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Introduccion

En este anexo se trataran cinco temas que pueden ayudar en la comprension
del contenido de los diferentes moédulos: las ecuaciones de Maxwell, la carta
de Smith, las uniones P-N, las figuras de mérito en amplificadores y el proceso
de resolucién de los modos transversales eléctricos (TE) y transversales mag-
néticos (TM) en una guia de ondas rectangular. A continuacion se introducen
estos temas con un poco mas de detalle y se expone en qué moédulos puede

ser necesaria la informacién de cada uno.

Las ecuaciones de Maxwell se introducen en el apartado "Las ecuaciones de
Maxwell". Estas ecuaciones conforman el pilar fundamental de la teoria clasica
del electromagnetismo y se resumen en tan solo cuatro expresiones, que pue-
den ser presentadas en forma diferencial o integral. Alternativamente, si esta-
mos en régimen permanente sinusoidal, las ecuaciones diferenciales se pue-
den expresar utilizando fasores, introducidos y completamente definidos en
este mismo apartado, que reducen las ecuaciones diferenciales a ecuaciones
ordinarias. Igualmente, se derivardn también las condiciones de contorno que
deben cumplir los campos electromagnéticos en la interfaz entre dos medios

materiales.

En esta asignatura, las ecuaciones de Maxwell se utilizan especialmente en el
analisis de los campos electromagnéticos que se propagan en los diferentes
tipos de guias de ondas y, en particular, en una guia de ondas rectangular,
presentado en el modulo "Guias de ondas". Es recomendable conocerlas y en-
tender su significado para poder seguir correctamente el hilo de este modulo.
Estas ecuaciones también aparecen en el médulo "Las ecuaciones de Maxwell"
de la asignatura Fisica II, o en el médulo 3 de la asignatura Antenas, donde se

utilizan para encontrar las ecuaciones de radiacion de una antena.

En el apartado "La carta de Smith" se expone la utilidad de la carta de Smith
a la hora de trabajar con impedancias, admitancias y coeficientes de reflexion
en una linea de transmision, y se presentan algunos ejemplos practicos. La
carta de Smith es, de hecho, una herramienta grafica que se puede utilizar para
transformar impedancias en coeficientes de reflexion (y al revés), impedancias
en admitancias (y al revés), o para calcular la longitud deseada de lineas de
transmision y stubs en un circuito, entre otras aplicaciones. La finalidad de este
apartado es repasar las caracteristicas mas importantes de esta herramienta y
comprobar su utilidad a través de una serie de ejemplos.

Esta herramienta resulta de gran utilidad a la hora de analizar y entender el
comportamiento de una linea de transmision, asi como en el estudio de la es-
tabilidad de un amplificador. Por este motivo, la carta de Smith aparece (o pue-

de ser utilizada) en los médulos "Lineas de transmision", "Andlisis de circui-



CC-BY-SA » PID_00200072 6

Anexo

tos de microondas", "Amplificadores lineales de microondas" y "Mezcladores,
multiplicadores y osciladores de microondas". Por tanto, queda claro que es
imprescindible entender y dominar su funcionamiento para la correcta com-
prension de esta asignatura. Una introduccién similar a esta herramienta se
puede encontrar en el modulo 6 de la asignatura Fisica II, donde también se
trabajan las lineas de transmision.

El apartado "Unién P-N" se dedica a las uniones P-N. Ademas de dispositivos
pasivos y lineales, para completar las posibilidades de un circuito de microon-
das es necesario incorporar dispositivos activos y no lineales, capaces de ge-
nerar y transformar sefiales a estas frecuencias. En este apartado se presentan
los fundamentos de los dispositivos activos basicos utilizados en los circuitos
de microondas: el diodo y el transistor. A continuacién se hace un recorrido
sobre la estructura y el funcionamiento de los dispositivos semiconductores
y, en particular, de la union P-N. Finalmente, se analizaban las principales ca-
racteristicas de diferentes tipos de diodos segun sea su estructura interna, y en
particular, de los diodos Schottky y Pin.

Conocer como funcionan los dispositivos no lineales a través de las uniones P-
N resulta de gran utilidad a la hora de seguir el médulo "Mezcladores, multi-
plicadores y osciladores de microondas" de esta asignatura, donde se estudian
los diferentes elementos no lineales de microondas, como los diodos y tran-
sistores y sus caracteristicas mds importantes. Asimismo, esta informacion se
puede encontrar también en el médulo 1 de la asignatura Tecnologia electroni-
ca, dedicado integramente a los diodos.

Las figuras de mérito que caracterizan el comportamiento de amplificadores se
analizan en el apartado "Figuras de mérito de amplificadores". Los amplifica-
dores son uno de los dispositivos avanzados mds importantes en los circuitos
de microondas. Su misién primordial es incrementar el nivel de potencia de
sefiales de microondas de muy bajo nivel sin distorsionarlas, es decir, obtener
a la salida una réplica exacta de la sefial en la entrada pero con un mayor ni-
vel de potencia. La realidad, sin embargo, es que los componentes basicos de
los que esta formado un amplificador, los transistores, no tienen una carac-
teristica lineal perfecta, es decir, no son dispositivos ideales y presentan una
respuesta que no es perfectamente lineal, ademas de tener su funcionamiento
limitado a un rango determinado de niveles de sefial en la entrada. Por ello se
definen una serie de caracteristicas, que denominamos figuras de mérito del
amplificador, que nos serviran para tener una idea de lo que el dispositivo es
capaz de hacer, cuales son sus puntos fuertes y débiles, asi como una referencia
comparativa respecto a otros amplificadores. Estas figuras ayudan, por tanto,
a compararlos y diferenciarlos, permitiendo asi poder elegir el dispositivo més

adecuado para una aplicacién en concreto.

En los médulos "Amplificadores lineales de microondas" y "Mezcladores, mul-
tiplicadores y osciladores de microondas" de esta asignatura se utilizan muchas

de estas figuras para definir el comportamiento no solo de amplificadores, sino
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también de otros dispositivos que contienen elementos no lineales, como los
mezcladores, los multiplicadores de frecuencia y los osciladores, por lo que
es necesario conocerlos previamente. Algunas de estas figuras también estan
introducidas en los modulos "El transistor" y "El amplificador operacional" de
la asignatura Tecnologia electrénica y en el moédulo "Introduccion a los sistemas
de comunicaciones" de la asignatura Electronica de comunicaciones.

Finalmente, en el apartado "Modos TE y TM en una guia de ondas rectangu-
lar" se describe el procedimiento para solucionar la configuracién de los cam-
pos para los infinitos modos TE y TM que se propagan en una guia de ondas
rectangular. En el modulo "Guias de ondas" se da la solucion directa de la for-
ma que adquieren los vectores de campo E, y H, (ecuaciones 6.49 y 6.50 del
subapartado "Modos TE y TM en una guia de ondas rectangular"), que confor-
man la configuracién de campos para los modos TM y TE respectivamente.
En este apartado se presenta la resoluciéon completa de los vectores de campo

en la direccion de las z.
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1. Las ecuaciones de Maxwell

Las ecuaciones de Maxwell son un conjunto de ecuaciones que se pueden James Clerk Maxwell

expresar de manera diferencial o, alternativamente, integral, que describen, de
James Clerk Maxwell

manera macroscopica, el comportamiento de cualquier sistema electromagné- (1831-1879) fue un fisico y

tico. Por medio de estas ecuaciones se demuestra que electricidad, magnetis- matematico escocés que dej6
como herencia la formulacién

mo y luz solo son manifestaciones del mismo fenémeno, el campo electro- de la teoria electromagnética
clasica.

magneético.

En este apartado se presentaran las ecuaciones de Maxwell en tres formatos:
en forma diferencial, en forma integral y en forma fasorial. El subapartado
"Condiciones de contorno en la separacion de dos medios materiales" se dedica

a derivar las condiciones de contorno entre dos medios materiales.
1.1. Las ecuaciones de Maxwell en forma diferencial

Sea un medio material caracterizado por dos variables:

La permitividad dieléctrica: &(7, 1)

® La permeabilidad magnética: (7, 1).

Este medio material cumple las ecuaciones de Maxwell, expresadas como:

V-D(7,1)=p (7, 1)~ Ley de Gauss para campos eléctricos
S

v -Z?)(_r), )=0- Ley de Gauss para campos magnéticos
VxEF, )= - %_)(7, 1)— Ley de Faraday 7.1
VxHT7 =7 f(7, 1)+ %D()_r’, 1)- Ley de Ampere-Maxwell

- — ., .
V- J(F )= - %p f(7, 1)— Ecuaci6n de conservacién de la carga

con:

(7

(7, 1)» Campo magnético

=l

1)— Campo eléctrico

sel)

L 7, 1)— Densidad volumétrica de carga libre

=

7.2
(7, t) Densidad volumétrica de corriente

7. 1)
.

(r, t) ( ) (r t) Vector induccion magnética o flujo de campo magnético

I <

S

e(r t) (r t)—> Vector desplazamiento o densidad de flujo eléctrico

o~
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Conservacion

Aunque la expresion de la conservacion de la carga no es propiamente una de las ecua-
ciones de Maxwell (de hecho, esta informacion ya estd contenida en ellas), es 1til tenerla
en cuenta en muchas situaciones, motivo por el que también se ha afiadido aqui.

Las ecuaciones de Maxwell, por tanto, nos dicen que:
1) En cualquier punto del espacio se genera campo eléctrico si:

e Hay carga en ese punto.
¢ Hay una disminucién temporal del campo magnético.

2) En cualquier punto del espacio se genera campo magnético si:

e Hay corriente eléctrica en aquel punto.
e Hay un aumento temporal del campo eléctrico.

1.2. Las ecuaciones de Maxwell en forma integral

Aplicando el teorema de la divergencia, expresado como:
[ v Aw=¢ A.a3 7.3
14 N
a las expresiones que contienen divergencias, y el de Stokes, expresado como:
VxA)ds=9p A-di 7.4
JxAa=9

a las expresiones que contienen rotacionales, obtenemos las ecuaciones 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

2>/ 0 — 0
ﬁsj(r’ 10ds = —E/fo(r,t)dv= - 9N

Estas expresiones son igual de validas que las ecuaciones en forma diferencial
para expresar el comportamiento de los campos electromagnéticos. La diferen-
cia, sin embargo, radica en que nos dan informacion de los campos en éareas o
contornos de areas, mientras que las ecuaciones en forma diferencial nos dan
informacién de los campos en puntos discretos del espacio.



CC-BY-SA » PID_00200072 11

Anexo

1.3. Condiciones de contorno en la separacion de dos medios
materiales

La interfaz entre dos medios materiales diferentes (por ejemplo, entre conduc-
tor y dieléctrico, entre agua y aire, etc.) genera una discontinuidad en el espa-
cio. Las ecuaciones de Maxwell en su forma diferencial representan derivadas
de los campos eléctrico y magnético respecto a las coordenadas espaciales (di-
vergencia y rotacional). Estas, sin embargo, no tienen sentido alli donde haya
discontinuidades y, por tanto, no pueden utilizarse para definir el comporta-
miento de los campos en estos puntos. Para solucionar este problema se uti-
lizaran las condiciones de contorno, obtenidas con la aplicacién de las ecua-

ciones de Maxwell en forma integral en zonas alrededor de la discontinuidad.

En el subapartado "Condiciones de contorno generales" se derivaran las con-
diciones que deben satisfacer los campos en la interfaz entre dos medios cual-
quiera. Y en los subapartados "Condiciones de contorno en la separacion de
dos medios dieléctricos" y "Condiciones de contorno en la separacion entre un
medio dieléctrico y un medio conductor perfecto" se veran los casos particu-
lares de interfaz entre dieléctrico y dieléctrico y entre dieléctrico y conductor,

respectivamente.
1.3.1. Condiciones de contorno generales

Sean dos medios materiales caracterizados por sus constantes dieléctricas y
magnéticas € y u. Supongamos que en la interfaz entre los dos medios existe

una corriente libre superficial 75'(7 1) y una distribucion de carga libre p f(_r’, 1)

(figura 1):

Figura 1. Interfaz entre dos medios diferentes

n
T Medio 1 py, &1 Ey, Hy Dy By
I

js—}
L
_

MediO 2 W2, €2 Ez, ’:iz, 52, §2

En un punto de la interfaz se elige una caja rectangular con un contorno Cy

y seccién con una superficie Sy (figura 2):



CC-BY-SA » PID_00200072 12

Anexo

Figura 2. Contorno Gy y seccién con una superficie S sobre la interfaz entre dos medios
materiales

Punto de
la superficie

f Medio 1 4, g4 E1,ﬁ1,51,§1
I

Co

M

4
Az¢

Ay
X Medio 2 U2, €2 Ez, ’:i2, 52, §2

Aplicando la ley de Faraday en forma integral sobre el rectangulo a lo largo

del contorno Cy y sobre la superficie S, se obtiene:

-, — ﬁ =,
51§COE(r,t)6H=— 5$ BE0as 76

A medida que Az se hace mas pequefio, el area Sy tiende a O, por lo que las
contribuciones a la integral de superficie son negligibles. Ademas, las contri-
buciones a la integral de circulacion respecto a y también son minimas. En el
limite (Az — 0) se reduce a:

EPNAy—EpAy=0 7.7

o lo que es lo mismo:

7.8

Utilizando el mismo procedimiento con la ley de Ampere-Maxwell se obtiene:

—

:I__I)II_HZZ:‘_])S 79

Si se considera ahora un cilindro como el de la figura 3:
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Figura 3. Cilindro de altura Azy érea A; + A, sobre la interfaz entre dos medios materiales

T Medio 1 i, &1 Eq, Hy, Dy, By
|

- ~<

X Medio 2 U, €2 Ez, Fiz, 52, 52
Y le aplicamos la ecuacién de Gauss para campos eléctricos:

p f(7, 1) dv 7.10

cilindro

ygAOAlB(‘r’, 1ds = /

A medida que Az — 0 la contribucién en la integral de superficie por parte de
A1 — 0. Bajo estas condiciones:

Ahz—m»of cilindro’ (7, ) dv= Aligo[(p f AZ)AO] =Psho 7.1
Por tanto se puede escribir:
DAy~ D2Ag=pAg— D= D2 =pg 7.12
En general, se cumplira que:
7-(Dy—Dy)=p, 7.13

Utilizando un procedimiento similar con la ley de Gauss para campos magné-
ticos obtenemos:

Resumiendo:

7.15
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1.3.2. Condiciones de contorno en la separacion de dos medios

dieléctricos

En la separacion entre dos medios dieléctricos no tendremos acumulacién de

carga ni corrientes superficiales (figura 4):

Figura 4. Interfaz entre un dieléctrico (medio 1) y otro
dieléctrico (medio 2)

Medio 1 U1, €1
dieléctrico O
E4, H4, Dy, B4

A
|

Medio 2 U2, €2

dieléctrico - - - =
Ej, Ho, Dy, By

Por tanto, en las mismas condiciones que antes, las condiciones de contorno

nos quedarén:

S =
I
=
[39)

7.16

=

Il
)

)

aetl
=

1=
n1:Bn2

oo

1.3.3. Condiciones de contorno en la separacion entre un medio

dieléctrico y un medio conductor perfecto

En un conductor perfecto se puede demostrar que:

1) Los campos eléctricos y magnéticos variables con el tiempo son nulos en

su interior.

