, haurem de considerar el fet que els portadors
majoritaris lliures necessiten un cert temps de recombinaci6é mitja, T,
que dependra del tipus de material i que en limitara el funcionament en
freqiiéncia. Aquest fenomen es modelitza com una certa capacitat C; en
paral-lel, el valor de la qual depen de la freqiiéncia de treball, o i del temps

de recombinaci6 mitja t,:

1
CJ‘(V()) = Eﬁ)Trgd(Vo) 7.89

La recerca actual se centra a trobar materials semiconductors que minimit-
zin al maxim aquesta capacitat i permetin el funcionament del diode a
freqiiencies elevades.

e Efectes de l'encapsulament Lg i Cp: a freqiiencies de microones, els efec-
tes de l'encapsulament del semiconductor comencen a tenir un impacte
important en el comportament del dispositiu, fins al punt de limitar-ne la
freqiiencia de funcionament, per la qual cosa cal incloure'ls en el model de
petit senyal del dispositiu. Basicament, es poden modelitzar com una in-
ductancia en serie de valor Lg i una capacitat en paral-lel Cp. Aquests valors,
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facilitats pel fabricant, dependran de la capacitat tecnologica d'aquests fa-
bricants, que s'esforcaran a minimitzar-los al maxim per a ampliar 1'as del
diode a la maxima freqiiéncia possible.

e Efectes del contacte Rg: Finalment, no podem tampoc obviar els efectes
de la resisténcia 0hmica, a causa dels contactes de l'encapsulament amb el
semiconductor i amb la placa del circuit, que, si bé en continua es poden
menysprear, a freqiiencies de microones es converteixen en importants
(recordeu l'efecte resistiu de la profunditat de penetraci6 de les ones elec-
tromagnetiques en un conductor). Aquest valor també és subministrat per
cada fabricant, que s'esforca a fabricar el diode amb la minima R;.

Per tant, el circuit equivalent en petit senyal d'un diode polaritzat en directa
queda modelitzat de la manera que es presenta en la figura 45.

Figura 45. Circuit equivalent del diode en directa en petit senyal

Cal assenyalar que per a la uni6 semiconductora només hem pres
l'aproximacio6 de primer ordre g;, menyspreant la de segon ordre g‘;. En la ma-
joria de les aplicacions lineals aix0 sera cert; nomeés en les aplicacions no line-

als del diode caldra considerar també el terme de segon ordre.
Diode d'unié P-N en polaritzacid inversa

Quan es polaritza una uni6é P-N amb una tensié V <0 augmentara la diferéncia
i unio, ® = ,iau a, z J
de potencial de la uni6, ® = ®, + V, i augmentara, per tant, la zona de carrega

espacial i el camp eléctric entre la zona P i la N.

En augmentar la diferéencia de potencial entre ambdues zones, es limitara el
pas d'e delazona N alazonaPideh"delazonaP alazonaN, de manera que
molt pocs aconseguiran travessar l'amplia zona de carrega espacial per difusio.
La figura 46 il-lustra aquest efecte.
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Figura 46. Unié P-N polaritzada en inversa
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D'aquesta manera, el corrent generat sera molt petit i d'un valor practicament

constant per a qualsevol valor de la tensi6 inversa V aplicada, tot i que a partir
d'un cert valor V,, el diode entrara en el que s'anomena zona d'allau, en la
qual es pot arribar a produir la ruptura de la unid a causa de la gran inten-
sitat del camp generat, que és capac d'arrencar els ions de la seva estructura
cristal-lina.

La figura 47 completa la caracteristica I-V d'un diode incloent-hi la polaritza-

ci6 inversa.

Figura 47. Caracteristica I-V del diode: polaritzacié inversa (-Vy, Is)
A

Circuit equivalent en petit senyal

Un cop polaritzat el diode en continua amb una tensi6 inversa en el punt de
treball (-Vy, I5), n'analitzem el comportament en petit senyal per a veure com

es comportara a freqiiéncies de microones.
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Igual que vam fer amb el diode en directa, ara també es podra aproximar el
comportament com una resistencia de valor:

Rp=a_+ ~ cte. 7.90
oV Vo

Si ens fixem en la zona de polaritzacié inversa de la figura 47 veiem que en
un gran interval de tensions negatives la Rp es manté practicament a un valor
constant i de valor alt (a la practica, d'uns quants MQ), de manera que el diode
en inversa és gairebé un circuit obert, pel qual passa un corrent molt petit,
gairebé menyspreable, —Is. Aix0 sera cert en el marge 0-V,; més enlla de la

tensi6 d'allau, el diode quedara danyat.

Tanmateix, per al circuit equivalent en petit senyal haurem de tenir en compte
els tres efectes que ja vam veure també en polaritzaci6é directa, amb el matis
que ara la capacitat C; del diode té un altre significat:

* Capacitat de la zona de carrega espacial (z.c.e.), C’;: El diode polaritzat
en inversa genera una capacitat que depen de l'eixamplament de la z.c.e. i
aquest eixamplament és proporcional a la tensi6 inversa aplicada. Per tant,
el diode en inversa es comporta com una capacitat controlada per tensio,
i per aixo es diu que presenta un efecte varactor:

C;

J
Ci==— 7.91

(1—¢TO)

El diode varactor és molt utilitzat per a dissenyar oscil-ladors controlats
per tensi6. La técnica consisteix a situar el diode com a part del seu cir-
cuit ressonant i, simplement modificant la tensi6 de polaritzaci6 V, acon-
seguim modificar la capacitat del circuit ressonant i, amb aixo, la freqtien-
cia d'oscil-laci6. Aixo resulta molt atil en circuits moduladors o desmodu-
ladors de freqiiéncia, PLL, etc. Quant a la resta de components del circuit
equivalent en petit senyal en inversa, Ls, Cpi R, tenen el mateix significat

que en el cas de polaritzacié directa.

La figura 48 mostra el circuit equivalent en petit senyal del diode polaritzat

en inversa.
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Figura 48. Circuit equivalent del diode en inversa en petit senyal

3.2. Diodes
Un cop explicades els fonaments del funcionament de la uni6é P-N semicon-
ductora, en aquest apartat estarem en condicions d'analitzar els diodes utilit-

zats més comunament en els circuits de microones.

3.2.1. Diode de barrera Schottky

El diode de barrera Schottky és una unié metall-semiconductor.

La zona semiconductora és de tipus N (s'utilitza molt habitualment el GaAs),
on la mobilitat dels electrons és molt superior a la dels forats, de manera que
les caracteristiques del temps de recombinaci6 t, seran donades principalment
pels portadors majoritaris mobils d'aquesta zona N, els electrons.

Les dues caracteristiques principals d'aquests diodes s6n, d'una banda, la seva
baixa tensi6 de colze o potencial d'uni6 i, de l'altra, la seva baixa capacitat de
difusio en polaritzacio directa, Cy;r ~0.

1) Caracteristica I-V

La carcateristica I-V del diode Schottky en polaritzaci6é directa és molt sem-
blant a la de qualsevol diode:

qV
I=IdexgT — 1) 7.92

on h és el factor d'idealitat i té un valor entre 1 i 2. Per a diodes Schottky
acostuma a tenir un valor al voltant d'1,2.

2) Carrega i camp eléctric

Diode de barrera Schottky

El diode de barrera Schottky
rep el seu nom del fisic ale-
many Walter H. Schottky.
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Figura 49. Distribucié de carrega i camp
eléctric en un diode Schottky
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La diferéncia principal amb la unié P-N és que, en aquest cas, el metall té una
distribucié de carregues molt més estreta i concentrada, cosa que fa que el
camp sigui molt més abrupte en el metall que en el semiconductor tipus N.