2) Cualquier corriente o carga variable con el tiempo en el conductor debe
estar sobre la superficie del conductor en forma de densidad superficial.
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Figura 5. Interfaz entre un dieléctrico (medio 1) y un
conductor (medio 2)

Medio 1 K1, €1
dieléctrico - = = =
E4, Hy, D4, B4

%
|

Medio2 E,=0, H,=0
conductor 52:0, §2:0

Por tanto, en la interfaz conductor-dieléctrico:

7.17

1.4. Ecuaciones de Maxwell en régimen permanente sinusoidal

Las ecuaciones de Maxwell vistas hasta ahora son validas para campos electro-
magnéticos con una dependencia con el tiempo arbitraria. Las funciones tem-
porales periddicas arbitrarias pueden descomponerse facilmente en series de
Fourier de componentes sinusoidales armoénicas, y las funciones transitorias
no periddicas pueden expresarse como integrales de Fourier. La suma de todos
los resultados proporciona los campos totales.

En este apartado nos centraremos en los campos electromagnéticos que tienen
unicamente dependencia sinusoidal con el tiempo, una vez alcanzado el ré-
gimen estacionario. Esta dependencia es la que denominamos régimen per-
manente sinusoidal (RPS). Bajo estas condiciones podemos trabajar con las
expresiones fasoriales de los campos en lugar de las expresiones temporales,
dado que estas presentan algunas ventajas a la hora de calcular los campos.

A continuacion se describiran los fasores, se veran sus propiedades mas im-
portantes y, finalmente, se presentaran las expresiones fasoriales de las ecua-
ciones de Maxwell.

1.4.1. Introduccion a los fasores

Las hipétesis de salida son las siguientes:

1) Todas las excitaciones del sistema son sinusoidales y en la misma frecuencia

fo-
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2) El inicio de las excitaciones se produjo en un tiempo pasado muy lejano.
Cualquier régimen transitorio ya ha desaparecido en el tiempo de interés y los
valores de campo se van repitiendo peridédicamente en cualquier punto del
espacio.

3) Como consecuencia de todo esto, cualquier campo que tenga nuestro sis-
tema también dependera del tiempo sinusoidalmente.

Imaginaos por ejemplo un campo vectorial %(7, ) oscilante en el espacio (fi-

gura 6):

Figura 6. Campo vectorial 7(7, t) oscilante en el espacio

Segtin las condiciones anteriores, la magnitud vectorial %(7, 7) en cada punto
del espacio deberé presentar la forma siguiente:

(7, 1) = A(F)coswyt + (7)) - A7) 7.18

donde %(7, 1) es un vector de componentes reales, A7) es la amplitud de la

oscilacién, c|>(7) es la fase inicial y &(‘r’) es un vector unitario que indica la di-
reccion y el sentido de la oscilacién. La pulsacion se define como:

0, =21f, 7.19

donde f, es la frecuencia a la que oscilan todas las excitaciones y cualquier
variable del sistema. Por tanto, cualquier variable del sistema presentara el
término cos (w,t + ...). Dado que eso siempre es asi, podemos representar estas

variables mediante un término complejo que no incluya la informacién cos
z . z e .
(ot + ...). Este término se expresard como X(_r’) y es el fasor de la variable

vectorial (7, 7). Este fasor lo definiremos como:

(7, 0)=AF)-47) coslogt +47) = X(F)=AF)- A7) eidl?) 7.20
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%(7, 1) es un campo vectorial real.

> z
X(7)es un campo vectorial complejo. Contiene la misma informacién ex-
ceptuando la dependencia (conocida) con t.

A partir de un fasor recuperaremos la sefial temporal con:

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

= A7) - A(7)R{eivoteit(7)) = R{AF) - &(F)eid(Feivot} = R {5()(7)&“’(%} 721

1.4.2. Propiedades de los fasores

Para operar con fasores necesitamos conocer sus propiedades. Sean
(7, 1), ¥(7, 1) y 2(7, 1) tres magnitudes vectoriales reales con dependencia har-

monica con el tiempo, con los fasores asociados 3()(7) 7(7) y 7(7) se cumple

que:
(7. 0=t - X#=Y®)
27 0=3F0+3F. 1) - ZF)=XF+YF)
37.0)=53(7.1 - YF)=2X{7) 2
37 )=53F ) - Y(@)=jo-X(7) '
(7 =37 xa > X#)=YF)xa
{7 0)=3F 1 -4 > X(7)=Y(7)-a

Una de las propiedades mas importantes para el electromagnetismo (y de las
que mas se usan) es la de la derivada temporal, ya que esta aparece en las
ecuaciones de Maxwell. Podemos observar como una derivada se convierte en
un producto sencillo, por lo que las operaciones se veran muy simplificadas
(va no se deben resolver ecuaciones diferenciales).

1.4.3. Expresion fasorial de las ecuaciones de Maxwell

Sea un sistema electromagnético en el que todas las excitaciones y respuestas
tienen dependencia harmoénica con el tiempo (por lo que estamos en RPS).
Supongamos también que la geometria de nuestro sistema es fija (no depende
del tiempo), es decir:

7,0)=¢7), p(7, 1)=p(?) 7.23

Bajo estas hipotesis, las expresiones temporales de los campos pueden susti-
tuirse por sus expresiones fasoriales. Aplicando las propiedades de los fasores,
las ecuaciones de Maxwell para los fasores de los campos pueden escribirse

como:
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V-D(#)=p7)
V-B(#)=0 . .
V xE(7)= - joB(7)  con _ j): s(:r:)f(_:’) 7.24
XA =T P jeir) D) =) HE
V- J(F)= - jop,(7)

Las condiciones de contorno en fasores son idénticas a las de los campos to-

tales.
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2. La carta de Smith

La carta de Smith es una herramienta grafica que fue desarrollada en 1939
por Phillip H. Smith en los Laboratorios Bell, y que actualmente sigue siendo
muy utilizada en la resoluciéon de problemas con lineas de transmisién. Su
aplicacion principal es la conversion directa entre coeficiente de reflexiéon y
la impedancia o la admitancia, caracteristica que permite analizar de manera
sencilla e intuitiva el comportamiento y los problemas de adaptacién de im-
pedancias de una linea de transmisién, asi como caracterizar los componentes
de microondas. Asimismo, existen aplicaciones mas avanzadas, como la repre-
sentacion de circulos de estabilidad para amplificadores/osciladores, circulos
de ganancia, circulos de figura de ruido, etc. De hecho, todos los analizadores
de redes permiten la representacién de los pardmetros S de reflexion (S, para i
=1, 2, ..., n) en una carta de Smith, ya que simultdneamente se puede visuali-
zar la informacién del médulo y fase del coeficiente de reflexién y de la parte
real e imaginaria de la impedancia o admitancia correspondiente, por lo que
se convierte en una figura muy préctica para el ingeniero de microondas.

En la figura 7 se muestra como es una carta de Smith.

Figura 7. La carta de Smith
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Vista por primera vez, una carta de Smith puede dar la impresién de no ser mas
que un lio de curvas, circulos y nameros, pero en realidad no es complicado
entender su significado. La clave radica en saber representar adecuadamente
el coeficiente de reflexion sobre la carta.

A continuacién veremos coémo hacer esta representacién y como se obtiene
la impedancia asociada; también presentaremos algunos casos practicos. Vere-
mos también el proceso analogo para obtener la admitancia asociada. Se des-
cribe el proceso para pasar de una carta de Smith de impedancias a una de
admitancias, lo que permite convertir una impedancia compleja en una ad-
mitancia compleja sin la necesidad de realizar ningan célculo. Finalmente, se
expone cOmo representar en la carta de Smith un movimiento en una linea

de transmision.
2.1. La Carta de Smith de impedancias

La carta de Smith nace de la necesidad de realizar una conversién entre el coe-

ficiente de reflexion (expresado como I' = |F|eie) a una impedancia (expresada
como Z =R + jX, siendo R la resistencia y X la reactancia), lo que implica rea-

lizar operaciones con niimeros complejos.

En la figura 8 se muestran las operaciones utilizadas para realizar esta conver-
sion.
Figura 8. Conversién matemética

entre el coeficiente de reflexiéng la
impedancia normalizada asociada

Z: 14T
1-T
r Z
ro 21
Z+1

En esta figura I es el coeficiente de reflexién y Z es la impedancia Z normali-

zada respecto a la impedancia caracteristica de la linea de transmisiéon Z, con:

7.25

N
I
SN~

Aunque las calculadoras modernas permiten introducir operaciones complejas
y resolverlas con cierta facilidad, con la carta de Smith se puede realizar esta

conversion graficamente sin necesidad de hacer ningtn tipo de calculo.
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El origen de estos circulos y curvas viene dado precisamente por la relaciéon
entre el coeficiente de reflexion y el valor complejo de una impedancia. Si
definimos:

Z=R+,X 7.26

donde R y X son la resistencia normalizada y la reactancia normalizada, res-

pectivamente, y:

donde T’y y I} son la parte real e imaginaria del coeficiente de reflexién, se

cumple que:

2, e
(FR_ 1+1_€) +I =(1+I_€) 7.28

Si se representa esta ecuacion en funcién de R, se obtienen los circulos de parte

real con radio 1/ 1+R Yy centrados en:

.

Tg= 7.29

T
=

Todos los circulos pasan por el punto (1, 0).
Las curvas que nos dan la parte imaginaria X son en realidad arcos de circun-

ferencia que tienen el centro fuera de la carta. La ecuacién que describe estas
circunferencias viene dada por:

2 1V (LY
(Me—1) +(r,—§) =(7) 7.31
Que nos representa circulos de radio 1/[X| y centrados en:

=1 7.32

7.33

1
I
Sell—
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Los diferentes valores de X generan circulos con diferentes radios y centros en
diferentes posiciones de la linea I'r = 1. Todos los circulos pasan también por

el punto (1, 0).

El procedimiento para encontrar la impedancia asociada a un coeficiente de

reflexion dado es el siguiente:

1) Lo primero que debemos hacer es representar el coeficiente de reflexion
I' en el plano complejo representado por el circulo unitario que proporciona
la carta de Smith, donde el eje de abscisas corresponde al eje de parte real, y
el eje de ordenadas corresponde al eje de la parte imaginaria, y el origen de
coordenadas se sitaa en el centro de este circulo. En la figura 9 se muestra un

ejemplo de ello.

Figura 9. Representacién del coeficiente de reflexién en
el plano complejo que proporciona la carta de Smith de
impedancias

-1

Para dibujar de manera adecuada el modulo y la fase del coeficiente de refle-
xion, se pueden utilizar las escalas graduadas adjuntas bajo la carta junto con
un compas. La amplitud adecuada del moédulo del coeficiente de reflexion la
podemos obtener utilizando la escala situada en la parte inferior izquierda con
el nombre "RFL. COEFF". Esta escala va del O al 1, tal y como se observa en
la figura 10.

Figura 10. Escala graduada del médulo del coeficiente de reflexion

=40 30 20 15 10 8 6 5 4 3 2 1 11
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 12 14 20 30(0
B e L R e
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Por tanto, utilizando el compas, tomamos la amplitud adecuada pinchando
en el 0 y el valor del modulo del coeficiente de reflexion. Este médulo lo re-
presentamos posteriormente en la carta utilizando el centro como origen de
coordenadas (tal y como se observa en la figura 9).

Para conocer su fase, utilizaremos la escala "ANGLE OF REFLECTION COEF-
FICIENT IN DEGREES", situada en uno de los mérgenes del circulo, como se
observa en la figura 11.

Figura 11. Escala graduada de la
fase del coeficiente de reflexién

-\
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i
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[
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Esta fase tiene el origen (0°) en el eje de parte real positiva y, siguiendo el
sentido antihorario, se incrementa hasta los 180° (justo en el otro extremo de
la carta de Smith). De manera analoga, siguiendo el sentido horario esta fase
se decrementa hasta los -180°, llegando otra vez al otro extremo de la carta de

Smith. De esta manera, cualquier fase puede ser representada adecuadamente.

2) Una vez hemos representado el coeficiente de reflexion en la carta de Smith,
la conversion a su impedancia asociada se realiza utilizando los circulos y las
curvas que tienen como origen el punto correspondiente a I' = 1 + 0. El circulo
completo que cruza el coeficiente de reflexién nos da la parte real de la im-
pedancia normalizada Z (es decir, R). Y la curva que finaliza en un extremo
del circulo diferente a I' = 1 + jO nos da la parte imaginaria de la impedancia

normalizada Z (es decir, X).

En la figura 12 se muestra cOmo en el eje de abscisas tenemos los valores de
la parte real de la impedancia, y la parte imaginaria la tenemos contenida en
el contorno del circulo de parte real 1.
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Figura 12. Parte real e imaginaria de la impedancia

Figura 12

En el eje de abscisas tenemos
los valores de la parte real de
la impedancia, y la parte ima-
ginaria la tenemos contenida
en el contorno del circulo de
parte real 1.

Siguiendo con el caso planteado en la figura 9, obtendremos un resultado si-
milar al que se presenta en la figura 13.

Figura 13. Parte real e imaginaria de la impedancia asociada al
coeficiente de reflexion

»| —
»

T | &0

D]

—1

Por tanto, recuperamos el valor de la impedancia normalizada con:

Z=R+,X 7.34

Para desnormalizar solo es necesario multiplicar por la impedancia de norma-

lizacién, en este caso Z:
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Hay que tener en cuenta que si el coeficiente de reflexion tiene una fase
entre 0°y 180° (es decir, si se encuentra por encima del eje de abscisas),
el valor de la reactancia normalizada sera positivo, es decir, tendra un
comportamiento inductivo. Pero si el coeficiente de reflexion tiene una
fase inferior a 0° o superior a 180° (es decir, si se encuentra por debajo
del eje de abscisas), el valor de la reactancia normalizada serd negativo,
esto es, tendrd un comportamiento capacitivo.

El punto T = 1 representa una impedancia Z= 0, y el punto I = -1 re-

presenta una impedancia Z=0.
En la figura 14 se muestra un ejemplo donde el valor de la fase del coeficiente
de reflexion esté por encima de los 180°.

Figura 14. Parte real e imaginaria de la impedancia asociada al
coeficiente de reflexion

|T| e

x|

-1

El procedimiento es analogo al caso anterior, teniendo ahora en cuenta que

recuperamos el valor de la impedancia normalizada con:

Z=R—- 7.36
Para desnormalizar seguimos utilizando la ecuacién 7.35.
El procedimiento para realizar la operacion inversa, es decir, obtener el coefi-

ciente de reflexién a partir del valor de la impedancia es muy similar al proce-

dimiento anterior siguiendo los pasos también al revés:
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1) Normalizamos la impedancia utilizando la ecuacién 7.25 y buscamos en la
carta de Smith el punto donde se cruzan el circulo de parte real R y la curva
de parte imaginaria X. Hay que tener en cuenta que si X es negativa, debemos
buscarla por debajo del eje de abscisas.