Podem dir que el metall es comporta com una zona P amb dopatge degenerat

(zona P") sense ions, i és per aixo que la z.c.e. és molt estreta.
3) Caracteristica C-V

Ja hem vist que el diode Schottky polaritzat en directa té una capacitat molt

baixa pel fet que qualsevol portador mobil majoritari e de la zona N que tra-
vessi la z.c.e. no quedara acumulat, ja que la conductivitat o del metall és molt

alta. Tampoc no hi haura capacitat deguda a h* que passin del metall al semi-
conductor de la zona N, atés que troben una gran barrera de potencial.

El diode Schottky polaritzat en inversa presenta un efecte varactor (vegeu el
circuit equivalent en petit senyal del diode d'unié P-N en polaritzacio directa):

7.93

on V), és el potencial de la uni6.
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3.2.2. Diode PIN

El diode PIN rep el seu nom a causa de la seva estructura semiconductora in-
terna, formada per una zona de tipus P, una zona semiconductora intrinseca
en el centre i una altra zona de tipus N. Aquesta seria 1'estructura del diode

PIN ideal, si bé normalment té una zona P, la zona intrinseca és una zona N

poc dopada i, finalment, la zona N és realment una zona N".

Per tant, la caracteristica principal d'aquest diode és 1'existéncia d'una zona
intrinseca intermedia que es caracteritza per no tenir portadors, a causa de
l'intens camp eléctric de valor constant que hi ha.

Aquesta zona intermedia fa que, d'una banda, es formin dues petites arees
de z.c.e. que faran que el diode tingui una capacitat molt petita (i aixo els fa
molt indicats per a aplicacions de commutacid en que calgui molt aillament).
D'altra banda, com més gran sigui aquesta area intermedia, per a una mateixa
tensio de polaritzacié inversa, més petit sera el seu camp eléctric i, en conse-
qiiéncia, caldran tensions de polaritzacié més grans per a provocar la ruptura
de la unio (i aixo els fa especialment indicats com a rectificadors de poténcia
a tensions altes).

Figura 50. Estructura interna d'un diode PIN

Carrega i camp electric

En la figura 51 es pot observar que la caracteristica diferenciadora principal del
diode PIN és la zona semiconductora intrinseca intermeédia, que hi provoca
I'existéncia d'un camp maxim constant; aixo fa que es mantingui sense porta-
dors i, com més gran sigui la seva longitud I més gran sera la seva contribuci6
a la diferéncia de potencial ® de la unié.
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Figura 51. Distribucié de carrega i camp

eléctric en un diode PIN
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Diode PIN polaritzat en directa

Quan polaritzem un diode PIN en directa, la z.c.e. gairebé desapareix, es crea
una gran concentracié de portadors a la zona [ i, si la longitud I es més petita

que la longitud de difusi6 dels portadors, aquesta zona I sera conductora.

Efecte varistor del diode PIN en directa

El diode PIN en directa es comporta com una resisténcia R; controlada per
tensi6. La capacitat és tan baixa que podem menysprear-la en el model. No
obstant aix0, si que haurem de seguir tenint en compte els efectes parasits de

I'encapsulament, representats per Lp i Cp.
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Figura 52. Circuit equivalent del diode PIN
polaritzat en directa

Per a calcular aquesta resisténcia del diode PIN en directa haurem de considerar
el corrent que travessa el diode, I;, la qual quedara determinada per la quantitat
de portadors de la zona intrinseca i la seva capacitat per a recombinar, que es

mesura amb el parametre temps de recombinacié mitja t,:

0 _gnsl It
lj=%.="7- - gqn= slr 7.94

on / és la longitud de la zona intrinseca, s n'és la seccid, g és la carrega de
I'electrd i n és el nombre de portadors.

Si considerem la conductivitat electrica o en funcié de la mobilitat dels por-
tadors 11, de manera que o = 2pgn, tindrem:

A
1 s =
2 %‘fr 2ul g,

L_1l__1 1
N

Rdzps—cs—zpqn

B
=T, 7.95

Es a dir, la resisténcia en directa depén del corrent de polaritzacié que, al seu
torn, depén de la tensi6 de polaritzaci6 aplicada.

Diode PIN polaritzat en inversa

Quan polaritzem un diode PIN en inversa fem que aparegui una capacitat C;
de la uni6é molt petita, a causa de la longitud de la zona intrinseca, i aixo fa que
la impedancia del diode sigui molt alta. Aquesta caracteristica, unida a la baixa
resistencia que té en directa, fa que el diode PIN sigui especialment indicat per
a la commutacio entre circuits de microones. S'aconsegueixen valors tipics de

C; de l'ordre d'1 pF o menys. Valors tipics de R, son per sota dels 5 Q.

Figura 53. Circuit equivalent del diode PIN
polaritzat en inversa
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4. Figures de merit d'amplificadors

Entre les figures de mérit més importants d'un amplificador hi ha les que des-
crivim en aquest apartat. En primer lloc, tenim la caracteristica principal, que
és el guany de potencia. Normalment tindrem un requisit minim de valor de
guany, de manera que es descartaran els amplificadors que hi estiguin per sota.

Un altre requisit és 'aillament entre 1'entrada i la sortida. Aquest requisit
sera important en aplicacions que requereixin garantit una bona estabilitat

del dispositiu.

Les perdues de retorn ens donen una idea del grau d'adaptacié d'impedancies
tant a I'entrada com a la sortida de 'amplificador. Normalment interessa que
siguin tan altes com sigui possible, per tal d'assegurar la maxima transferéncia
de potencia de senyal entre la font i la carrega i, alhora, disminuir els efectes

de les reflexions de senyal que poden provocar interferencia i distorsio.

Les figures de merit que ens mesuren la linealitat del dispositiu sén també
molt importants per a saber quin sera el nivell maxim de senyal que podrem
amplificar a l'entrada sense comencar a tenir problemes de distorsié. Aquestes
figures son el punt de compressié a menys 1 dB i el punt d'intercepci6 de
tercer ordre.

El marge dinamic sense espuris ens defineix el marge de nivells de senyal
amb queé podrem treballar amb l'amplificador, de manera que pugui distingir
el senyal del soroll i no comencin a apareixer espuris indesitjats per sobre del
nivell de soroll.

Finalment hem de coneixer el nivell de soroll que 1'amplificador introduira
en el sistema. Com veurem, interessa que les primeres etapes d'un sistema de

microones tinguin un nivell de soroll baix.

L'elecci6 final d'un amplificador dependra, doncs, de l'aplicaci6 en que s'hagi
d'utilitzar, donant més pes a una figura o una altra, en funcié de les condicions

que ha de suportar dins de l'estructura.

Es important tenir en compte cada figura de merit per a un disseny especific i
saber trobar la solucié optima per a cada aplicacié en concret. També hem de
recordar la variacié en funcié6 de la freqiiencia que tenen cadascuna d'aquestes

caracteristiques.

A continuaci6 s'exposen les principals figures de merit d'un amplificador.
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4.1. Guany

Sens dubte, la caracteristica principal, i que més ens interessara, és el guany de
l'amplificador, ja que defineix la ra6 de ser del dispositiu.

El guany en potencia d'un amplificador és una mesura de la relacié
entre la poténcia de senyal a la sortida i la poténcia de senyal a l'entrada
del dispositiu:

~

G=—4 7.96

Aquesta definici6 que, en un principi sembla molt senzilla, no ho és tant quan
entrem en una analisi més subtil sobre quina és la influéncia de la impedancia
de la font Zsila impedancia de la carrega Z; amb que es trobara 1'amplificador
i, precisament, sera aquest un dels aspectes a tenir més en compte en el disseny

d'amplificadors.

Per tal de tenir un punt de referéncia comd, el full de dades d'un transistor
sol donar el guany en el cas particular ideal en qué les impedancies de font Zs
i de carrega Z; estiguin perfectament adaptades al transistor. Llavors podem

afirmar que el guany en poténcia és directament:

GldB]=20 log (S, ) 7.97

Exemple 1

Els parametres S d'un transistor a 2 GHz sén els segiients:

S11:|0’32IA—70; S21= |5’56|L60; 512=|0,02ILIS, S22:|0’7]J4—31 798

Es demana calcular el guany de poténcia d'un amplificador implementat amb aquest
transistor a 2 GHz, considerant que les impedancies de font Zs i de carrega Z; estan
perfectament adaptades al transistor.

Soluci6é

Només cal aplicar I'equaci6 7.97:
GLaB] =20 log (15, {) = 20 log (15.56] ¢ ) = 20 log (5.56) = 14.9 4B 7.99
4.2. Aillament
L'aillament és una mesura de la influéncia del port de sortida sobre el

d'entrada i és un parametre clau de cara a tenir una primera valoracio sobre la

possibilitat d'inestabilitat d'un circuit amplificador. Per a un sistema adaptat
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a una impedancia de referéncia de 50 Q, en que les impedancies de font Zs i
de carrega Z; estiguin perfectament adaptades al transistor, es defineix de la

manera seglient:

1dB]= —20 log (i, ) 7.100

En general, interessara que 1'amplificador tingui un aillament alt, cosa que
equival a dir que I tingui el valor més petit possible.

Exemple 2

Per al mateix transistor de l'exemple 1, es demana calcular l'aillament d'un amplifica-
dor implementat amb aquest transistor a 2 GHz, en les mateixes condicions d'adaptaci6
d'impedancies.

Solucio

Si apliquem I'equaci6 7.100:
1aBl= —20 1og (15 ) = —2010g 0.02], ] = ~20 10 (0.02) =34 B 7.101
4.3. Perdues de retorn
Aquest parametre dona una idea del grau d'adaptacié d'impedancies a l'entrada

i a la sortida de 'amplificador quan esta immers en un sistema adaptat a una
impedancia de referencia de 50 Q:

L, [dB]= —20 log (")) = —20 log (s, ) 7.102

Aquestes serien les peérdues de retorn a l'entrada; de la mateixa manera, es
poden definir les perdues de retorn a la sortida:

LouldB]= =20 log (") = — 20 log (1S,) 7.103

En general, interessa que tant 1'entrada com la sortida de I'amplificador
estiguin tan adaptades com sigui possible a la impedancia de referéncia
de 50 Q, de manera que interessara tenir el valor més gran possible de
perdues de retorn.
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Exemple 3

Per al mateix transistor de l'exemple 1 es demana calcular les perdues de retorn a I'entrada
i a la sortida d'un amplificador implementat amb aquest transistor a 2 GHz, en les ma-
teixes condicions d'adaptaci6é d'impedancies.

Solucio

Aplicant les equacions 7.102 1 7.103:

LigJaB]= —20 log Is, ) = —20 1og [l0.32],_; )= ~2010g (0.32)=9.9.dB 7.104

LoudBl= —201og (5,5 = —201og [l0.71_4 )= ~2010g (0.71) =3B 7.105

4.4. Nivell de compressio a -1 dB

El nivell de compression a -1 dB a l'entrada, P;, 145, d'un amplificador
es defineix com el nivell de poténcia de senyal a l'entrada per al qual
el nivell de poténcia de senyal a la sortida esta 1 dB per sota del que

esperariem si el seu comportament continués sent idealment lineal.

Amb aquest parametre, P;,_;;5 (ABm), tenim una manera de valorar la poténcia
maxima que l'amplificador és capag¢ de suportar en régim lineal, a partir de la
qual podem considerar que comenca a entrar en zona no lineal i s'aproxima a
la poteéncia de saturacid, Py, que és el limit maxim que el dispositiu és capac
de lliurar. D'alguna manera, P;j, ;45 ens marca el limit superior de poténcia de

treball en la zona lineal de l'amplificador.

La figura 54 il-lustra de dues maneres diferents el significat d'aquesta figura

de merit.

Figura 54. Concepte de nivell de compressié a -1 dB, P_14s
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Al'esquerra de la figura 54 podem veure la grafica que relaciona la poténcia de
senyal a l'entrada, Py, (dBm), amb la poténcia de senyal a la sortida, P,,; (dBm).
Per a valors baixos de poténcia de senyal a l'entrada, la poténcia de senyal a
la sortida respon proporcionalment al guany de I'amplificador, és a dir, hi ha
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una relacio lineal ideal entre les dues, pero a partir de Pi, 145 (dBm) podem dir
que estem ja fora de la zona lineal i entrem en la zona de comportament no

lineal i arribem, finalment, al nivell de saturaci6 de 1'amplificador.

A la dreta de la figura 54 presentem una altra interpretacié d'aquest concep-
te: el guany de l'amplificador és constant per a qualsevol nivell de senyal a
I'entrada (situaci6 ideal), pero a partir d'un cert nivell Py, 145 (dBm) veiem que
el valor nominal del guany ha disminuit en 1 dB, i després continua caient a

mesura que la potencia a l'entrada continua augmentant.

Finalment, és important considerar si aquest parametre esta especificat respec-

te a I'entrada Pj,_145 (dBm) o a la sortida Pyy;_145 (dBm).
4.5. Linealitat: punt d'intercepcio de tercer ordre

TOI (third order intermodulation) o bé IP; (punt d'intercepci6 de tercer or-
dre), son les denominacions més comunes amb que es quantifica el fenomen

de la intermodulaci6 en un dispositiu no lineal.

En aquest cas, ens centrem a mesurar el nivell d'intermodulacio de tercer ordre,
que és el degut al terme cuibic de la relacié entrada-sortida de 1'amplificador.
Aquest parametre és important, perqué ens déna un punt de referéncia com-
paratiu quant al grau de linealitat d'un amplificador i, de manera similar a
com ho feia el P, 145, permetra valorar, d'entre diferents amplificadors, quin
té un marge més ampli de poténcies en queé el seu comportament es pugui
considerar predominantment lineal.

Idealment, voldriem que l'amplificador fos perfectament lineal en la se-
va caracteristica de poténcia a l'entrada respecte a la de la sortida, pero
l'amplificador perfecte no existeix i sempre tindrem comportaments no line-

als que provocaran inevitablement intermodulacions.

Per a qualsevol dispositiu actiu real no lineal, podem escriure la seva funci6 de
transferéncia en tensio (tensio a la sortida, v,, en funcié de la tensi6 a l'entrada,

v;) com una serie de Taylor:
Vo= ko+ky+kov? + ka4 . 7.106

Podem apreciar-hi que I'aportaci6 de cada terme v! depén del valor del seu
coeficient k,, que és especific per a cada dispositiu. Depenent de I'aplicacio,
ens interessara que destaqui un terme o diversos d'entre la resta. Per exemple,
per a un amplificador, interessa que k; (que és directament el seu valor de
guany en tensio) predomini respecte a tots els altres; idealment voldriem tots
els coeficients nuls excepte aquest, de manera que a la sortida tinguéssim una

réplica exacta de l'entrada pero amplificada en un factor k;:
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v0=k1vl~ 7.107

En el cas d'un mesclador, pero, no interessa en absolut tenir el terme lineal
kyv;, atés que provocaria un aillament baix entre ports, siné que, normalment,
interessa només el terme quadratic (en alguns casos, com en mescladors sub-
harmonics, interessa el terme cubic), és a dir, que k; predomini ampliament
sobre la resta de coeficients k; (j # 2). Idealment interessaria també que la resta

fossin nuls, inclos kj.