2) Una vez localizado este punto, obtenemos el médulo del coeficiente de
reflexion midiendo la distancia del punto al centro de la carta de Smith y
utilizando la escala graduada de la figura 10. Y su fase la obtenemos utilizando
la escala graduada de la figura 11.

A continuacion se presenta un ejemplo donde se utilizaré la carta de Smith pa-

ra realizar varias transformaciones entre coeficiente de reflexién e impedancia.

Una linea de transmisién con una impedancia caracteristica de 50 Q y de longitud 0,3\
esta cargada con una impedancia de valor Z; = 40 - j75 Q. Encontrad el coeficiente de
reflexion en la carga, en la entrada de la linea de transmision y la impedancia de entrada
de esta linea de transmision.

Soluciéon

Lo primero que debemos hacer es normalizar la impedancia para poderla representar
adecuadamente en la carta de Smith:

- Z;, 40— j75 .
ZL:Z_O:TZO’S_]LS 7.37

Una vez normalizada, buscamos el circulo de valor 0,8 (parte real) y la curva —1,5 (parte
imaginaria por debajo del eje de abscisas) y dibujamos el punto. El coeficiente de reflexién
lo encontramos trazando una recta desde el centro de la carta al punto. Para conocer el
moédulo, utilizamos el compas y la escala de la figura 10; para conocer la fase alargamos
la linea hasta cruzar la escala mostrada en la figura 11. Tal y como se observa en la figura
15, el coeficiente de reflexiéon obtenido adquiere un valor:

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

Dado que estamos en una linea de transmision sin pérdidas, el coeficiente de reflexién en
la entrada de la linea de transmisién ppy lo podemos obtener introduciendo un cambio
de fase equivalente a una distancia de 0,3\ en el coeficiente de reflexién en la carga py.
Es decir:

PN =P 2P =p 2 jz—f 0,31 = 0,644¢je/1,27 = 0,644¢—(1,22+1) = 0,644)g ¢ 7o 7.39

Para obtener la impedancia de entrada volvemos a dibujar el coeficiente de reflexion py
en la carta de Smith. El proceso es anélogo al caso anterior para dibujar su médulo y su
fase. Una vez dibujado, leemos el valor de la impedancia de entrada normalizada a través
de los circulos y curvas de parte real e imaginaria, y obtenemos:

ZiN=0.44+ /0,96 7.40

Finalmente, desnormalizamos el valor y obtenemos la impedancia de entrada:

ZIN=ZIN" Zo=(0.44+ j0,96)- 50 =22 + j48 Q 7.41
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Figura 15. Coeficiente de reflexién en la carga y en la entrada
de la linea de transmisién para Z, = 40 — j75 Q

2.2. Casos practicos de la carta de Smith de impedancias

Vamos a ver unos cuantos ejemplos practicos que pueden ayudar a una com-
prensién mas intuitiva de la relacién entre la representacion cartesiana de la
impedancia y su representacion en la carta de Smith.

1) Parte real constante

La representacién de tres impedancias con parte real constante (R=0,5,R=1
y R=2) y cualquier valor de parte imaginaria, en cartesianas y en la carta de
Smith, se muestra en la figura 16.

Figura 16. Representacion en cartesianas y en la carta de Smith de una impedancia con parte
real constante

X 1

A

L2

2) Parte imaginaria nula
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La representacion de cualquier impedancia con parte imaginaria nula en car-
tesianas y en la carta de Smith se muestra en la figura 17.

Figura 17. Representacion en cartesianas y en la carta de Smith de una impedancia con parte
imaginaria nula

X

NI
Il
Py
T
—
o

3) Parte real positiva

La representacion de cualquier impedancia con parte real positiva en cartesia-
nas y en la carta de Smith se muestra en la figura 18.

Figura 18. Representacion en cartesianas y en la carta de Smith de una impedancia con parte
real positiva

X

v
Py)

3
| K‘
\ #9{

4) Parte imaginaria constante

La representacion de seis impedancias con parte imaginaria constante
X= 40,5 X=+1y X= +2) y cualquier valor de parte real, en cartesianas y
en la carta de Smith, se muestra en la figura 19.
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Figura 19. Representacién en cartesianas y en la carta de Smith de una impedancia con parte
imaginaria constante

X 3
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2.3. La carta de Smith de admitancias

De la misma manera que en el caso anterior, existe una relaciéon univoca entre
el coeficiente de reflexion y la admitancia en una linea de transmision (ex-
presada como Y = G + jB, siendo G la conductancia y B la susceptancia). Esta
relaciéon queda patente en la figura 20.

Figura 20. Conversién matematica
entre el coeficiente de reflexion y la
impedancia normalizada asociada

7:1—F
1+T
r Y
r:1_z
1+Y

En esta figura I es el coeficiente de reflexién e Y es la admitancia Y normalizada

respecto a la admitancia caracteristica de la linea de transmisién Y, con:

7:%0 7.42
donde:

Y=~ 7.43
e

Yo=7 7.44
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De nuevo, la carta de Smith nos permitird realizar esta conversion graficamen-
te sin necesidad de realizar ningtn tipo de calculo. El procedimiento para en-
contrar la admitancia asociada a un coeficiente de reflexion dada es el siguien-
te:

1) Lo primero que debemos hacer es representar el coeficiente de reflexiéon T
en el plano complejo representado por el circulo unitario que proporciona la
carta de Smith.

La diferencia con el caso de la carta de Smith de impedancias es que los ejes de
parte real e imaginaria estan girados 180°, tal y como se observa en la figura
21, donde se ha representado un valor ejemplo de coeficiente de reflexion:

Figura 21. Representacién del coeficiente de reflexion en
el plano complejo que proporciona la carta de Smith de
admitancias

-1

SHE

Se puede observar que la parte real positiva se encuentra a la izquierda del eje
de ordenadas y la parte negativa a la derecha. La parte imaginaria positiva se
encuentra bajo el eje de abscisas y la parte imaginaria negativa por encima. Por
tanto, los 0° se encuentran situados a la izquierda de la carta y se incrementan

en el sentido antihorario.

Para dibujar de manera adecuada el modulo y la fase del coeficiente de refle-
xion se utilizan de nuevo las escalas graduadas adjuntas en la carta y el compas.
La amplitud adecuada del médulo del coeficiente de reflexién la obtenemos
utilizando la escala situada en la parte inferior izquierda con el nombre "RFL.
COEFF" (figura 10). Y para la fase utilizamos la escala "ANGLE OF REFLECTION
COEFFICIENT IN DEGREES", teniendo en cuenta la definiciéon de los ejes de
la figura 21 y haciendo, por tanto, las correcciones necesarias.



CC-BY-SA » PID_00200072 31

Anexo

2) Una vez hemos representado el coeficiente de reflexion en la carta de Smith,
la conversién a la admitancia asociada se realiza utilizando los circulos y las
curvas que tienen como origen el punto correspondiente a I' = -1 + jO, exac-
tamente igual que en el caso de la carta de Smith de impedancias. El circulo
completo que cruza el coeficiente de reflexiéon nos da la parte real de la admi-
tancia normalizada Y (es decir, G). Y la curva que finaliza en un extremo del
circulo diferente a I' = -1 + jO nos da la parte imaginaria de la admitancia nor-
malizada Y (es decir, B). Hay que recordar que si el coeficiente de reflexién se
encuentra por encima del eje de abscisas, el valor de la susceptancia normali-
zada sera positivo. Pero si el coeficiente de reflexion se encuentra por debajo
del eje de abscisas, el valor de la susceptancia normalizada serad negativo. Para
el caso planteado en la figura 21 obtendriamos un resultado similar al que se
presenta en la figura 22.

Figura 22. Parte real e imaginaria de la admitancia asociada al
coeficiente de reflexion
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Recuperamos el valor de la admitancia normalizada con:

Y=GC+) 7.45

Para desnormalizar solo es necesario multiplicar por la admitancia de norma-

lizacién, en este caso Y.

7.46

El procedimiento para hacer la operacioén inversa, es decir, obtener el coefi-

ciente de reflexion a partir del valor de la admitancia es:
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1) Normalizamos la admitancia utilizando la ecuacién 7.42 y buscamos en la
carta de Smith el punto donde se cruzan el circulo de parte real G y la curva de
parte imaginaria B . Debemos tener en cuenta que si B es negativa, debemos
buscarla por debajo del eje de abscisas.

2) Una vez localizado este punto, obtenemos el médulo del coeficiente de
reflexion midiendo la distancia del punto al centro de la carta de Smith y
utilizando la escala graduada de la figura 10. Y su fase la obtenemos utilizando
la escala graduada de la figura 11, teniendo en cuenta sin embargo la situaciéon
de los ejes, tal y como se muestra en la figura 21.

En el siguiente ejemplo utilizaremos la carta de Smith para realizar transfor-
maciones entre admitancias y coeficientes de reflexion.

Se quiere calcular la admitancia de entrada de una linea de transmisién cargada con una
susceptancia, tal y como se muestra en la figura 23.

Figura 23. Circuito ejemplo

A
1=3%10m
o
Zp=100 Q jB=j0,03Q
o
YIN
Soluciéon

Lo primero que debemos hacer es normalizar la admitancia para poderla representar ade-
cuadamente en la carta de Smith:

Y
yL:Y—é:YL.zozjo,o3.1oozj3s 7.47

Una vez normalizado buscamos la curva de valor 3 (parte imaginaria por encima del eje
de abscisas) y dibujamos el punto. El coeficiente de reflexién lo encontramos trazando
una recta desde el centro de la carta al punto. Su médulo es directamente 1 (dado que
estamos sobre el circulo unitario); para conocer la fase alargamos la linea hasta cruzar la
escala mostrada en la figura 11. Tal y como se observa en la figura 24, el coeficiente de
reflexion obtenido adquiere un valor:

pL= 7= 1y 78000 = 7 7.48

El coeficiente de reflexién en la entrada de la linea de transmisién, py,, lo podemos ob-
tener desplazando el coeficiente de reflexién en la carga, p;, 6A\/5 con:

by =P 2Pl = ei3 T80 3R = 03780 [ x 00 = Iy 7.49

Para obtener la admitancia de entrada volvemos a dibujar el coeficiente de reflexién piy
en la carta de Smith. El proceso es anédlogo al caso anterior para dibujar su médulo y su
fase. Una vez dibujado leemos el valor de la admitancia, y obtenemos:
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YIN=0 7.50

Finalmente, desnormalizando:

YIN=YIN:Y(=0S 7.51

Figura 24. Resolucién del problema utilizando la carta de Smith

2.4. Movimientos en una linea de transmision sin pérdidas

El valor del coeficiente de reflexion y el de la impedancia o admitancia sobre
una linea de transmisién va variando en funcién del punto de la linea de
transmisién donde nos situamos. De hecho, si nos movemos sobre la linea de
transmision estaremos generando un cierto tipo de movimiento en la carta
de Smith. Hay dos tipos de movimientos, hacia generador y hacia carga, en
funcion de hacia donde nos movemos. Veamoslos con mads detalle.

2.4.1. Movimiento hacia generador
El movimiento hacia generador es aquel movimiento contrario al sentido en
el que miramos, independientemente de lo que haya conectado en los extre-

mos de la linea de transmision.

En la figura 25 se ilustra este movimiento.
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Figura 25. Movimiento hacia generador

A medida que retrocedemos, el médulo del coeficiente de reflexiéon se man-
tiene constante, mientras que la fase del coeficiente de reflexién va disminu-

yendo a razén de:

Sobre la carta de Smith, independientemente de que esta sea de admitancias o

de impedancias, el movimiento que hacemos se produce en el sentido horario,

A

IpJ=lp

2(p)= 2(p)-281= 2(p -4

tal y como se muestra en la figura 26.

Figura 26. Movimiento hacia generador representado en la

carta de Smith

lp
A
o, Z5\ Yo
3 R4
i 2Pl
| 1,21, Yq
n

LOAD

GEN.

7.52



CC-BY-SA » PID_00200072 35

Anexo

Para encontrar I'; no hay que calcular pl. Este desplazamiento se puede hacer
utilizando una de las escalas en el extremo del circulo, concretamente la de
"WAVELENGTH TOWARD GENERATOR" (la mas externa al circulo, como se
observa en la figura 27). En esta escala podemos representar el desplazamiento
equivalente de la linea / normalizado respecto a la longitud de onda A. Por
tanto, solo es necesario calcular I/A y moverse relativamente sobre la escala en

el sentido horario.

Figura 27. Escala
Wavelength toward
generator

Se puede observar que al realizar un movimiento sobre la linea de trans-
misién equivalente a A/2, volvemos al mismo punto. Por tanto, los va-

lores de T', Z e Y son perioédicos con periodo A/2.

Veamos un ejemplo donde necesitaremos el movimiento hacia generador pa-
ra encontrar la solucion. Este ejemplo es parecido al anterior, aunque ahora
veremos como podemos resolverlo directamente con la carta de Smith sin ne-

cesidad de hacer ningtn tipo de calculo.

Se quiere calcular la impedancia de entrada de una linea de transmision cargada con una
impedancia compleja, tal y como se muestra en la figura 28.
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Figura 28. Circuito ejemplo

lz%m

: >
Zp=100Q Z =75+j75Q
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ZIN
Solucién

Lo primero que hacemos es normalizar la impedancia para poderla representar adecua-
damente en la carta de Smith:

_ Zp 15+j15Q )
ZL:Z—O =000 =0,75+ 0,75 7.53

Una vez normalizada, buscamos el circulo y la curva de valor 0,75 (parte imaginaria por
encima del eje de abscisas) y dibujamos el punto. El coeficiente de reflexién lo encon-
tramos trazando una recta desde el centro de la carta al punto. En este caso obtenemos
(figura 29):

by = 0llgs o= 0.4l 4grpq=e/148 7.54

El coeficiente de reflexion en la entrada de la linea de transmisién pyy lo podemos obtener
desplazando el coeficiente de reflexién en la carga, p;, una distancia normalizada:

L M3
1=x='xL=§ 7.55

haciendo un movimiento hacia generador. Con esta finalidad alargamos la recta de p;
hasta cruzar la escala mostrada en la figura 27 y leemos el valor (0,131). A este valor le
sumamos la longitud de la linea de transmisién normalizada, obteniendo un valor de
0,464. Con el mismo valor de médulo que p; obtenemos el valor de ppy sobre esta Gltima
recta. Para obtener la impedancia de entrada, leemos el valor del circulo (parte real) y de
la curva (parte imaginaria) que cortan el punto donde hemos situado ppy, y obtenemos:

ZiN=044+0,19Q 7.56

Finalmente, desnormalizando:

ZIN=ZIN'Zo=44+j199 7.57
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Figura 29. Movimiento hacia generador en una linea de
transmision terminada en una impedancia Z;
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2.4.2. Movimiento hacia carga

El movimiento hacia carga es aquel movimiento en el mismo sentido en el
que miramos, independientemente de lo que haya conectado en los extremos
de la linea de transmision. En la figura 30 se ilustra este movimiento.

Figura 30. Movimiento hacia carga

A medida que avanzamos, el moédulo del coeficiente de reflexiéon se mantiene
constante y la fase del coeficiente de reflexién va aumentando a razén de:

Ip)=o|

A(Pz)= L(p1)+2ﬁl= ‘(91)+4ﬂ‘i
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Sobre la carta de Smith, independientemente de que esta sea de admitancias o
de impedancias, el movimiento que hacemos se produce en el sentido horario,
tal y como se muestra en la figura 31.