Tornant al cas que ens ocupa d'un amplificador, si suposem dos harmonics, f;
y f, a la seva entrada amb un mateix nivell de poténcia, la no-linealitat de la

seva resposta generara infinites combinacions entre ells:
imflinf2 7.108

degudes als infinits termes exponencials de I'equacié 7.106, algunes de les
quals poden caure en la banda d'operaci6 de l'amplificador i, per tant, interfe-
rir i distorsionar el senyal 1til; seran, concretament, els anomenats productes
d'intermodulacio de tercer ordre, en les seves combinacions

of ~f, ¥ 2f,—1, 7.109

els que habitualment afectin amb més intensitat, gracies al pes més gran que,
en general, sol tenir el seu coeficient k; respecte a la resta. Es per aquest mo-
tiu que s'estudia en detall el punt d'intercepcié de tercer ordre i és el que
s'acostuma a facilitar en les especificacions de qualsevol amplificador com a
referent per a avaluar la linealitat del dispositiu.

A continuaci6, analitzarem els senyals que apareixeran a la sortida de
l'amplificador a causa d'aquests dos tons injectats a la seva entrada, tal com
es mostra en la figura 55.

D'una banda hi haura un terme de continua, ky, que es podra filtrar facilment

amb un condensador en série de desacoblament.

D'altra banda, apareixeran els productes d'intermodulacié de segon ordre,
que sOn els deguts al terme quadratic de 1'equaci6 7.106, k2V,-2 (marcats en blau
en la figura 55), i que seran, d'una banda, dos harmonics a freqiiéncia doble,
un a 2f; i l'altre a 2f,, que també son facilment filtrables, ja que cauen prou
lluny (una octava) del senyal atil, i dos harmonics deguts a la combinaci6
d'ambdoés tons, f; + f21 f2 - f1, que també sén facilment filtrables ja que cauen

prou lluny (gairebé una octava) del senyal util (figura 55, també en blau).

Vegeu també

Els mescladors s'expliquen en

el modul "Mescladors, multipli-
cadors i oscil-ladors de microo-
nes" d'aquest material didactic.
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Figura 55. Espectre de senyal a la sortida de I'amplificador que mostra els principals productes
d'intermodulacié generats per la seva no-linealitat

Pout (dBm)
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Analitzem ara el terme ctbic k3vl3. En aquest cas, els dos tons de l'entrada ge-
neraran els anomenats productes d'intermodulacié de tercer ordre. D'entre
aquests, 3f1, 3f2, 2f1 + f2, f1 + 2f> es podran filtrar sense problemes (figura 55,
de color verd), pero els productes d'intermodulacié 2f; - f; i 2f; — f1 no es po-
dran filtrar, ja que cauen al bell mig de la banda de treball. En la figura 55
s'ha dibuixat (en negre) la resposta d'un filtre passabanda, BPF, on es pot apre-
ciar clarament que és possible eliminar la majoria d'intermodulaciones pero
aquestes dues ultimes no, atés que cauen dins de la banda del filtre i s6n ine-
vitables. Aquest fenomen rep el nom de distorsié d'intermodulacio.

Exemple 4

Suposem un amplificador que ha de treballar en la banda de freqtiéncies de 2,4 a 2,5 GHz
i volem amplificar dos canals dins d'aquesta banda, un centrat a f; = 2,45 GHz i l'altre a
f2 = 2,46 GHz. Avalueu la possibilitat de tenir distorsi6 en el nostre sistema.

Solucio

A l'entrada de l'amplificador tindrem dues portadores. Tal com hem analitzat anterior-
ment, es generaran els productes d'intermodulacié segiients:

2f (=49 GHz,2f,=4,92 GHz,3f | =7,35 GHz, 3/, =

=7,38 GHz,2f | + f,=7,36 GHz, f+2f, =737 GHz 7.110

Tots cauen fora de la banda, ja que el de freqiiéncia més baixa esta centrat a 4,9 GHz,
gairebé una octava per sobre de la freqiiencia de pas maxima (2,5 GHz), de manera
que es podran eliminar facilment mitjancant un filtre passabaix.

No obstant aixo,

2f |~ f,=2%2.45-246=244 GHz 7.111

és un producte d'intermodulaci6é que cau dins de la banda de 1'amplificador i, per tant,
pot provocar distorsid, igual que:

2f,~f,=247GHz 7.112

Per tant, el sistema si és susceptible de tenir distorsio i caldra utilitzar un amplificador
amb un punt d'intercepcié tan alt com sigui possible.
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Figura 56. Espectre de senyal a la sortida de I'amplificador que mostra els principals
productes d'intermodulacié generats per la seva no-linealitat
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En aquest exemple veiem, doncs, que el fenomen de la distorsio
d'intermodulacio6 és d'especial importancia, ja que ens pot limitar el marge
dinamic i 'amplada de banda del nostre sistema.

Una mesura de la distorsi6 d'intermodulaci6 ens la donen els anomenats punts
d'intercepcié d'ordre n.

Si dibuixem una grafica que relacioni la poténcia en [dBm] de senyal util a
I'entrada en l'eix d'abscisses (poteéncia de les dues portadores) i la poténcia
a la sortida en [dBm] del producte d'intermodulacié n en l'eix d'ordenades,
obtindrem, per a petit senyal, una recta de pendent 1 per al terme lineal de
I'equaci6 7.106, és a dir, per a n = 1. Tanmateix, aquesta recta és ideal, ja que
en un dispositiu real no obtindrem una relacié lineal perfecta, atés que a me-
sura que el nivell de senyal a I'entrada augmenta, entrem progressivament en

l'anomenada zona de compressid, tal com ja hem vist en l'apartat anterior.

Si fem el mateix per a n = 2, obtindrem una recta ideal de pendent 2, atés que
en una relacié quadratica, en passar a logaritme, tindrem el 2 multiplicant.
L'origen d'aquesta recta sera molt per sota de la recta de pendent 1, ja que
habitualment k, << k;, pero, en tenir pendent m = 2, creixera més rapidament
que la recta de pendent m = 1 i, per tant, arribara sempre a tallar-la en un
punt. Val a dir que aquest punt normalment no es produeix en la realitat, ja
que les dues rectes representen el cas ideal, mentre que en la realitat ambdues
comprimeixen, de manera que mai s'arriben a tallar, sin6 que se saturen abans
d'arribar a fer-ho. A aquest punt imaginari de tall de les dues rectes ideals de

pendents m = 11im = 2 se l'anomena punt d'intercepcio de segon ordre.