Figura 31. Movimiento hacia carga representado en la
carta de Smith

— RS .y l2,22, Y2

Para encontrar I'; podemos utilizar la escala "WAVELENGTH TOWARD
LOAD" (figura 32). En esta escala tenemos el desplazamiento equivalente de la
linea I normalizado respecto a la longitud de onda A. Por tanto, solo hay que
calcular I/A y moverse relativamente sobre la escala en el sentido antihorario.

Figura 32. Escala Wavelength
toward load
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Igual que antes, podemos ver que los valores de I', Z e Y son peri6dicos de
periodo A/2.

A continuacién se presenta un ejemplo donde utilizaremos el movimiento
hacia carga sobre la carta de Smith para resolverlo.

En un sistema de radiofrecuencia, se pretende eliminar la banda alrededor de 900 MHz
con el filtro que se presenta en la figura 33.

Figura 33. Filtro de RF
O 0

Calculad la longitud I del stub con permitividad dieléctrica €, = 2,5 para que impida to-
talmente el paso de sefiales en la frecuencia de 900 MHz.

Solucion

Para encontrar esta longitud nos centraremos en las impedancias de entrada y salida del
stub que se presentan en la figura 34.

Figura 34. Impedancias de entrada y salida del stub
(e, O

o -

ZN=0 Zoyt =

La impedancia de entrada debe ser de 0 2 a 900 MHz, dado que de esta manera cortocir-
cuitamos la linea de transmision vy filtramos esta frecuencia (ya que no podra llegar al
puerto opuesto). Dado que queremos resolver el problema haciendo un movimiento ha-
cia carga, nos situamos en la entrada y la dibujamos en la carta de Smith (no es necesario
normalizar, ya que obtenemos el mismo valor, tanto para la entrada como para la salida).
Una vez situados en este punto (figura 35) nos movemos hacia carga (sentido antihora-
rio) hasta cruzar el punto de impedancia . Este esta situado justo en el extremo opuesto
de la carta, por lo que la longitud del stub es precisamente de A/4, que en la frecuencia
de 900 MHz y con un dieléctrico de permitividad €, = 2,5, corresponde a:

. ¢ 108
_L_L__O_¢_5’27cm 7.59

AT 4, 4-900-10005
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Figura 35. Movimiento hacia carga en un stub acabado en
circuito abierto
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2.5. Paso de la carta de Smith de impedancias a la carta de Smith

de admitancias

Una linea de transmisién de longitud A/4 es un inversor de impedancias, ya

que su impedancia de entrada sera:

ZiN = 7y

T2+ jzptan(Bl) T 2xp x
p=2i L

“A472

que, normalizada respecto a Zj, es:

ZIN= - - YL 761

Por tanto, hemos convertido una impedancia normalizada en una admitancia

normalizada.

Tal y como hemos visto en el apartado anterior, si nos movemos en una linea
de transmisién una longitud equivalente a A/4 sobre la carta de Smith (inde-
pendientemente de si el sentido del movimiento es hacia generador o hacia

carga), acabamos en el punto simétrico opuesto de la carta (es decir, rotamos

180°).

Z; + jZotan(pl) Zp+iZo 2
7 tanl 6]) Zo+ 2,0 = Z;

7.60
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Asi, para pasar de una carta de Smith de impedancias a una carta de
Smith de admitancias solo debemos buscar el punto simétrico respecto
al origen de todos los puntos de interés, y podemos utilizar la misma
carta para resolver un problema donde necesitamos trabajar con dos
definiciones.

Vamos a ver un ejemplo de célculo de una admitancia a partir de una impe-
dancia utilizando la carta de Smith.

Encontrad la admitancia equivalente de la impedancia:

Z=50+775Q 7.62

Lo primero que podemos hacer es normalizar respecto a una impedancia. Ahora no es
estrictamente necesario, dado que no nos estamos moviendo sobre una linea de trans-
misién ni buscamos el valor del coeficiente de reflexion. Pero si trabajamos con valores
tan grandes de impedancia, la resoluciéon que obtenemos es mucho menor. Por tanto,
podemos utilizar, por ejemplo, los 50 O como impedancia de normalizacién. De esta
manera, obtenemos:

= Z .
Z=m=l+/l,5 7.63

Una vez hemos normalizado, buscamos este valor en la carta de Smith, tomando el circulo
de parte real 1 y la curva de parte imaginaria 1,5. El punto obtenido se muestra en la
figura 36. Para encontrar la admitancia asociada, giramos el coeficiente de reflexién 180°
y leemos el valor obtenido. En este caso obtenemos:

Y=03-j0.46 7.64

Ahora ya solo falta desnormalizar con la misma impedancia utilizada para normalizar la
impedancia. De esta manera, obtenemos:

Y =0,006 — j0,0098 7.65

Figura 36. Giro de 180° del coeficiente de reflexiéon para
encontrar la admitancia asociada a la impedancia

04
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Podéis comprobar que si utilizdis otros valores de impedancia de normalizacién, obtenéis
el mismo resultado.
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3. Union P-N

En este apartado se presentan los fundamentos de los dispositivos activos ba-
sicos utilizados en los circuitos de microondas: el diodo y el transistor. A con-
tinuacién se hace un recorrido sobre la estructura y el funcionamiento de los
dispositivos semiconductores y, en particular, de la unién P-N. Finalmente, se
analizan las principales caracteristicas de diferentes tipos de diodos segiin sea
su estructura interna y, en particular, de los diodos Schottky y Pin.

3.1. Dispositivos semiconductores

Para comprender las propiedades bésicas de cualquier dispositivo activo semi-
conductor necesitamos repasar los conceptos fisicos que modelan estos dispo-
sitivos.

3.1.1. Teoria de las bandas de energia

En un semiconductor los electrones no pueden tener valores cualesquiera de
energia, sino que solo pueden adoptar ciertos valores discretos. Ademas, exis-

ten ciertas bandas de energia en las que no es posible la existencia de electro-
nes.

Los electrones ocupan niveles de energia discretos agrupados en bandas
permitidas.

Figura 37. Gréfica de bandas de energia. a) En un material conductor. b) En un material

aislante
EA EA
(Banda permitida) (Banda permitida)
Banda de conduccion Banda de conduccion
EC EC
E,
(Banda prohibida) (Banda prohibida)
E, E,
Banda de valencia Banda de valencia
(Banda permitida) (Banda permitida)

a) b)
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En la figura 37 se puede apreciar, en la grafica de la izquierda, las bandas de
energia en un material conductor a 0 °K, donde se puede observar que la banda
de conduccién esta parcialmente ocupada de electrones. En cambio, la grafica
de la derecha pertenece a la de un material aislante a O °K, y se puede apreciar
que la banda de conduccién esta vacia de electrones.

La diferencia de energia entre la banda de conduccioén y la de valencia se de-
nomina energia del gap (E; = E. - E,) y en un semiconductor esta en torno
aleV.

Unidades

°K es una unidad de medida de temperatura y equivale a la temperatura medida en grados
centigrados mas 273.

eV (electronvolt) es una unidad de energia y representa la energia cinética que adquie-
re un electrén cuando es acelerado por una diferencia de potencial de 1 Volt. Equiva-

le a 1,602176462 x 107" J, valor que se obtiene de multiplicar la carga del electrén
(1,602176462 x 107Y C) por la unidad de potencial eléctrico (Volt).

Figura 38. Gréfica de bandas de energia en un material
semiconductor

E A
Banda de conduccion
EC
Effmmmm e e e e e e e e e e e e ==
Ey
Banda de valencia

v

En la figura 38 vemos las bandas de energia tipicas de un semiconductor a
temperatura ambiente, donde se puede apreciar que la banda de conducci6én
estd parcialmente ocupada de electrones.

El Nivel de Fermi, E; se define como un nivel caracteristico para cada
material y nos permite calcular la densidad de electrones en la banda
de conduccién para cualquier material y temperatura.

La funcién de Fermi-Dirac nos da la probabilidad de que un nivel de energia

E esté ocupado por un electron.

Funcioén de Fermi-Dirac:
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PAE)=—F%= n 7.66

donde:

® Kesla constante de Boltzmann: 1,38 * 1072 JK’l.
e Tes latemperatura en grados Kelvin.

Logicamente, esta expresion tan solo es valida para energias, E, pertenecientes

a bandas permitidas.

Por definicion:

PAE)=% 7.67
Ph+(E): I_Pe—(E):ﬁ 7.68
1+ET

En equilibrio termodindmico el nivel de Fermi, E;, es constante para cualquier
material. Esto debe ser asi, pues si hubiera zonas con Erdistintos, se produciria

un flujo de electrones que romperia el equilibrio.

Semiconducor intrinseco

Se define como semiconductor intrinseco aquel semiconductor sin im-
purezas cuyo nivel de Fermi esta situado justo en medio entre las ban-
das de valencia y de conduccion.

Segtn se puede observar en la figura 38:

Efin2(Ec+E,) 7.69
Este nivel Eg se conoce como nivel de Fermi intrinseco.

Si definimos n como la densidad de electrones ¢ en la banda de conduccion y

p como la densidad de huecos h* en la banda de valencia, en un semiconductor

intrinseco debe cumplirse:

n;=p. 7.70

siendo n; = n 'y p; = p las densidades de ¢ y h* respectivamente del semicon-

ductor.
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Semiconductor extrinseco

Cuando un semiconductor se dopa con impurezas, el nivel de Fermi varia para

dar cuenta de la nueva probabilidad de ocupacién de los niveles energéticos:

Er—Ef; Ef'—E
n=nie% p=pie%Tf 7.71
np=mnp,= nl2 7.72

1) Semiconductor extrinseco Tipo P

Cuando se dopa con impurezas aceptoras en una concentraciéon N, >> n; (esto

se considera dopaje normal). Estas impurezas podrian ser elementos del grupo
III de la tabla periédica de elementos (como el boro), que poseen 3 e en su

banda de valencia y, por tanto, pueden aceptar un cuarto e".

Figura 39. Gréfica de bandas de energia en un material semiconductor tipo P

Ea

Banda de conduccion 5
E; Muy pocos e~ saltan a la banda de conduccion

[

EvIT T+ Huecos b

Banda de valencia

v

Gracias al dopaje con impurezas, que se fijan a la malla cristalina del semicon-
ductor, se permite que los electrones de la banda de valencia puedan saltar a
ionizarlas y, dado que la concentracion de impurezas es elevada, la mayoria de
los electrones se quedaran atrapados en ellas, pues les es mas facil que llegar
a la banda de conduccién (es mas probable, segtin la funciéon de probabilidad
de Fermi-Dirac).

Por tanto, tendremos que:
i
PRN;>n; -  n=p N, <«n; 7.73

En semiconductores tipo P los huecos h* son los denominados portadores

mayoritarios, mientras que los electrones ¢” son los denominados portadores

minoritarios n.

2) Semiconductor extrinseco tipo N
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Cuando se dopa con impurezas donadoras en una concentraciéon N; >> n;

(considerado como dopaje normal). Estas impurezas podrian ser elementos del
grupo V de la tabla periddica de elementos (como el f6sforo), que poseen 5 e~

en su banda de valencia y, por tanto, pueden donar facilmente un e".

Figura 40. Gréfica de bandas de energia en un material semiconductor tipo N
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Gracias al dopaje con impurezas, que se fijan a la malla cristalina del semicon-
ductor, se permite que los electrones de estas impurezas puedan saltar facil-
mente a la banda de conduccién y, dado que la concentraciéon de impurezas
es elevada, la mayoria de los electrones provendran de ellas, mientras que los

e de la banda de valencia se quedaran en ella, pues les es mas dificil (es menos
probable, segtin la funcién de probabilidad de Fermi-Dirac).

Por tanto, tendremos que:

n®Ny>n, —  p=7 %N—d <p, 7.74

En semiconductores tipo N, los electrones e~ son los denominados portadores

mayoritarios n, mientras que los huecos h* son los portadores minoritarios

p.
3.1.2. La union P-N

Tanto un semiconductor de tipo P como uno de tipo N estdn en equilibrio
y son neutros por si solos. Al unir uno con el otro tendremos una zona N

y otra zona P, y se producird una difusion de e” y h' entre ellas (parecido a
como ocurriria con los gases), de manera que al llegarse al equilibrio cada zona
quedara cargada.

Tanto los iones negativos de la zona P como los iones positivos de la zona N
estan fisicamente fijos en la estructura cristalina del semiconductor y no se
pueden mover. Al unir ambas zonas se produce un campo eléctrico, E, debi-

N
do al desequilibrio de cargas, 1o que genera una corriente de arrastre J, En

respuesta a este campo eléctrico, los portadores mayoritarios de cada zona (h*
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de la zona Py e de la zona N), al ser moviles, pueden generar una corriente

inversa y del mismo valor llamada corriente de difusion, ﬁif, y se llega asi

a una situacion de equilibrio:
Tair=7, 7.75

Aparece, pues, un area denominada zona de carga espacial (z.c.e.) entre la
zona N y la zona Py, debido al campo eléctrico y la distribucién de cargas,

existird una diferencia de potencial ®.

Figura 41. Representacién de iones y portadores en una unién P-N
P Ja N

— I — ] Q@Q 4+ W+ N+ & Impurezas donadoras

ionizadas
ceedoo00 .,
mpurezas aceptoras
)

Q Q ° 0 0 0 ionizadas
— [] h* huecos moéviles,

I mayoritarios zona P
dif
[[] e electrones méviles,
mayoritarios zona N
i »

Zona de carga espacial
Distribucion de carga y campo eléctrico
Una vez visto qué ocurre en el terreno de particulas en una unién P-N, vamos
ahora a analizar con mas detalle la distribucién de cargas y el campo eléctrico

que se forma.

Para ello, vamos a simplificar el modelo de la unién P-N haciendo dos supo-

siciones que se aproximan bastante a la realidad:

e Unio6n abrupta.

e Laz.c.e. estd barrida de portadores (no hay en ella cargas moviles).

En la figura 42 podemos observar en primer lugar la distribucién de cargas en
la zona de carga espacial delimitada entre —-wp y wy.
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p(x) &

qNg——

En la zona P hay una distribuciéon de carga homogénea —Q de valor —gN,,

mientras que en la zona N tenemos la misma distribucién pero de signo con-
trario, pues por la ley de conservacion de la carga debe cumplirse:

gN,=gN, 7.76

El campo eléctrico E generado por una distribuciéon de cargas p cumple la ley
de Maxwell:

vVE=% - E=§l/p(x)dx 7.77

siendo € la permitividad dieléctrica del medio.

Por tanto:

mdx € = I3 778

Anexo
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U= [ Ex)dx 7.80
By=Vy—Vp=1/20y+0p)En; =07V 7.81

La diferencia de potencial entre zona N y zona P suele estar en torno a 0,7
Volts para el silicio. Advertid que el potencial se mantiene constante fuera de
la zona de carga espacial.

Diodo de unién P-N en polarizacion directa

Al polarizar una unién P-N con una tensién V > 0 lo que ocurrira es que redu-
ciremos la diferencia de potencial de la uniéon ® = ®; — V, y de esta manera

se reducira la zona de carga espacial.

Al reducir la diferencia de potencial entre ambas zonas se facilitara el paso de

e de la zona N a la zona P, asi como de h* de la zona P a la zona N. La figura

43 jlustra este efecto.

Figura 43. Unién P-N polarizada en directa
| |
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De esta manera, el circuito externo debera suministrar h* para contrarrestar el

exceso, lo que generard una corriente del diodo en continua:

1V)=Ide —1) 7.82

Is es la corriente de saturacion y suele valer entre 10°° y 1077 A,

® gesla carga del electron: 1,602 x 107" Coulombs.

® Kesla constante de Boltzmann: 1,38 * 10723 JK"l.
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e Tes la temperatura en grados Kelvin.
Se define:
a=g/KT 7.83
Para T =298 °K — a =1/(25 mV).
Circuito equivalente en pequeiia sefial

Hasta este punto nos hemos limitado a estudiar los semiconductores a nivel
fisico, necesario para comprender su funcionamiento y caracteristicas. A partir
de ahora vamos a centrarnos mds en sus caracteristicas de pequefia sefial para
entender sus aplicaciones en circuitos de microondas. Para que podamos uti-
lizar un diodo en un circuito de microondas, primero deberemos polarizarlo
en continua en un punto de trabajo concreto (Iy, V) segin la ecuacién 7.82.
Si nos interesa trabajar en zona lineal, intentaremos polarizarlo en un punto
donde su caracteristica I-V se aproxime a un comportamiento lineal, tal como

el indicado en la figura 44.

Alrededor de ese punto de polarizacion, si superponemos una pequefia tension
alterna v; sumada a la tension de polarizacién continua Vj, el comportamiento
del diodo en pequeria sefal se podra aproximar en primer orden al de una
conductancia de valor:

ol

Siguiendo otro razonamiento, podemos plantear la ecuacién del diodo en di-
recta 7.82 como una aproximacion de Taylor de segundo orden alrededor de
VQ:

ol 1 621‘
I\V)=1y+v5| +35v2==| +... 7.85
() 0 VOVVO 2V OVZVO
IV)=1,+i=1 ¥ 7.86
=Iy+i=Iy+vg,+58&,+ ... .

Esta tltima ecuacién 7.86 es la llamada aproximacion de pequeiia seiial del
diodo y es valida para la mayoria de los andlisis de circuitos con diodos, sin
considerar los efectos del encapsulado.

Segtn la relacion entre la corriente y la tension en el diodo dada por la ecua-
cién 7.82y, aplicando 7.83, tendremos que:

q
gd:g(Vo):ﬁlo 7.87
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Siendo gd la conductancia dinamica del diodo y su inversa Rj la resistencia
dinadmica de la unién. Se las denomina dindmicas porque dependeran del
punto de trabajo elegido.

84=3V| TKTS 7.88

Figura 44. Caracteristica /-V de un diodo polarizado en
directa: polarizacién en el punto de trabajo (Vo, lo)

IAL

v
<

Sin embargo, este modelo no es suficiente para considerarlo valido en circuitos

reales. Deberemos tener en cuenta al menos tres efectos adicionales mas:

e Capacidad de difusion dinamica C;: Cuando polarizamos el diodo en
continua este efecto no lo consideramos, pues suponemos que al aplicar
una tension fija V se ha llegado ya a un equilibrio de cargas en la unién P-
N, pero cuando trabajamos con seflales de microondas en pequefia sefial,
las cuales varian rapidamente de un valor a otro, deberemos considerar el
hecho de que los portadores mayoritarios libres necesitan un cierto tiem-
po de recombinacién medio, 1, que dependerd del tipo de material y
que va a limitar su funcionamiento en frecuencia. Este fenémeno se mo-
dela como una cierta capacidad C; en paralelo cuyo valor depende de la

frecuencia de trabajo w y del tiempo de recombinacién medio t,:

1
CJ‘(V()) = Eﬁ)Trgd(Vo) 7.89

Las investigaciones se centran en encontrar materiales semiconductores
que minimicen al maximo esta capacidad y permitan el funcionamiento
del diodo a frecuencias elevadas.

e Efectos del encapsulado Lsy Cp: A frecuencias de microondas los efectos
del encapsulado del semiconductor empiezan a tener un impacto impor-
tante en el comportamiento del dispositivo, hasta el punto de limitar la
frecuencia de funcionamiento, por lo que se hace necesario incluirlos en el
modelo de pequefia sefial del dispositivo. Basicamente se pueden modelar
como una inductancia en serie de valor Ly y una capacidad en paralelo Cp.
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Estos valores dependeran de la capacidad tecnolégica de cada fabricante,
que se esfuerza en minimizarlos todo lo posible para extender el uso del
diodo a la maxima frecuencia posible, y son suministrados por este.

e Efectos del contacto Rg: Finalmente, no podemos tampoco obviar la re-
sistencia 6hmica debido a los contactos del encapsulado con el semicon-
ductor y con la placa del circuito, que, si bien en continua se pueden des-
preciar, a frecuencias de microondas se convierten en importantes (recor-
dad el efecto resistivo de la profundidad de penetracién de las ondas elec-
tromagnéticas en un conductor). Este valor también es suministrado por
cada fabricante en particular, que se esfuerza en fabricar el diodo con la

minima Rg.

Por tanto, el circuito equivalente en pequefia sefial de un diodo polarizado en
directa queda modelado del modo que se presenta en la figura 45.

Figura 45. Circuito equivalente del diodo en directa en pequeia sefial

.
.
.
.
"

Advertid que para la unién semiconductora tan solo hemos tomado la aproxi-
macion de primer orden g, despreciando la de segundo orden g';. En la mayo-
ria de las aplicaciones lineales esto sera cierto. Tan solo en las aplicaciones no

lineales del diodo habra que considerar también el término de segundo orden.
Diodo de uniéon P-N en polarizacion inversa

Al polarizar una unién P-N con una tensién V < 0 lo que ocurrird es que au-
mentaremos la diferencia de potencial de la unién ® = @, + V, con lo que se
aumenta de esta manera la zona de carga espacial y se incrementa el campo

eléctrico entre la zona Py N.

Al aumentar la diferencia de potencial entre ambas zonas se limitara el paso

de e~ de la zona N a la zona P, asi como de h* de la zona P a la zona N, de
manera que muy pocos conseguiran atravesar la amplia zona de carga espacial

por difusion. La figura 46 ilustra este efecto.
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Figura 46. Unién P-N polarizada en inversa
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De esta manera, la corriente generada serd muy pequeria y de un valor practi-

camente constante para cualquier valor de tensién inversa V aplicada, si bien
a partir de un cierto valor V,, el diodo entrard en lo que se denomina zona
de avalancha, en la que puede llegarse a producir la ruptura de la union
debido al campo tan intenso generado que es capaz de arrancar los iones de
su estructura cristalina.

La figura 47 completa la caracteristica I-V de un diodo incluyendo la polari-

zacioén inversa.

Figura 47. Caracteristica /-V del diodo: polarizacién inversa (—V,,
Is)

Circuito equivalente en pequeiia sefial

Una vez polarizado el diodo en continua con una tensién inversa en el punto
de trabajo (-Vy, Is), analizamos su comportamiento en pequefia sefial para ver

como se comportard a frecuencias de microondas.
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Al igual que hicimos con el diodo en directa, ahora también se podra aproxi-
mar su comportamiento como una resistencia de valor:

Rp=a_+ ~ cte. 7.90
oV Vo

Si nos fijamos en la zona de polarizacion inversa de la figura 47, vemos que en
un amplio margen de tensiones negativas la Rp se mantiene practicamente a
un valor constante y de elevado valor (en la practica, de varios MQ), de modo
que el diodo en inversa es casi un circuito abierto, por el que pasa una corriente
muy pequenia casi despreciable —Is. Esto serd cierto en el margen 0-V,, mas alla

de la tension de avalancha el diodo quedaré dafiado.

No obstante, para el circuito equivalente en pequefia seflal deberemos tener
en cuenta los tres mismos efectos que vimos en polarizaciéon directa, con el
matiz de que ahora la capacidad C'; del diodo tiene otro significado:

¢ Capacidad de la zona de carga espacial (z.c.e.), C': El diodo polarizado

en inversa genera una capacidad que depende del ensanchamiento de la

z.c.e. y este ensanchamiento es proporcional a la tensién inversa aplicada.

Por tanto, el diodo en inversa se comporta como una capacidad controlada
por tension, y por ello se dice que presenta un efecto varactor:

G

Ci==— 7.91

(1—¢TO)

El diodo varactor es muy utilizado para diseflar osciladores controlados
por tensién. La técnica consiste en ubicar el diodo como parte de su cir-
cuito resonante y, simplemente modificando la tensién de polarizacién V,
conseguimos modificar la capacidad del circuito resonante y, con ello, la
frecuencia de oscilaciéon. Esto resulta muy ttil en circuitos moduladores
o demoduladores de frecuencia, PLL, etc. Respecto al resto de los compo-
nentes del circuito equivalente en pequefia seflal en inversa, Ls, Cp y Rg,

tienen el mismo significado que en el caso de polarizacién directa.

La figura 48 muestra el circuito equivalente en pequeria sefial del diodo pola-

rizado en inversa.
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Figura 48. Circuito equivalente del diodo en inversa en pequefia sefial

3.2. Diodos
Una vez explicadas las bases del funcionamiento de la uniéon P-N semiconduc-
tora, en este apartado estaremos en disposicion de analizar los diodos mas co-

munmente utilizados en los circuitos de microondas.

3.2.1. Diodo de barrera Schottky

Fl diodo de barrera Schottky es una unién metal-semiconductor.

La zona semiconductora es de tipo N (GaAs suele ser muy utilizado), donde

la movilidad de e” es muy superior a la de h™, por lo que las caracteristicas de
tiempo de recombinacion t, vendran dadas principalmente por los portadores

mayoritarios moviles de esta zona N, los e”.

Las dos caracteristicas principales de estos diodos son, por un lado, su baja
tension de codo o potencial de unién y, por otro, su baja capacidad de difusién
en polarizacion directa Cgir ~ 0.

1) Caracteristica I-V

La caracteristica I-V del diodo Schottky en polarizacion directa es muy similar
a la de cualquier diodo:

qV
I=IgemgT — 1) 7.92

donde 1 es el factor de idealidad y posee un valor entre 1 y 2. Para diodos
Schottky suele valer en torno a 1,2.

2) Carga y campo eléctrico

Diodo de barrera Schottky

El diodo de barrera Schottky
recibe su nombre del fisico ale-
méan Walter H. Schottky.
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Figura 49. Distribucién de carga y campo
eléctrico en un diodo Schottky

p(x) a
Metal Zona N:
gNg —= i
+Q
5 ? > x
i I
=} |
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5 .
i
] gN,l
e

La principal diferencia con la unién P-N la encontramos en que en este caso
el metal tiene una distribucién de cargas mucho mas estrecha y concentrada,
lo que provoca que el campo sea mucho mas abrupto en el metal que en el
semiconductor tipo N.

Podemos decir que el metal se comporta como una zona P con dopaje dege-

nerado (zona P*) sin iones y por ello la z.c.e. es muy estrecha.
3) Caracteristica C-V

Ya hemos visto que el diodo Schottky polarizado en directa presenta una ca-
pacidad muy baja debido a que cualquier portador mévil mayoritario e” de la
zona N que atraviese la z.c.e. no quedara acumulado, pues la conductividad
o del metal es muy elevada. Tampoco habra capacidad debida a h* que pasen

del metal al semiconductor de la zona N, pues encuentran una gran barrera

de potencial.
El diodo Schottky polarizado en inversa presenta un efecto varactor (ved el

circuito equivalente en pequefia sefial del diodo de union P-N en polarizacion
directa):

7.93
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siendo V, el potencial de la unién.
3.2.2. Diodo PIN

El diodo PIN debe su nombre a su estructura semiconductora interna, formada
por una zona de tipo P, una zona semiconductora intrinseca en el centro y

otra zona de tipo N. Esta seria la estructura del diodo PIN ideal, si bien nor-
malmente suele hacerse una zona P*, la zona intrinseca es una zona N poco

dopada y finalmente la zona N es realmente una zona N*.

Por tanto, la caracteristica principal de este diodo es la existencia de una zona
intrinseca intermedia que se caracteriza por estar libre de portadores debido al

intenso campo eléctrico de valor constante existente en ella.

Esta zona intermedia provoca que, por un lado, se formen dos pequefias areas
de z.c.e. que haran que el diodo presente una capacidad muy pequefia, lo que
los convierte en muy indicados en aplicaciones de conmutacién donde se re-
quiera mucho aislamiento. Por otro lado, cuanto mayor sea esta area inter-
media, para una misma tensién de polarizacién inversa menor sera su campo
eléctrico y, en consecuencia, se necesitardn tensiones de polarizacién mayores
para provocar la ruptura de la unién, lo que los hace especialmente indicados
como rectificadores de potencia a tensiones elevadas.

Figura 50. Estructura interna de un diodo PIN

Carga y campo eléctrico

En la figura 51 se puede observar que la principal caracteristica diferenciadora
del diodo PIN es la zona semiconductora intrinseca intermedia, que provoca
la existencia de un campo méximo constante en ella, lo que provoca que se
mantenga barrida de portadores y cuanto mayor sea su longitud /, mayor sera
su contribucioén a la diferencia de potencial ® de la unién.
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Figura 51. Distribucién de carga y campo
eléctrico en un diodo PIN
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Diodo PIN polarizado en directa

Cuando polarizamos un diodo PIN en directa, la z.c.e. practicamente desapa-
rece, se creard una gran concentracion de portadores en la zona I y si su lon-

gitud I es menor a la longitud de difusién de los portadores, esta zona I sera

conductora.

Efecto varistor del diodo PIN en directa

El diodo PIN en directa se comporta como una resistencia R; controlada por
tension. La capacidad es tan baja que podemos despreciarla en el modelo.
Sin embargo, deberemos seguir teniendo en cuenta los efectos parasitos del

encapsulado, representados por Lp y Cp.
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Figura 52 Circuito equivalente del diodo PIN
polarizado en directa

Lp

Para calcular esta resistencia del diodo PIN en directa deberemos considerar la
corriente que atraviesa el diodo, I;, que vendra determinada por la cantidad
de portadores de la zona intrinseca y su capacidad para recombinarse, que se

mide con el pardmetro tiempo de recombinacién medio T,

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

donde / es la longitud de la zona intrinseca, s es su seccién, q es la carga del
electrén y n el namero de portadores.

Si consideramos la conductividad eléctrica o en funcién de la movilidad de
los portadores 1 tal que o = 2ugn tendremos:

Reobodl_ L 1__ 1 1 12 _
d=PS =05 =2ugns = Iytr S =2l c, =
0=

1A
” 7.95

Es decir, la resistencia en directa depende de la corriente de polarizacion, que
a su vez depende de la tensioén de polarizacion aplicada.