Seguint el mateix raonament per a n = 3, obtindrem una recta ideal de pendent
3 (en passar el terme cabic a dB) i el corresponent punt de tall amb la recta
de pendent m = 1, que rep el nom de punt d'intercepcio de tercer ordre. En
definitiva, doncs, podem definir aquesta figura de merit de la manera segiient:
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Es defineix el punt d'intercepci6 de tercer ordre com el punt
d'intersecci6 ideal entre la recta ideal de pendent 1 que defineix el com-
portament lineal de 'amplificador entre el nivell de poténcia de senyal
atil a I'entrada i el nivell de poténcia de senyal util a la sortida, i la recta
ideal de pendent 3, que defineix la relaci6 entre el nivell de potencia de
senyal atil a 1'entrada i el nivell de poténcia de senyal d'intermodulacio
de tercer ordre a la sortida.

El mateix raonament fariem per a definir el punt d'intercepcié d'ordre 4, el
d'ordre 5, etc.

La figura 57 mostra la grafica del punt d'intercepci6 de tercer ordre (IIP3, OIP3)
d'un amplificador. Hi veiem les dues rectes ideals, degudes, una al terme lineal,
de pendent 1, i l'altra al terme ctbic, de pendent 3, que son rectes ideals ja
que en realitat, en un amplificador real ambdues respostes tendeixen a com-
primir-se a mesura que augmenta la poténcia a l'entrada, de manera que el
punt d'intersecci6 entre les dues (punt d'intercepcio) és un punt ideal, que no
es dona en la realitat. No obstant aix0, és un concepte ampliament reconegut
com a referéncia per a comparar la linealitat entre diferents amplificadors.

De la mateixa manera que definim el punt d'intercepci6 de tercer ordre, tam-
bé podrem definir el punt d'intercepcié d'ordre 5, el d'ordre 7, etc. pero, en
general, a mesura que augmentem l'ordre, decreix la magnitud del fenomen,
pel fet que el coeficient corresponent és, en general, cada vegada més petit:

k3 > ks > k7 > etc.

Per tant, la intermodulacié que més ens afectara habitualment, llevat de casos
excepcionals, sera la de tercer ordre. Cal fer notar que tampoc no considerem
els termes parells (ordre 2, 4, 6, etc.) perque, com ja hem vist en la figura 55, les
intermodulacions que produeixen cauran habitualment fora de la banda de
treball, com a minim a una octava de separacid, de mode que seran facilment
eliminables mitjancant un filtre i en les aplicacions més habituals no causaran

problemes.
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Figura 57. Punt d'intercepcié de tercer ordre, IP3
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En la figura 57 es mostra qualitativament la grafica que relaciona la poténcia
en [dBm] a I'entrada i la poténcia en [dBm)] a la sortida d'un amplificador, on
s'ha representat la recta corresponent al terme lineal (recta de pendent m =
1) i la recta corresponent al terme d'ordre 3 (recta de pendent m = 3), i s'obté
el punt d'intercepcié de tercer ordre (IIP;, OIP;) on es tallen les dues rectes.
S'indica també el nivell de compressioé a -1 dB, P_, 43, i el nivell de saturacio

de I'amplificador a la sortida Pg,¢.

El guany de l'amplificador G s'obté directament del punt de tall de la recta

lineal de pendent 1 amb I'eix d'ordenades (on la poteéncia a I'entrada és 0 dBm).

Una altra manera més visual d'entendre la importancia d'aquest fenomen
consisteix a observar l'espectre de senyal a la sortida de 'amplificador quan
s'injecten dues portadores a l'entrada amb el mateix nivell de poténcia, se-
gons es mostra en la figura 58. A l'esquerra es mostra l'espectre de les dues
portadores, centrades en les freqiiéncies f; y f2, que injectem a l'entrada de

l'amplificador. A la dreta, 1'espectre de senyal mesurat a la sortida.

S'observa que les dues portadores de 1'entrada s'han amplificat a la sortida, tal
com volem d'un amplificador, pero a banda i banda comencen a apareixer els
productes d'intermodulaci6 de tercer ordre 2f; — f, y 2f2 — f1, els quals no és
possible filtrar ja que cauen a la banda d'operacid, ben bé al costat del senyal
atil; aixi,aquest fenomen ens marcara un limit superior de nivell de senyal a
I'entrada amb el qual es podra treballar sense aquest problema (com veurem

en el segiient apartat relatiu a 1'SFDR).
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Figura 58. Concepte d'intermodulacié (/Ps). a) Espectre de senyals reals a I'entrada d'un amplificador. b) Espectre a la sortida d'un
amplificador
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4.6. Marge dinamic sense espuris (SFDR)

El marge dinamic sense espuris (SFDR'), es defineix com el marge de
nivells de poténcia de senyal a 1'entrada per als quals es compleix que el
senyal atil a la sortida esta per sobre del nivell de poténcia de soroll a la
sortida i, alhora, el nivell de potencia dels productes d'intermodulacio
a la sortida es manté per sota d'aquest nivell de poteéncia de soroll.

En la figura 59 es pot observar quin és aquest marge SFDR sobre la grafica
que relaciona els nivells de poténcia de senyal a 'entrada i a la sortida, per a
I'amplificador generic representat anteriorment en la figura 56. Aquest marge
s'estén des del punt en que la recta de pendent 1 (en color blau) de la resposta
lineal de I'amplificador talla el nivell de soroll a la sortida (és a dir, el valor
en que el nivell de senyal a la sortida comenca a ser més gran que el nivell
de soroll, que esta representat per la recta de color vermell), fins al punt de
tall entre la recta d'intermodulaci6é d'ordre 3 (de pendent 3, en color verd)
amb aquest nivell de soroll a la sortida (és dir, quan el nivell de poténcia dels
productes d'intermodulacié d'ordre 3 comencen a emergir sobre el nivell de
potencia de soroll a la sortida).

mSigIes de l'anglés spurious-free
dynamic range.
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Figura 59. Concepte de marge dinamic sense espuris, SFDR
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Exemple 5

Considerem un amplificador amb les caracteristiques segiients:

e Guany: G=12dB

e Punt d'intercepci6 de tercer ordre a l'entrada: IIP; = +28 dBm

e Nivell de soroll mesurat a la sortida: Ny, = -55 dBm

Suposant dos tons a l'entrada de la mateixa magnitud, es demana representar el nivell de
poténcia a la sortida, tant de senyal tGtil com del senyal interferent degut a la intermo-

dulaci6 d'ordre tres, en funcié del nivell de poténcia de senyal ttil a 'entrada.

També es demana representar les portadores a l'entrada i a la sortida per a tres valors
diferents de poténcia de senyal a I'entrada: -5 dBm, +5 dBm i +15 dBm.

Finalment, es demana calcular I'SFDR.

Solucié

En la figura 60 s'ha dibuixat la grafica que relaciona la poténcia en [dBm] a l'entrada i la
poténcia en [dBm] a la sortida de I'amplificador, i s'hi ha representat el terme lineal (recta
ideal de pendent 1 en negre, en blau la grafica real) i el terme d'intermodulaci6é d'ordre

3 (recta de pendent 3, en verd), amb un punt d'intercepci6 (/IP3, OIP3).

Primer podem dibuixar la recta ideal de pendent 1, sabent que ha de tallar pel punt G
=12 dB de l'eix d'ordenades (guany).