Diodo PIN polarizado en inversa

Cuando polarizamos un diodo PIN en inversa hacemos que aparezca una ca-
pacidad C; de la uniéon muy pequefia, debido a la longitud de la zona intrin-
seca, lo que provoca que la impedancia del diodo sea muy elevada. Esta carac-
teristica, unida a la baja resistencia que presenta en directa, hace que el diodo
PIN sea especialmente indicado para conmutacion entre circuitos de micro-
ondas. Se consiguen valores tipicos de C; del orden de 1 pF o menor. Valores

tipicos de R, se sitian por debajo de los 5 Q.

Figura 53. Circuito equivalente del diodo PIN
polarizado en inversa
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4. Figuras de mérito de amplificadores

Entre las figuras de mérito mas importantes de un amplificador se encuentran
las que describimos en este apartado. En primer lugar, tenemos la caracteris-
tica principal, que es la ganancia de potencia. Normalmente tendremos un
requisito minimo de valor de ganancia, de manera que los amplificadores que

estén por debajo de ese valor seran descartados.

Otro requisito es el aislamiento entre la entrada y la salida. Este requisito
serd importante en aplicaciones que requieran asegurar un buen nivel de es-

tabilidad del dispositivo.

Las pérdidas de retorno nos dan una idea del nivel de adaptacién de impe-
dancias tanto a la entrada como a la salida del amplificador. Normalmente,
interesara que sean lo més elevadas posibles con objeto de asegurar la méxima
transferencia de potencia de sefial posible ente la fuente y la carga y, al mismo
tiempo, disminuir los efectos de las reflexiones de sefial que pueden provocar

interferencia y distorsion.

Las figuras de mérito que nos miden la linealidad del dispositivo son también
muy importantes con objeto de saber cudl serd el maximo nivel de sefial que
podremos amplificar a la entrada sin empezar a tener problemas de distorsion.
Estas figuras son el punto de compresion a menos 1 dB y el punto de inter-
cepcion de tercer orden.

El margen dinamico libre de espurios nos define el margen de niveles de
sefial con los que podremos trabajar con el amplificador de manera que pueda
distinguir la sefial del ruido y no empiecen a aparecer espurios indeseados por
encima del nivel de ruido.

Por tltimo, debemos conocer el nivel de ruido que el amplificador introducira
al sistema. Como veremos, interesa que las primeras etapas de un sistema de

microondas tengan un bajo nivel de ruido.

La eleccion final de un amplificador dependerd, pues, de la aplicacién en la que
deba utilizarse, primando mas una figura de mérito sobre otra, dependiendo
de las condiciones que deba soportar dentro de la estructura.

Es importante tener en cuenta cada una de ellas para un disefio especifico y
saber encontrar la solucién 6ptima para cada aplicacién en concreto. También
debemos recordar la variacién en funcién de la frecuencia que presenta cada

una de estas caracteristicas.
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A continuacién se exponen las principales figuras de mérito de un amplifica-
dor.

4.1. Ganancia

Sin duda, la caracteristica principal y que més nos va a interesar es la ganancia
del amplificador, pues define la raz6n de ser misma del dispositivo.

La ganancia en potencia de un amplificador es una medida de la re-
lacién entre la potencia de sefial a la salida y la potencia de sefial a la
entrada del dispositivo:

G=—4 7.96

Esta definicién, que en un principio parece muy simple y sencilla, no lo es
tanto cuando entramos en un andlisis mas sutil sobre cual es la influencia de
la impedancia de la fuente Zs y la impedancia de la carga Z; con las que se va
a encontrar el amplificador y, precisamente, serd este uno de los aspectos que

se deberdn tener mds en cuenta en el disefio de amplificadores.

Con objeto de tener un punto de referencia comun, la hoja de datos de un
transistor suele dar la ganancia en el caso particular ideal en el que las impe-
dancias de fuente Zsy de carga Z; estén perfectamente adaptadas al transistor.

Entonces podemos afirmar que la ganancia en potencia es directamente:

GldB]=20 log (S, ) 7.97

Ejemplo 1

Los parametros S de un transistor a 2 GHz son los siguientes:

Sl 1= |0,3214_70; 521 = |5’56|460; S12 ZIO’OZILIS; S22 = |Oa7]JA_31 7.98

Se pide calcular la ganancia de potencia de un amplificador implementado con este tran-
sistor a 2 GHz, considerando que las impedancias de fuente Zs y de carga Z; estan per-
fectamente adaptadas al transistor.

Soluciéon

No tenemos més que aplicar la ecuacion 7.97:
GLaB] =20 log (15, {) = 20 log (15.56] ¢ ) = 20 og (5.56) = 14.9 4B 7.99
4.2. Aislamiento
El aislamiento es una medida de la influencia del puerto de salida en el de la

entrada y es un parametro clave de cara a tener una primera valoracién sobre
la posibilidad de inestabilidad de un circuito amplificador. Para un sistema
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adaptado a una impedancia de referencia de 50 Q en el que las impedancias de
fuente Zs y de carga Z; estén perfectamente adaptadas al transistor se define

de la manera siguiente:

MdB]= —20 log (is,) 7.100

Por lo general, interesarad que el amplificador tenga un elevado nivel de aisla-
miento, lo que equivale a decir que I sea del valor lo més pequefio posible.

Ejemplo 2

Para el mismo transistor del ejemplo 1 se pide calcular el aislamiento de un amplificador
implementado con este transistor a 2 GHz, en las mismas condiciones de adaptaciéon de
impedancias.

Soluciéon

Aplicando la ecuaciéon 7.100:
fldBl= —201og (S;5) = — 20 log (I |0,021415|)= —201log (0,02) = 34 dB 7.101
4.3. Pérdidas de retorno
Este parametro da una idea del nivel de adaptacién de impedancias a la entrada

y ala salida del amplificador cuando este esta inmerso en un sistema adaptado
a una impedancia de referencia de 50 Q:

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

Estas serian las pérdidas de retorno a la entrada; de la misma manera se pueden
definir las pérdidas de retorno a la salida:

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

En general, interesa que tanto la entrada como la salida del amplificador
estén lo mas adaptadas que sea posible a la impedancia de referencia
de 50 Q, por lo que interesara tener el mayor valor posible de pérdidas
de retorno.
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Ejemplo 3

Para el mismo transistor del ejemplo 1 se pide calcular las pérdidas de retorno a la entrada
y ala salida de un amplificador implementado con este transistor a 2 GHz, en las mismas
condiciones de adaptaciéon de impedancias.

Soluciéon

Aplicando las ecuaciones 7.102 'y 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. Nivel de compresion a -1dB

Elnivel de compresién a -1 dB a la entrada, P;,_; 5, de un amplificador
se define como el nivel de potencia de sefial a la entrada para el que el
nivel de potencia de sefial a la salida esta 1 dB por debajo de lo que cabria
esperar si su comportamiento continuara siendo idealmente lineal.

Con este parametro, P;,_;45 (dBm), tenemos una manera de valorar la maxima
potencia que el amplificador es capaz de soportar en régimen lineal, a partir
de la cual podemos considerar que empieza a entrar en zona no lineal y apro-
ximéndose a la potencia de saturacién, Pg,, que es el limite maximo que el
dispositivo es capaz de entregar. De alguna manera el P;,_;;3 nos marca el li-

mite superior de potencia de trabajo en zona lineal del amplificador.

La figura 54 ilustra de dos maneras diferentes el significado de esta figura de

mérito.

Figura 54. Concepto de nivel de compresion a —1 dB, P_ygp

Pout (dBm) 4 4 Gain (dB)

J—

»

»

Pin-1dB | Pin (dBm) Pin-1dB | Pj, (dBm)

A la izquierda de la figura 54 podemos ver la grafica que relaciona la potencia
de sefial a la entrada, P;, (dBm), con la potencia de sefial a la salida, P,,; (ABm).
Para niveles bajos de potencia de sefial a la entrada, la potencia de sefial a la
salida responde proporcionalmente a la ganancia del amplificador, es decir,
existe una relacién lineal ideal entre ambas, pero a partir de P;,_;;5 (dBm) po-
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demos decir que estamos ya fuera de la zona lineal y entramos en la zona de
comportamiento no lineal para finalmente llegar al nivel de saturacién del
amplificador.

A la derecha de la figura 54, otra interpretacion de este concepto: la ganancia
del amplificador es constante para cualquier nivel de sefial a la entrada (situa-
cion ideal), pero a partir de un cierto nivel P;,_; ;5 (dBm) vemos que la ganancia
ha disminuido su valor nominal en 1 dB, para seguir cayendo a medida que
la potencia a la entrada sigue aumentando.

Finalmente, es importante atender a si este pardmetro estd especificado res-
pecto a la entrada P;,_;45 (dBm), o a la salida Py,;_145 (dBm).

4.5. Linealidad: punto de intercepcion de tercer orden

TOI (third order intermodulation) o IP; (punto de intercepcion de tercer
orden) son las acepciones mas comunes con las que se cuantifica el fen6meno

de la intermodulacion en un dispositivo no lineal.

En este caso, nos centramos en medir el nivel de intermodulacién de tercer
orden, que es el debido al término ctbico de la relacion entrada-salida del
amplificador. Este parametro es importante porque nos da un punto de refe-
rencia comparativo sobre el grado de linealidad de un amplificador y, de ma-
nera similar a como lo hacia el P;,_j;p, permitira valorar de entre diferentes
amplificadores cudl tiene un margen més amplio de potencias en el que su

comportamiento se puede considerar predominantemente lineal.

Idealmente, quisiéramos que el amplificador fuera perfectamente lineal en su
caracteristica de potencia a la entrada respecto a la de la salida, pero no existe
el amplificador perfecto y siempre tendremos comportamientos no lineales
que provocaran inevitablemente intermodulaciones.

Para cualquier dispositivo activo real no lineal, podemos escribir su funcién
de transferencia en tensién (tensién a la salida, v,, en funcién de la tensién a

la entrada, v;) como una serie de Taylor:
v0=k0+k1vi+k2vi2+k3v?+ 7.106

En ella podemos apreciar que la aportacion de cada término v} depende del
valor de su coeficiente k,, que es especifico para cada dispositivo. Dependien-
do dela aplicacién, nos interesara que destaque un término o varios de entre el
resto. Por ejemplo, para un amplificador, interesa que k; (que es directamen-

te su valor de ganancia en tensién) predomine respecto a todos los demas,
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idealmente quisiéramos todos los coeficientes nulos excepto este, de manera
que tuviéramos a la salida una réplica exacta de la entrada, amplificada por

un valor kq:
V[)zklvl' 7107

En el caso de un mezclador, sin embargo, no interesa para nada tener el tér-
mino lineal kyv;, dado que provocaria un bajo aislamiento entre puertos, sino
que, normalmente, interesa solamente el término cuadratico (en algunos ca-
sos, como en mezcladores subharmonicos, interesa el término cabico), es de-
cir, que k, predomine ampliamente sobre el resto de los coeficientes k; (j # 2).

Idealmente interesaria que el resto fueran nulos, incluido k;.

Volviendo al caso que nos ocupa de un amplificador, si suponemos dos har-
monicos f7 y fz a su entrada con un mismo nivel de potencia, la no linealidad

de su respuesta generard infinitas combinaciones entre ellos:
imflinf2 7.108

debidas a los infinitos términos exponenciales de la ecuacién 7.106, algunas
de las cuales pueden caer en la banda de operacion del amplificador y, por
tanto, interferir y distorsionar la sefial Gtil, y concretamente seran los llamados
productos de intermodulacion de tercer orden, en sus combinaciones:

2f = f, ¥ 2f,—f, 7.109

los que habitualmente acaben afectando con mayor intensidad, debido al ma-
yor peso que, en general, suele tener su coeficiente k, respecto al resto. Por
este motivo se estudia en detalle el punto de intercepcion de tercer orden y
es el que suele darse en las especificaciones de cualquier amplificador como
referente para evaluar la linealidad del dispositivo.

A continuacién, vamos a analizar las seflales que apareceran a la salida del
amplificador debido a estos dos tonos inyectados a su entrada, segin se ilustra
en la figura 5S5.

Por un lado, habréd un término de continua, ky, que sera facilmente filtrable

con un condensador en serie de desacoplo.

Por otro lado, apareceran los productos de intermodulacion de segundo or-
den, que son los debidos al término cuadratico de la ecuacion 7.106, kzvl.2 (mar-

cados en azul en la figura 55), y que seran, por un lado, dos harmoénicos a fre-
cuencia doble, uno en 2f; y otro en 2f,, que también son facilmente filtrables,

pues caen suficientemente lejos (una octava) respecto a la sefial util, y otros

Ved también

Los mezcladores se explican en
el médulo "Mezcladores, mul-
tiplicadores y osciladores de
microondas" de este material
didactico.
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dos harmoénicos debidos a la combinacién de ambos tonos, f; + 2y f2 - f1, los
cuales también son facilmente filtrables, pues caen también suficientemente
lejos (casi una octava) de la sefial til (figura 55, también en azul).

Figura 55. Espectro de sefial a la salida del amplificador mostrando los principales productos de
intermodulacién generados por su no linealidad
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Analicemos ahora el término ctbico k3vl3. En este caso los dos tonos de la entra-

da generaran los llamados productos de intermodulacion de tercer orden.
De entre ellos, 3f1, 3f2, 2f1 + f2, f1 + 2f> podran filtrarse sin problemas (figura
55, de color verde), pero los productos de intermodulacion 2f; — 2y 2f2 - f3
no es posible filtrarlos, pues caen justo en la banda de trabajo. En la figura
55 se ha dibujado (en negro) la respuesta de un filtro paso banda, BPF, donde
se puede apreciar claramente como es posible eliminar la mayoria de las in-
termodulaciones, pero estas dos ultimas no, pues caen dentro de la banda del

filtro y son inevitables. A este fenémeno inevitable se lo denomina distorsion
de intermodulacion.

Ejemplo 4
Supongamos un amplificador que debe trabajar en la banda de frecuencias de 2,4 a 2,5
GHz y queremos amplificar dos canales dentro de esta banda centradosunoa f; =2,45y

otro a f, = 2,46 GHz. Evaluad la posibilidad de tener distorsiéon en nuestro sistema.

Soluciéon

A la entrada del amplificador tendremos dos portadoras. Tal como hemos analizado an-
teriormente, se producirdn los productos de intermodulacién siguientes:

2f =49 GHz,2f, =492 GHz, 3f =7,35 GHz, 3f, =
7.110
=7,38 GHz,2f | + [, =736 GHz, f | +2f, =737 GHz .

Todos ellos caen fuera de la banda, pues el de menor frecuencia esta centrado en 4,9 GHz,
casi una octava por encima de la maxima frecuencia de paso (2,5 GHz), por lo que
seran facilmente eliminables mediante un filtro paso-bajo.

Sin embargo:

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

es un producto de intermodulacién que cae en la banda del amplificador y, por tanto,
puede provocar distorsion, al igual que:
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2f,— f=247GHz 7.112

Por lo tanto, el sistema si es susceptible de tener distorsiéon y habra que utilizar un am-
plificador con un punto de intercepcién lo més elevado posible.

Figura 56. Espectro de sefial a la salida del amplificador mostrando los principales productos
de intermodulacién generados por su no linealidad
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En este ejemplo vemos, pues, que el fendmeno de la distorsiéon de intermo-
dulacion es de especial importancia, pues nos puede limitar tanto el margen
dinamico como el ancho de banda de nuestro sistema.

Una medida de la distorsién de intermodulacion nos la dan los llamados pun-
tos de intercepcion de orden n.

Si dibujamos una grafica que relacione la potencia en [dBm] de sefial atil a la
entrada en el eje de abscisas (potencia de las dos portadoras) y la potencia a
la salida en [dBm] del producto de intermodulacion n en el eje de ordenadas,
obtendremos, para pequefia sefial, una recta de pendiente 1 para el término
lineal de la ecuacién 7.106, es decir, para n = 1. No obstante, esta recta es ideal,
ya que en un dispositivo real no obtendremos una relacién lineal perfecta,
pues a medida que el nivel de sefal a la entrada aumenta vamos entrando en
lo que se denomina zona de compresion, tal y como ya hemos visto en el
anterior apartado.

Si hacemos lo mismo para n = 2, obtendremos una recta ideal de pendiente
2, dado que en una relacién cuadratica, al pasar a logaritmo, tendremos el
2 multiplicando. El origen de esa recta estarda muy por debajo de la recta de
pendiente 1, pues habitualmente k, << k;, pero, al tener pendiente m = 2,
crecera mas rapidamente que la recta de pendiente m =1y, por lo tanto, llegara
siempre a cortarla en un punto. Cabe decir que este punto normalmente no
se produce en la realidad, pues ambas rectas representan el caso ideal y, en
realidad, ambas comprimen, por lo que habitualmente nunca llegan a cortarse,
sino que se saturan antes de llegar a hacerlo. Este punto imaginario de corte
de ambas rectas ideales de pendientes m = 1y m = 2 se conoce como punto
de intercepcion de segundo orden.
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Siguiendo el mismo razonamiento para n = 3, obtendremos una recta ideal de
pendiente 3 (al pasar el término ctbico a dB) y el correspondiente punto de
corte con la recta de pendiente m = 1, al que llamamos punto de intercepcion
de tercer orden.

Por tanto, podemos definir esta figura de mérito de la manera siguiente:

Se define punto de intercepcion de tercer orden como el punto de
interseccion ideal entre la recta ideal de pendiente 1, que define el com-
portamiento lineal del amplificador entre el nivel de potencia de sefial
atil a la entrada y el nivel de potencia de sefial atil a la salida, y la recta
ideal de pendiente 3, que define la relacion entre el nivel de potencia
de sefial util a la entrada y el nivel de potencia de sefial de intermodu-
lacion de tercer orden a la salida.

El mismo razonamiento hariamos para definir el punto de intercepciéon de

orden 4, el de orden 5, etc.

La figura 57 muestra la grafica del punto de intercepcion de tercer orden (IIP3,
OIP3) de un amplificador. En ella vemos las dos rectas ideales debidas una al
término lineal, de pendiente 1, y la otra al término ctbico, de pendiente 3,
las cuales son rectas ideales, ya que, en realidad, en un amplificador real am-
bas respuestas tienden a comprimirse a medida que la potencia a la entrada
aumenta, de manera que el punto de interseccién entre ambas (punto de in-
tercepcion) es un punto ideal, que no se da en la realidad. Sin embargo, es un
concepto ampliamente reconocido como referencia para comparar la lineali-

dad entre diferentes amplificadores.

Del mismo modo que definimos el punto de intercepcion de tercer orden,
también podremos definir el punto de intercepcién de orden 5, el de orden 7,
etc. pero en general, a medida que aumentamos el orden, decrece la magnitud
del fenémeno, debido a que el coeficiente correspondiente es, normalmente,
cada vez menor, k3 > ks > k7 >, etc.

Por tanto, la intermodulacién que mas nos va a afectar habitualmente, salvo
casos excepcionales, serd la de tercer orden. Advertid que tampoco considera-
mos los términos pares (orden 2, 4, 6, etc.) porque, como ya hemos visto en
la figura 55, las intermodulaciones producidas por ellos caeran habitualmente
fuera de la banda de trabajo, como minimo a una octava de separacion, por lo
que seran facilmente eliminables mediante filtrado y en las aplicaciones més

habituales no causaran problemas.
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Figura 57. Punto de intercepcién de tercer orden, IP;
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En la figura 57 se muestra cualitativamente la grafica que relaciona la potencia
en [dBm] a la entrada y la potencia en [dBm] a la salida de un amplificador,
donde se ha representado la recta correspondiente al término lineal (recta de
pendiente m = 1) y la recta correspondiente al término de orden 3 (recta de
pendiente m = 3), obteniéndose el punto de intercepcién de tercer orden (IIPs,
OIP;), donde se cortan ambas rectas. Se indica también el nivel de com-
presion a —1dB, P_14g, asi como el nivel de saturacion del amplificador a

la salida Pgy.

La ganancia del amplificador G se obtiene directamente del punto de corte de
la recta lineal de pendiente 1 con el eje de ordenadas (donde la potencia a la
entrada es O dBm).

Otra manera mas visual de entender la importancia de este fenémeno consiste
en observar el espectro de sefial a la salida del amplificador cuando se inyectan
dos portadoras a la entrada con el mismo nivel de potencia, segiin se muestra
en la figura 58. A la izquierda se muestra el espectro de las dos portadoras,
centradas en las frecuencias f7 y fz, que inyectamos en la entrada del amplifi-

cador. A la derecha, el espectro de sefial medido a la salida.

Se observa que las dos portadoras de la entrada han sido amplificadas a la
salida, tal y como se requiere de un amplificador, pero justo a ambos lados
empiezan a aparecer los productos de intermodulacion de tercer orden 2f; — f;
y 2f2 - f1, que no es posible filtrar, pues caen en la banda de operacion, justo
al lado de la sefial atil; asi pues, este fendmeno nos marcara un limite superior
de nivel de sefial a la entrada con el que se podra trabajar sin este problema
(como veremos en el siguiente apartado relativo al SFDR).
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Figura 58. Concepto de intermodulacién (IPs). a) Espectro de sefiales reales a la entrada de un amplificador. b) Espectro a la salida de

un amplificador
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4.6. Margen dinamico libre de espurios (SFDR)

El margen dinamico libre de espurios (SFDR)' se define como el mar-
gen de niveles de potencia de sefial a la entrada para los que se cumple
que la sefial atil a la salida esta por encima del nivel de potencia de rui-
do a la salida, y al mismo tiempo el nivel de potencia de los productos
de intermodulacién a la salida se mantiene por debajo de dicho nivel
de potencia de ruido.

En la figura 59 puede observarse cual es este margen SFDR sobre la grafica que
relaciona los niveles de potencia de sefial a la entrada y a la salida, para el
amplificador genérico representado anteriormente en la figura 56. Este margen
se extiende desde el punto en el que la recta de pendiente 1 (en color azul) de
la respuesta lineal del amplificador corta el nivel de ruido a la salida (es decir,
el valor en el que el nivel de sefial a la salida empieza a ser mayor al nivel de
ruido, que esta representado por la recta de color rojo), hasta el punto de corte
entre la recta de intermodulacion de orden 3 (de pendiente 3, en color verde)
con este nivel de ruido a la salida (es decir, cuando el nivel de potencia de los
productos de intermodulacién de orden 3 empiezan a emerger sobre el nivel
de potencia de ruido a la salida).

MAcrénimo del inglés spurious free
dynamic range.
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Figura 59. Concepto de margen dinadmico libre de espurios, SFDR
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Ejemplo 5

Sea un amplificador con las caracteristicas siguientes:

* Ganancia: G=12dB

e Punto de intercepcién de tercer orden a la entrada: [IP3 = +28 dBm

e Nivel de ruido medido a la salida: Ny, = =55 dBm

Suponiendo dos tonos a la entrada de igual magnitud, se pide representar el nivel de
potencia a la salida tanto de sefial Gtil como de la sefial interferente debida a la intermo-

dulacién de orden tres, en funcién del nivel de potencia de sefial ttil a la entrada.

También se pide representar las portadoras a la entrada y a la salida para tres valores
distintos de potencia de sefial en la entrada: -5 dBm, +5 dBm y +15 dBm.

Por altimo, se pide calcular el SFDR.

Soluciéon

En la figura 60 se ha dibujado la gréfica que relaciona la potencia en [dBm] a la entrada
y la potencia en [dBm] a la salida del amplificador, donde se ha representado el término
lineal (recta ideal de pendiente 1 en negro, en azul la grafica real) y el término de inter-
modulacién de orden 3 (recta de pendiente 3, en verde), con un punto de intercepcién

(IIP3, OIP;).

Primero podemos dibujar la recta ideal de pendiente 1, sabiendo que debe cortar por el
punto G = 12 dB del eje de ordenadas (ganancia).

Seguidamente, obtenemos el punto de intercepcién a la salida:

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

Finalmente, ya podemos dibujar la recta de pendiente 3 desde el punto obtenido:

(1P, OIP3)=(+28 dBm, +40 dBm) 7.114

Bien sobre la misma grafica o bien analiticamente, podemos ir obteniendo las tres ternas
de puntos de sefial util a la entrada, sefial ttil a la salida y sefial de intermodulacién de
tercer orden a la salida, Pi,, Pout, Prout-

Por simple trigonometria se debe cumplir que:
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OIP3— Py =m(IIP3— Pyy) 7.115

Para P;, = -5 dBm tendremos que:

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

Dado que la intermodulacion de tercer orden tiene pendiente m = 3, tendremos:

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

El valor de sefial util a la salida no sera mas que el de la entrada més la ganancia:

Pout=Pjp+G=—5dBm+12dB= +7dBm 7.118

Por tanto, para Pj, = -5 dBm obtenemos la primera terna:

(=5dBm, +7 dBm, —59 dBm) 7.119

Analogamente podemos calcular los otros dos casos, obteniendo las ternas Piy, Pout, Piout

siguientes:
(=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 se ha dibujado, a la derecha, el espectro de dos tonos a la entrada (en rojo)
y los dos tonos amplificados a la salida (en azul).

La diferencia de niveles es siempre la ganancia del amplificador (12 dB), pues nos estamos
moviendo por la zona lineal del amplificador, en la que la ganancia se mantiene en su
valor constante de 12 dB.

Para Py, = -5 dBm, el nivel de la intermodulacién 2f; - 2 y 2f> — f1 a la salida que obte-
nemos es —59 dBm, todavia por debajo del nivel de ruido, por lo que para este valor ain
no aparecen los tonos de intermodulacién a la salida y, por tanto, seguimos estando en
la zona de SFDR.

Sin embargo, para Py, = +5 dBm, vemos ya a la salida como empiezan a emerger los
productos de intermodulacién por encima del nivel de ruido (en verde).

Para Py, = +15 dBm, comprobamos que efectivamente los productos de intermodulacién
a la salida crecen tres veces mas rdpidamente (+30 dB) que la sefial atil (+10 dB) para un
mismo incremento de potencia de sefial ttil a la entrada (+10 dB).

Por altimo, calculamos ya el SFDR.

Dado que Ny, =—55 dBm deberemos buscar cudl es el nivel de sefial atil a la entrada, Py,
que provoca ese mismo nivel de intermodulacién a la salida.
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Figura 60. a) Gréafica del punto de intercepcién (IP3). b) Espectro de salida para 3 niveles
distintos (en dBm) de sefal a la entrada (dos tonos)
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Debe cumplirse:
OIP3—Noy=mx(lIP3—P;)) — +40dBm —(—55dBm)=3+(+28 dBm - P;,) 7.123
Pj, =3,67 dBm; este es el limite superior del SFDR 7.124

Calculemos ahora el limite inferior, que vendra dado por el nivel de sefial Gtil a la entrada
que nos da un nivel de sefial util a la salida igual al nivel de ruido:

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

Por lo tanto:

SFDR = Py, — Ny, = 3,67 dBm — (- 67 dBm) = 63,33 dB 7.126

4.7. Figura de ruido

La figura de ruido de un amplificador es otro pardmetro clave para comple-  @acrénimo del inglés low noise
amplifiers.

tar la definicién de las figuras de mérito de un amplificador. Es especialmente

importante en el disefio de amplificadores de bajo ruido, LNA?, que deben
integrarse en las primeras etapas de la cadena de un sistema de recepcién de
microondas, pues, segiin veremos en este apartado, la férmula de Friis deter-
mina que la figura de ruido del receptor global depende en gran medida de la
figura de ruido que presenten las primeras etapas de esa cadena, que fijaran
la sensibilidad del receptor y con ello la calidad y el alcance del sistema de

telecomunicacion.
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La figura de ruido de un dispositivo, cuando a su entrada tiene una
fuente de ruido con potencia N; = KTB, se define como el cociente entre

S.
la relacion sefial a ruido existente a su entrada Wl y la relacion sefial a
1

S
ruido existente a su salida &7.
o

2o

So
F= /Vo 7.127

Y, expresado en logaritmico [dB], obtenemos el denominado factor de ruido:

NF|dB]=10 log (F) 7.128
Considerando que:

e Ny es la potencia de ruido a la salida.

e N;esla potencia de ruido a la entrada.

e N, es el ruido interno introducido por el dispositivo amplificador.
® Gy es la ganancia disponible del amplificador.

e Kesla constante de Boltzmann.

e Besel ancho de banda del sistema.

e Tpyes la temperatura de operacion.

e T,eslallamada temperatura equivalente del dispositivo.

e Spes el nivel de potencia de sefial util a la salida del amplificador.

tendremos que:

So=G4S; 7.129
N,=KT.B 7.130
N;,=KT\B 7.131
Sustituyendo 7.34 en 7.32:
F= GN]”V. 7.132
ANV

Y haciendo uso de 7.35y 7.36 en 7.37:

GAKToB+Ny) T,
=W=1+T—O 7.133
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Por ultimo, recordemos la férmula de Friis, que nos da la figura de ruido para

un sistema con n dispositivos en serie:

P e -t S S ) 134
r=t+=G~*GG,t1GG,.. G, :

Ejemplo 6

Supongamos un sistema de recepcién consistente en dos amplificadores de bajo ruido
(LNA) en serie y un mezclador. Se nos pide cudl es la ganancia y la figura de ruido del
sistema, teniendo en cuenta que cada dispositivo tiene las caracteristicas que se presentan
en la tabla 1.

Tabla 1. Caracteristicas del sistema receptor

Stage 1 Stage 2 | Stage 3
—sg— e —(—
Stage Data Units T
st N ) Agilent Agilent Active Miser
age Name: ATF-360x:  ATF-36163  ATF-36163
Moise Figure db 1.25 1.4 59
Gain dB 95 10 28
Soluciéon

Utilizando la férmula de Friis podremos calcular el NF [dB] de la cadena. Para ello, pasa-
remos primero los parametros de [dB] a lineal:

Gy=10%B1/10 Z 109510 =g 912 7.135
Fy=10MV/10 21012510 =1 333 7.136
Gy=10%aB2/10 —19'%/10 = 10 7.137
Fy=10MF2/10 Z 1014710 = 1 380 7.138
Fy=10VF/10 2 1959/10 =3 800 7.139

Fp—1 Fz—1 - -
2 3-1 1,380—1 3,890—1 B
Fr=Fi+=6—+G g, = 1333+ =5012 +012710 = 1333 +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

Advertid que la ganancia de la primera etapa, G;, minimiza el efecto del ruido de las
etapas posteriores, en especial de la tercera, que es mucho mas elevado que el ruido del
sistema final.