Tot seguit, obtenim el punt d'intercepcié a la sortida:

OIP3=1IP3+G = +28dBm+12 dB= +40 dBm 7.113

Finalment, ja podem dibuixar la recta de pendent 3 des del punt obtingut:

(115, 0IP3)=(+28 dBm, +40 dBm) 7.114

Sobre la grafica o analiticament, podem anar obtenint les tres ternes de punts de senyal
atil al'entrada, senyal Gtil a la sortida i senyal d'intermodulacié de tercer ordre a la sortida,
Pinr POthr PIout-

Per simple trigonometria s’ha de complir que:
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OIP3— Py =m(IIP3— Pyy) 7.115

Per a P;, = -5 dBm tindrem:

I1IP3— Py = +28 dBm — (- 5 dBm) =33 dB 7.116

Ates que la intermodulacio6 de tercer ordre té pendent m = 3, tindrem:

PioulPin= =5 dBm)= 0IP3—3%33= +40 dBm — 99 dB= — 59 dBm 7.117

El valor de senyal util a la sortida sera simplement el de I'entrada més el guany:

Pout=Pjp+G=—5dBm+12dB= +7dBm 7.118

Per tant, per a Pj, = -5 dBm obtenim la primera terna:

(=5dBm, +7 dBm, —59 dBm) 7.119

Analogament podem calcular els altres dos casos, i obtindrem les ternes Pin, Pout, Plout

seglients:
(=5dBm, +7 dBm, —59 dBm) 7.120
(+5dBm, + 17 dBm, — 29 dBm) 7.121
(+15 dBm, +27 dBm, + 1 dBm) 7.122

En la figura 60 s'ha dibuixat, a la dreta, l'espectre de dos tons a l'entrada (en vermell) i
els dos tons amplificats a la sortida (en blau).

La diferéncia de nivells és sempre el guany de 'amplificador (12 dB), ja que ens estem
movent per la zona lineal de I'amplificador, en la qual, el guany es manté al seu valor
constant de 12 dB.

Per a P, =—5 dBm el nivell de la intermodulacio 2f; - f2i 2f, - f1 a la sortida que obtenim és
-59 dBm, encara per sota del nivell de soroll, de manera que per a aquest valor encara no
apareixen els tons d'intermodulaci6 a la sortida i, per tant, encara som a la zona de SFDR.

No obstant aix0, per a Py, = +5 dBm, veiem que a la sortida ja comencen a apareixer els
productes d'intermodulaci6 per sobre del nivell de soroll (en verd).

Per a P, = +15 dBm, comprovem que, efectivament, els productes d'intermodulacié a la
sortida creixen tres vegades més rapidament (+30 dB) que el senyal til (+10 dB) per a un
mateix increment de poténcia de senyal ttil a 'entrada (+10 dB).

Finalment, calculem I'SFDR.

Ates que Ny = -55 dBm, haurem de buscar quin és el nivell de senyal atil a 1'entrada,
Pin, que provoca aquest mateix nivell d'intermodulacié a la sortida.
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Fi?ura 60. a) Grafica del punt d'intercepcié (IP3). b) Espectre de sortida per a tres nivells
diferents (en dBm) de senyal a I'entrada (dos tons)
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S'ha de complir:

OIP3— Noy=m#(lIP3=Pyp) — +40dBm—(—55dBm)=3+(+28 dBm - P} 7.123

Py, =3,67 dBm; aquest és el limit superior de ISFDR 7.124

Calculem ara el limit inferior, que sera donat pel nivell de senyal til a I'entrada que ens
déna un nivell de senyal atil a la sortida igual al nivell de soroll:

Nout=Njn+G — Nj=-55dBm—12dB= —67dBm 7.125

SFDR = Pjj, — N, =3,67 dBm — (- 67 dBm) = 63,33 dB 7.126

4.7. Figura de soroll

La figura de soroll d'un amplificador és un altre parametre clau per a completar  @sigla de I'anglés low noise ampli-

la definici6 de les figures de mérit d'un amplificador. Es especialment impor- fier.

tant en el disseny d'amplificadors de baix soroll, LNA?, que s'han d'integrar en
les primeres etapes de la cadena d'un sistema de recepci6é de microones, ja que,
tal com veurem en aquest apartat, la formula de Friis determina que la figura
de soroll del receptor global depen, en gran mesura, de la figura de soroll que
tinguin les primeres etapes d'aquesta cadena, les quals fixaran la sensibilitat
del receptor i, amb aixo0, la qualitat i l'abast del sistema de telecomunicacio.
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La figura de soroll d'un dispositiu, quan a la seva entrada té una font
de soroll amb potencia N; = KTyB, es defineix com el quocient entre la

S.
relaci6 senyal a soroll existent a la seva entrada ﬁ’ i la relaci6 senyal a
l

S,
soroll existent a la seva sortida N—o
o

S |S
F=—’/V(; 7.127

i

Expressat en logaritmic [dB], obtenim 'anomenat factor de soroll:

NF|dB]=10 log (F) 7.128

Considerant que:

Ny és la poténcia de soroll a la sortida,

* N;ésla poténcia de soroll a I'entrada,

e N, és el soroll intern introduit pel dispositiu amplificador,

e (g4 és el guany disponible de I'amplificador,

e K ésla constant de Boltzmann,

e Bésl'amplada de banda del sistema,

e Tpyésla temperatura d'operacio,

e T, ésl'anomenada temperatura equivalent del dispositiu,

e Soés el nivell de poténcia de senyal ttil a la sortida de 'amplificador,

tindrem:

N,=KT,.B 7.130
N,=KT,B 7.131

Si substituim 7.34 en 7.32:
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i utilitzem 7.351 7.36 en 7.37:

F= G,N, 7.132
GAKTyB+N,) T,
—W = 1+T—0 7.133

Per acabar, recordem la férmula de Friis, que ens déna la figura de soroll per

a un sistema amb 7 dispositius en serie:

Ejemplo 6

Fy—1

Fy—1

F,—1
4 7.134

n—1

Vegeu també

La férmula de Friis s'explica en
l'apartat 3 del modul "Intro-
duccié als sistemes de comuni-
cacions" de l'assignatura Elec-
tronica de Comunicacions.

Suposem un sistema de recepcié consistent en dos amplificadors de baix soroll (LNA) en
série i un mesclador. Se'ns demana quin és el guany i la figura de soroll del sistema, tenint
en compte que cada dispositiu té les caracteristiques que es presenten a la taula 1.

Taula 1. Caracteristiques del sistema receptor

Stage 1 Stage 2 | Stage 3

—pis— i ——
Stage Data Units T
st N ) Agilent Agilent Active Miser

ag& Mame. ATF-360w  ATF-3E163  ATF-36163
Moise Figure db 1.25 1.4 59
Gain dB 95 10 28
Solucio

Utilitzant la férmula de Friis podrem calcular I'NF [dB] de la cadena. Per a aix0 passarem
primer els parametres de [dB] a lineal:

G,=109aB1/10 = 1095/10 g 012 7.135
F1=10M /10 21012510 =1 333 7.136
G, =109482/10 —19'%/10 = 10 7.137
Fy=10M2/10 2 1014710 = 1 380 7.138
Fy=10V3/10 2 195:9/10 =3 890 7.139

Fo—1 F3—1 1,380—1 3,890—1
FT=F1+T1 +W = 1,333+W +m =1,333+0,043+0,032 = 1,408

NF7{dB]= 10 log (F7)= 1,486 dB 7.141

G7ldBl=G+G,+G3=9.5+10+2,8=22,3dB 7.142

Noteu que el guany de la primera etapa, G;, minimitza l'efecte del soroll de les etapes
posteriors, especialment de la tercera, que és molt més alt que el soroll del sistema final.

7.140
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5. Modes TE i TM en una guia d'ones rectangular

Els modes TE i TM que es propaguen en una guia d'ones rectangular tenen
infinites solucions, i cada una d'aquestes solucions es genera si es supera la
seva freqiiencia de tall. En el cas del mode TE, la component longitudinal del

camp magnetic és determinada per l'equacio:
(V24 k2)H,=0 7.143

I per al cas del mode TM, la component longitudinal del camp electric és de-

terminada per 1'equacio:

(V2+1J)E, =0 7.144

Podem generalitzar aquestes dues expressions amb:

(Vz2+kg)\|l(x, y)=0 7.145

En aquest apartat es resoldra aquesta equaci6, primer per a un cas general i
després per als casos particulars dels modes TM i TE. Per a aquests dos Gltims
casos utilitzarem les condicions de contorn entre un dieléctric (interior de la

guia) i un conductor:

EJSuperficie del =Q 7.146

conductor

OH.,
on |Superficie del —
conductor

0 7.147

5.1. Solucidé general dels camps

Si partim de 'equaci6 7.145 i desenvolupem:

V2y(x, y)+k2ylx, y) =0 7.148

2 2
(% +aa—yz)\v(x, )+ k2y(x, y)=0 7.149

Aquesta altima expressio la podem resoldre pel metode de separaci6 de varia-
bles. Aix0 implica que la soluci6 esta formada per dues funcions, cada una de

les quals depén d'una variable diferent, del tipus:

Vegeu també

En el modul "Guies d'ones"
d'aquest material didactic
s'estudien els modes TE i TM
que es propaguen en una guia
d'ones rectangular.
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wix, y)=X()Y(y) 7.150
Si ho substituim en l'expressié anterior obtenim:
12X 1 ) s
X() ox2 + (o) 02 +k:=0 7.151
També podem expressar-ho com:
Xn(x) Y"()/) )
X0 T0) +k:=0 7.152

Definim dues funcions:

X"(x)
T®=%w 7.153
') :
0=

Per tant, substituint, obtenim:

Fla)+f )= -k 7.154

Aquesta expressié ens diu que la suma de les dues funcions és igual a una

constant. Aixd només pot ser cert si la solucié de cada una de les funcions és

també una constant, és a dir, si:

X'(x)
fl(x)= Xt — —k%

Y 5 7.155
L 0=To = —k

on:

k2= k24 k3

7.156
Per tant, hem de solucionar:
X "(x) + k,%X(x) =0
5 7.157
Y'(y)+k3¥(y)=0

Aixo s6n equacions diferencials senzilles, en les quals la soluci6 pren la forma

X= Asin(kxx) + Bcos(k xx)
7.158
Y=C sin(kyy) + Dcos(kyy)

Es a dir:
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qf(x, y) = X(x)Y(y) = (Asin(kxx) + Bcos(kxx))(C sin(kyy) + Dcos(kyy)) 7.159

La forma de la soluci6 final, és a dir, amb el valor de les constants A, B, C i
D, dependra de si l'ona que s'hi propaga és un mode TE o TM, ja que cada un
introduira unes condicions de contorn diferents, expressades en les equacions
7.146 1 7.147. Per tant, passem ara a tractar cada una de les solucions, comen-
cant pel mode TM i després amb el mode TE.

5.2. Mode TM en una guia d'ones rectangular

El mode TM es caracteritza per una H,(x, y) = 0. Cal trobar, pero, E,(x, y) = 0. Ja
hem vist que el primer que cal fer és resoldre l'equaci6 7.143, que, com hem
vist a 7.159, pren una solucié de la forma:

Edx, y)=wlx. )= XWY() =
7.160
= (Asin(kx)+ Bcos(kxx))(Csin(kyy) + Dcos(kyy))
El valor de les constants A, B, C i D el trobem aplicant les condiciones de con-
torn generals per als camps eléctrics. Segons l'equaci6 7.146, el camp electric
longitudinal (E,) és igual a O a la superficie del conductor. Aixo0 té sentit, ja que
la component longitudinal és tangent a les parets del conductor, i la teoria
electromagnetica expressada mitjancant les equacions de Maxwell estableix
que no pot haver component tangencial de camp electric a la superficie d'un
conductor. Per tant, si ho apliquem als camps a l'interior de la guia, on les
quatre parets estan situades tal com s'expressa en la figura 61, podrem resoldre
el sistema.

Figura 61. Camps eléctrics a les parets de la guia

y
A
E,(x,b)
( . )
b | |
E,0.y) < AT \ E,(a.y)
7 O > > x
E,(x,0) a

1)x=0,ye(0, b):

E{x, y)=wlx, y) = X()¥(y) =

7.161
= (Asin(kex)+ Bcos(kxx))(C sin(kyy) + Dco s(kyy))
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Aquesta expressiéo només té solucio si:

e (C=D =0 (soluci6 trivial), o bé
e B=0.

En el primer cas obtenim una soluci6 trivial. Aixo vol dir que no hi haura camp
(totes les components donaran 0); per tant, no és una solucié que ens interessi.

Prendrem com a soluci6 valida el segon cas, és a dir B = 0. Aixi, l'expressio
general queda reduida a:

E{x, y) = Asin(k,x)Csin(kyy) + Dcos(kyy)) 7.162
2)y=0,x€(0, a):
E{x,0)= Asin(k,x)D =0 7.163
Aquesta expressio té solucié només si:

e A =0 (soluci6 trivial), o bé
e D=0.

Novament, la primera soluci6 és una solucio6 trivial. Agafem la segona i obte-

nim que l'expressié general del camp queda:

E{x, y)= Asin(k,x)Csin(kyy) 7.164

3)x=a,ye(0,Db):

Eda, y)= Asin(k,a)Csin(kyy) =0 7.165
Aquesta expressiéo només té solucio si:
e A =0 (soluci6 trivial), o bé
e (=0 (solucié trivial), o bé
e sin (kyy) (solucio trivial), o bé
e sin (k,a) = 0.
Ens quedem amb I'inica solucié no trivial i obtenim que:

sin(kxa)=0—>kxa=mn—>kx=m7n,meN 7.166

Per tant:

E{x, y)= Asin(ZE x)Csin(kyy) 7.167
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4)y=b,x€ (0, a):
E{x, b)= Asin(ZE x)Csin(kyb) = 0 7.168
Aquesta expressio nomes té solucio si:
e A =0 (soluci6 trivial), o bé
e (C =0 (solucio trivial), o bé
e sin (k,b) = 0.
Ens quedem amb l'inica solucié no trivial i obtenim que:

sin(kyb)=0— kyb=nn—ky="E nen 7.169

Finalment, utilitzant els resultats de 7.164, 7.166 i 7.169, 'expressi6 del camp

electric en la direcci6 z pren la forma:

Edx, y)= Asin(%E x)Csin(2Zy) 7.170

Per a resoldre les altimes dues constants ens cal informaci6 exacta del proble-
ma (amplitud inicial de I'ona TM, etc.). Es a dir, que el camp pren la forma:

E{x, ) = E gsin(ZE x)sin(2Z ) 7.171

Es pot veure que els camps prendran solucions valides per a qualsevol valor de
min, excepte quan m = 01i/o n =0 (ja que tornem a obtenir solucions trivials).
Totes aquestes solucions de camps seran valides i es denoten a partir de les
constants m i n. El mode TMmgy, denota la configuracié de camps transversal
electrica obtinguda escollint m = mg i n = ny. El camp E, total dins de la guia

sera la suma de cada un dels modes que no estiguin en tall.

Recordem també que k, i k, formaven la constant k. (equaci6 7.156):

2 2 2 2
R=I2 4= () +(2E) - k= () +(22) 7.172

— S\ &Y (2] on == 7.173
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Aquesta ¢ no és la velocitat de propagaci6 de 1'ona per la guia, siné la velocitat
de la llum en un medi il-limitat caracteritzat per p i €. Cada soluci6 tindra la
seva freqiiencia de tall, que depen de l'ordre del mode i de la geometria de
la linia.