Ved también

La férmula de Friis se explica
en el apartado 3 del médulo
"Introduccion a los sistemas de
comunicaciones" de la asigna-
tura Electrénica de comunicacio-
nes.

7.140
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5. Modos TE y TM en una guia de ondas rectangular

Los modos TE y TM que se propagan en una guia de ondas rectangular presen-
tan infinitas soluciones, y cada una de estas soluciones se genera si se supera
su frecuencia de corte. En el caso del modo TE, la componente longitudinal

del campo magnético viene determinada por la ecuacion:

(V24 k2)H,=0 7.143

Y para el caso del modo TM, la componente longitudinal del campo eléctrico

viene determinada por la ecuacién:
(V2+1J)E, =0 7.144
Podemos generalizar estas dos expresiones con:
(VZ+K2ylx, y)=0 7.145
En este apartado se resolverd esta ecuacion, primero para un caso general y
después para los casos particulares de los modos TM y TE. Para estos dos alti-

mos casos utilizaremos las condiciones de contorno entre un dieléctrico (in-

terior de la guia) y un conductor:

EJSuperficie del =0 7.146
conductor
oH,
0 7.147

on |[Superficie del =
conductor

5.1. Solucidén general de los campos

Si partimos de la ecuacion 7.145 y desarrollamos:

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

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

Esta altima expresion podemos resolverla por el método de separacion de va-
riables. Eso implica que la soluciéon estd formada por dos funciones, cada una

dependiente de una variable diferente, tipo:

Ved también

En el médulo "Guias de ondas"
de este material didactico se
estudian los modos TEy TM
gue se propagan en una guia
de ondas rectangular.
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ylx, )= XYy 7.150

Si lo sustituimos en la expresion anterior obtenemos:

1 PX0) 1 oY)
m 2 +Y—(y)a—y2+k%=0 7.151

También podemos expresarlo como:

X' ¥

—= +k2=0 7.152
X(x) " v(y) ¢
Definimos dos funciones:
X"(x)
TO= 5 7.153
Y'G) :
0=

Por tanto, sustituyendo obtenemos:

Fla)+f )= -k 7.154

Lo que nos dice esta expresion es que la suma de las dos funciones es igual
a una constante. Eso solo puede ser cierto si la solucién de cada una de las
funciones es también una constante, es decir:

X'(x)
7.155
)= Yo 2
donde:
k2 =k2+ k3 7.156
Por tanto debemos solucionar:
X"(x)+k,%X(x)=0 7157
Y'(y)+k3¥(y)=0 '

Estas son expresiones de ecuaciones diferenciales sencillas, donde la solucién
adquiere la forma de:

X= Asin(kxx) + Bcos(kxx)

7.158
Y=C sin(kyy) + Dcos(kyy)



CC-BY-SA » PID_00200072 79

Anexo

Es decir:

ql(x, y) = X(x)Y(y) = (Asin(kxx) + Bcos(kxx))(C sin(kyy) + Dcos(kyy)) 7.159

La forma de la solucion final, es decir, con el valor de las constantes A, B, Cy D,
dependera de si la onda que se propaga ahi es un modo TE o TM, ya que cada
uno introducird unas condiciones de contorno diferentes, expresadas en las
ecuaciones 7.146 y 7.147. Vamos a tratar por tanto cada una de las soluciones,

comenzando por el modo TM y después con el modo TE.
5.2. Modo TM en una guia de ondas rectangular

El modo TM se caracteriza por una H,(x, y) = 0. Sin embargo, hay que encontrar
E,(x, y) # 0. Ya hemos visto que lo primero que hay que hacer es resolver la
ecuacion 7.144, que, como hemos visto en 7.159, adquiere una solucién de

la forma:

- Eoy) =y )= X@Y()= 5160

= (Asin(k,x) + Beos(k,x)X Csin(kyy) + Dcos(kyy)) :
El valor de las constantes A, B, Cy D lo encontramos aplicando las condiciones
de contorno generales para los campos eléctricos. Segin la ecuacién 7.146, el
campo eléctrico longitudinal (E,) es igual a O en la superficie del conductor.
Esto tiene sentido, ya que la componente longitudinal es tangente a las pare-
des del conductor y la teoria electromagnética expresada mediante las ecua-
ciones de Maxwell establece que no puede existir componente tangencial de
campo eléctrico en la superficie de un conductor. Por tanto, si lo aplicamos a
los campos en el interior de la guia, donde las cuatro paredes estan situadas
tal y como se expresa en la figura 61, podremos resolver el sistema.

Figura 61. Campos eléctricos en las paredes de la guia

y
A
E,(x,b)
A
( N
b | |
E,(0.,y) < g1 > E(a.y)
M | .
Z N ~ J » X
E,(x,0) a

1)x=0,y e (0, b):
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EAx, y)=y(x, y)=X(0)Y(y) =
= (Asin(kx) 4+ Beos(k,x)X Csin(kyy) + Dcos(kyy))

7.161

Esta expresion tiene solucién solo si:

e (C=D =0 (solucién trivial), o bien

e B=0.

En el primer caso obtenemos una solucion trivial. Eso significa que no habra
campo (todas las componentes dardn 0). Por tanto, no es una solucién que

nos interese. Tomaremos como solucién vélida el segundo caso, es decir, B =

0. Por tanto, la expresion general queda reducida a:
Efx y)= Asin(kxx)(C sin(kyy) + Dcos(kyy)) 7.162
2)y=0,x€ (0, a):
E{x,0)= Asin(kx)D=0 7.163
Esta expresion tiene solucion solo si:
e A =0 (solucién trivial), o bien
e D=0.

De nuevo, la primera solucién es una solucién trivial. Tomamos la segunda y
obtenemos que la expresién general del campo queda:

Ex, y) = Asin(kx)Csin(kyy) 7.164
3)x=a,ye(0Db):
Eda, y)= Asin(k,a)Csin(kyy) = 0 7.165

Esta expresion tiene solucion solo si:

A =0 (solucién trivial), o bien

C = 0 (solucién trivial), o bien

sin (k,y) (solucion trivial), o bien

sin (k,a) = 0.



CC-BY-SA » PID_00200072 81

Anexo

Nos quedamos con la tinica solucién no trivial y obtenemos que:

sinlk,@) =0 kya=mn—>k,=2E me N 7.166
Por tanto:

Ez(x, y) = Asin(anx)C sin(kyy) 7.167
4)y=b,x e (0, a):
Ex, b) = Asin(ZE x)Csin(kyb) = 0 7.168

Esta expresion tiene solucion solo si:
e A =0 (solucién trivial), o bien
e (=0 (solucién trivial), o bien
e sin (k,b) = 0.
Nos quedamos con la Gnica solucién no trivial y obtenemos que:

sin(kyb) =0 kyb=nn—ky="% nen 7.169

Finalmente, utilizando los resultados de 7.164, 7.166 y 7.169, la expresion del

campo eléctrico en la direccién z toma la forma:

Efx,y) = Asin(ZE )Csin(2Z ) 7.170

Para resolver las ultimas dos constantes necesitamos informacién exacta del
problema (amplitud inicial de la onda TM, etc.). Es decir, que el campo toma

la forma:
Edx, )= Egsin(ZE sin(2E ) 7.171

Se puede ver que los campos adquiriran soluciones validas para cualquier valor
de my n, excepto cuando m=0y/on=0 (ya que volvemos a obtener soluciones
triviales). Todas estas soluciones de campos seran validas y se denotan a partir
de las constantes m y n. El modo TMmy:, denota la configuracion de campos
transversal eléctrica obtenida eligiendo m = my y n = ny. El campo E, total

dentro de la guia sera la suma de cada uno de los modos que no estén en corte.
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Recordemos también que k, y k, formaban la constante k. (ecuacion 7.156):

2 2 2 2
KR= 2+ = () () - k= (R +(2E) 7.172

2
For =5\@) +(2), donde c=—= 7.173

Esta cno es la velocidad de propagacion de la onda en la guia, sino la velocidad
de la luz en un medio ilimitado caracterizado por 1 y €. Cada solucién tendra
su frecuencia de corte, que depende del orden del modo y de la geometria de

la linea.

Una vez encontrado el valor de E,, el altimo paso seria encontrar los valores

de los campos E y FI, con:

E,= -5V E. 7.174
k¢
H,= —j%%x?’,Ez 7.175
C

5.3. Modo TE en una guia de ondas rectangular

Anélogamente al modo TM, en un modo TE, E,(x, y) = 0, y es necesario encon-
trar H,(x, y) # 0. Debemos resolver la ecuacioén 7.143, que de nuevo adquiere

la solucion de la forma vista en la ecuacién 7.159:

H/x, y)=w(x, y)=XX)Y(y) = 2176

= (Asin(k,x)+ Beos(k,x)X Csin(kyy) + Dcos(kyy)) :
Para encontrar el valor de las constantes, utilizaremos la condicién de con-
torno del campo magnético 7.147 en las paredes de la guia, siendo n el vector
normal en la superficie de la guia (figura 62).
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Figura 62. Campos magnéticos en las paredes de la gufa

y

> Hy(a,y)

Operaremos de la misma manera que para el caso del modo TM (aunque ahora,
segun la condicion de contorno, debemos ir derivando el campo respecto a n):

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

aHé()?’y) = Ak(Csin(kyy) + Deos(kyy)) = 0 7.177

Esta expresion tiene solucion solo si:

e (C=D =0 (solucién trivial), o bien

¢ k, =0 (posible solucién, aunque elimina la dependencia de x), o bien
e A=0.

Tomamos como solucién el tercer caso, es decir A = 0. Por tanto, la expresion
general queda reducida a:

H Z(x, y) = Bcos(kxx)(C sin(kyy) + Dco s(kyy)) 7.178
2)y=0,x€ (0, a):

H
0 3(; 0 _ Beos(kx)Chky =0 7.179

Esta expresion tiene solucion solo si:
e B =0 (solucién trivial), o bien
* k, =0 (posible solucion, aunque elimina la dependencia de y), o bien

e C=0.
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Tomamos la tercera y obtenemos que la expresion general del campo queda:

Hx,y)= BCOS(kxx)Dcos(k yy) 7.180
3)x=a,y e (0, b):
0H Aa, ]
# = Bk,sin(k xa)Dcos(kyy) =0 7.181

Esta expresion tiene solucion solo si:

B =0 (solucién trivial), o bien

D =0 (solucién trivial), o bien

cos (k,y) = 0 (solucion trivial), o bien

sin (kya) = 0.
Nos quedamos con la tinica solucién no trivial y obtenemos que:
sinlkya)=0—> kya=mn—k,=2F me N 7.182
Por tanto:
H Z(x, y) = Bsin(mTTr'x)Dsin(kyy) 7.183
4)y=b,x e (0, a):

0H(x, b)
oy

= Bcos(mTE x)Dsin(kyb) =0 7.184
Esta expresion tiene solucién solo si:

e B =0 (solucién trivial), o bien

e D =0 (solucioén trivial), o bien

e sin (kb) = 0.

Nos quedamos con la Ginica solucién no trivial y obtenemos que:

sin(kyb)=0— kyp=nn—ky="E nen 7.185
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Finalmente, unificando los resultados de 7.180, 7.182 y 7.184, la expresion
del campo magnético en la direccién z adquiere la forma:

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

Fijaos en que las dos soluciones que habiamos descartado, aunque eran validas
(ky = 0y k, = 0), eran soluciones particulares de las que hemos encontrado fi-
nalmente tomando n =0y m = 0 respectivamente. Para resolver las tltimas dos
constantes necesitamos informacion exacta del problema (amplitud inicial de

la onda TE). Es decir, que el campo adquiere la forma:
Hz(x, )=Hzocos(%x)cos(%y) 7.187

Y se siguen cumpliendo las mismas ecuaciones respecto a frecuencia de corte:

2 2 2 2
R=I24 k= () +(2E) - k= () +(22) 7.188
2
fo =5\E +(2), donde c=—= 7.189
pe

Una vez encontrado el valor de H,, el Gltimo paso seria encontrar los valores

de los campos I_Z), y ﬁ, con:

- WP, =
E;=j—52ZxV,H, 7.190
K2
- Y =
H,=—--5V,H, 7.191
K2

Fijaos en que los modos TE,, o TEg ,, pueden existir, pero no los modos TM,, o y

TMy s, ya que la configuracién de campos en este caso es 0.
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Glosario

AGC m Automatic gain control

AM [ Amplitude modulation

BJT m Bipolar junction transistor

BPF m Band pass filter

carta de Smith f Herramienta grafica para transformar impedancias en coeficientes de
reflexién (y al revés), impedancias en admitancias (y al revés), o para calcular la longitud

deseada de lineas de transmision y stubs en un circuito.

coeficiente de reflexion m Relacion entre la onda progresiva y la onda regresiva en un
punto dentro de una linea de transmision.

ecuaciones de Maxwell fpl Ecuaciones que conforman el pilar fundamental de la teoria
clasica del electromagnetismo, y se resumen en tan solo cuatro expresiones, que pueden ser

presentadas en forma diferencial, integral o fasorial.

fasor m Numero complejo constante expresado en forma exponencial que representa la
amplitud compleja (magnitud y fase) de una funcién de tiempo sinusoidal.

FM f Frequency modulation

HPF m High pass filter

IF f Frecuencia intermedia (intermediate frequency)
IMPATT m Impact avalanche and transmit time

impedancia caracteristica f Relacion entre la onda de tensién progresiva (o regresiva)
y la onda de corriente progresiva (o regresiva).

linea de transmisiéon f Guia de ondas formada por dos o mas conductores con secciéon
recta constante que propaga ondas TEM.

LNA m Low noise amplifier

LO m Oscilador local (local oscillator)

LPF m Low pass filter

MESFET m Metal semiconductor field effect transistor

modo TE (transversal eléctrico) m E,=0y H, # 0 — El campo eléctrico no tiene com-
ponente en la direcciéon de propagacion z. Puede propagarse en guias de ondas de un solo
conductor.

modo TM (transversal magnético) m E, = 0y H, = 0 — El campo magnético no tiene
componente en la direccién de propagacion z. Puede propagarse en guias de ondas de un
solo conductor.

parametros S (parametros de dispersion, scattering parameters) m pl Pardmetros
que relacionan las ondas salientes (b) con las ondas entrantes (a) presentes en los puertos
de una red de microondas.

PLL m Phase locked loop

régimen permanente sinusoidal m Sistema electromagnético en el que todas las exci-
taciones y respuestas tienen dependencia harmoénica con el tiempo, y cualquier transitorio
inicial ya hace tiempo que se ha desvanecido.

RF [ Radiofrecuencia

ROE f Relacién de onda estacionaria

SFDR m Spurious free dynamic range

SNR m Signal to noise ratio
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stub f Linea de transmisién o guia de ondas conectada solo por uno de sus extremos.

VSWR m Voltage standing wave ratio
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