Un cop trobat el valor de E,, I'altim pas seria trobar els valors dels camps E

iFI, amb:

E,=--5VE, 7.174
k¢
H,= —j%%x?,lzz 7.175

c

5.3. Mode TE en una guia d'ones rectangular

Analogament al mode TM, en un mode TE, E,(x, y) = 0 i cal trobar H,(x, y) #
0. Hem de resoldre 1'equaci6é 7.143, que novament pren la soluci6 de la forma
vista en l'equaci6 7.159:

H{x, y)=ylx, y)=X()¥(y) =

7.176
= (Asin(k xx) + Bcos(k xx))(C sin(kyy) + Dcos(kyy))

Per a trobar el valor de les constants, utilitzarem la condicié de contorn del
camp magnetic 7.147 a les parets de la guia, essent n el vector normal a la
superficie de la guia (figura 62).

Figura 62. Camps magneétics a les parets de la guia

y
A
H,(x,b)
( . )
b
7D
n=x
H,0,y) <| — g1 |+ Hy(a.y)
N=-X
ﬁ:}T
7 O . > x
H,(x,0) a

Operarem de la mateixa manera que per al cas del mode TM (tot i que ara,
segons la condici6 de contorn, hem d'anar derivant el camp respecte a n):

1)x=0,y¢€e(0, b):
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—aHé()?’ ) _ Ake(Csinlkyy) + Deoslkyy)) = 0 7.177

Aquesta expressio nomeés té solucio si:
e (C=D =0 (soluci6 trivial), o bé
e k., =0 (possible soluci6, tot i que elimina la dependéncia en x), o bé

e A=0.

Prenem com a solucio el tercer cas, €s a dir A = 0. Per tant, 1'expressié general
queda reduida a:

H Z(x, y) = Bcos(kxx)(Csin(kyy) + Dcos(kyy)) 7.178
2)y=0,x€ (0, a):

0H{x,0)
dy

= Beos(kx)Chky =0 7.179

Aquesta expressiéo només té solucio si:

e B =0 (solucib6 trivial), o bé

* k, =0 (possible solucio, tot i que elimina la dependencia en y), o bé

e C=0.

Agafem la tercera i obtenim que l'expressio general del camp queda:

H z(x, y) = Bcos(k xx)Dcos(kyy) 7.180
3)x=a,ye (0, b):
aH_Za'(z - y) = kasin(kxa)Dcos(kyy) =0 7.181

Aquesta expressio nomeés té solucio si:

e B =0 (soluci6 trivial), o bé

e D =0 (soluci6 trivial), o bé

* cos (kyy) = 0 (solucio trivial), o bé

e sin (kea) =0.

Ens quedem amb l'tnica solucié no trivial i obtenim que:

sin(k,a) =0 kya=mn—k, =2 me N 7.182

Per tant:
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H{x, y)= Bsin("ZE x)Dsin(kyy) 7.183
4)y=b,x€ (0, a):
%;’b) = Beos(ZE x)Dsin(kyb) = 0 7.184

Aquesta expressio nomeés té solucio si:

e B =0 (solucib trivial), o bé

e D =0 (soluci6 trivial), o bé

e sin (k,b) = 0.

Ens quedem amb l'Gnica solucié no trivial i obtenim que:

sin(kyb)=0— kyb=nn—ky="E nen 7.185

Finalment, unificant els resultats de 7.180, 7.182 i 7.184, 'expressi6 del camp
magneétic en la direcci6 z pren la forma:

H Z(x, y) = Bcos(% x)Dco n_brt y) 7.186

Fixeu-vos que les dues solucions que haviem descartat, tot i que eren valides
(ky = 0 i ky, = 0), eren solucions particulars de les que finalment hem trobat,
agafant n=01m = 0, respectivament. Per a resoldre les altimes dues constants
necessitem informaci6 exacta del problema (amplitud inicial de 1'ona TE). Es

a dir, que el camp pren la forma:

H z(x, ) =H Zocos(mTTC x)cos(% y) 7.187

Es continuen complint les mateixes equacions pel que fa a la freqiiéncia de tall:

2 2 2 2
Rl =)+ ko= |GE +()  7.188
o =S(E@P ) one=7= 7189
- T

Un cop trobat el valor de H,, 1'Gltim pas seria trobar els valors dels camps Et

if], amb:
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— Op =
E,=j—57ZxV,H, 7.190
ke
- Y =
H,=--5VH, 7.191
ke

Fixeu-vos que els modes TE, o i TEo ,, poden existir, perod no els modes TM,, ¢ i

TMo,m, ja que la configuracié de camps en aquest cas és O.



CC-BY-SA « PID_00200070 85

Annex

Glossari

AGC m automatic gain control

AM [ amplitude modulation

BJT m bipolar junction transistor

BPF m band-pass filter

carta de Smith [ Eina grafica per a transformar impedancies en coeficients de reflexio (i
a l'inrevés), impedancies en admitancies (i a l'inrevés) o per a calcular la longitud volguda

de linies de transmissié i stubs en un circuit.

coeficient de reflexié m Relacié entre I'ona progressiva i I'ona regressiva en un punt dins
d'una linia de transmissio.

equacions de Maxwell fpl Equacions que constitueixen el pilar fonamental de la teoria
classica de l'electromagnetisme i es resumeixen en quatre expressions, que es poden presentar

en forma diferencial, integral o fasorial.

fasor m Nombre complex constant expressat en forma exponencial que representa
I'amplitud complexa (magnitud i fase) d'una funci6 de temps sinusoidal.

FM f frequency modulation

HPF m high-pass filter

IF f intermediate frequency

IMPATT m impact avalanche and transmit time

impedancia caracteristica f Relacié entre 'ona de tensi6 progressiva (o regressiva) i
I'ona de corrent progressiva (o regressiva).

linia de transmissié f Guia d'ones formada per dos o més conductors amb secci6 recta
constant que propaga ones TEM.

LNA m low noise amplifier

LO m local oscillator

LPF m low-pass filter

MESFET m metal-semiconductor field effect transistor

mode TE m Mode transversal electric, en que E, = 0 i H, # 0 i, per tant, el camp eléctric
no té component en la direccié de propagaci6 z. Pot propagar-se en guies d'ones d'un sol
conductor.

mode TM m Mode transversal magnetic, en que E, # 0 i H, = 0 i, per tant, el el camp
magnetic no té component en la direccié de propagacié z. Pot propagar-se en guies d'ones
d'un sol conductor.

parametres de dispersiéo m pl Vegeu parametres S.

parametres § m pl Parametres que relacionen les ones sortints (b) amb les ones entrants
(@) que hi ha als ports d'una xarxa de microones.

sin. parametres de dispersio

en scattering parameters

PLL m phase-locked loop

regim permanent sinusoidal m Sistema electromagnétic en queé totes les excitacions
i respostes tenen dependéncia harmonica amb el temps, i qualsevol transitori inicial ja fa
temps que s'ha esvait.

RF [ Radiofreqiiencia

ROE f Relaci6 d'ona estacionaria
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scattering parameters m pl Vegeu parametres S.

SFDR m spurious-free dynamic range

SNR { signal-to-noise ratio

stub m Linia de transmissié o guia d'ones connectada només per un dels seus extrems.

VSWR [ voltage standing wave ratio
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