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INTRODUCCION

En los afios 1930s se hace evidente que cuando la longitud de
onda se aproxima a las dimensiones f{sicas de los tubos de vacfo,
el tiempo de trédnsito del electrén, 1la capacitancia y la carga
inductiva entre electrodos limita la operacién de los tubos de
vac{o a las frecuencias de microondas. Aclarando que el término
frecuencias de microondas es generalmente usado para aquellas
gefiales cuyas longitudes de onda son del orden de cent{metros, ¢
milfmetros extrictamente hablando desde 30 cent{metros a 1
milfmetro(l GHz a 300 GHz).

En 1935 A. A. Heil y O. Heil sugirieron que las frecuencias
de microondas fueran generadas usando los efectos del tiempo de
transito, junto con circuitos entonados. Fn 1939 W. c. Hahn y
G.F. Metcalf propusieron una teorfa de modulacidén por velocidad
para tubos de microondas. Cuatro meses después R.H. Varian y §.F.
Varian describieron un amplificador y oscilador klystron de dos
cavidades usando la modulacidn de velocidad. En 1944 R. Kompfner
inventd el tubo de ondas progresivas de tipo helicoidal(IWT). Ya
desde entonces el concepto de tuboa de microondas ha derivado de
los tubos de vacfo convensionales como un resultado de 1la
aplicacidn de nuevos principios en la amplificacidn y generacidn

de energfa de microondas.

Histéricamente la generacidn y amplificacién de microondas
fueron efectuadas por medio de la teorfa de modulacidn de
velocidad. En afios recientes, sain embargo, los dispositivos de
estado sdlido de microondas, tales como diodos tunel, diodos
Gunn, dispositivos de transferencla de electrones (TEDs),
dispositivos de avalancha y dispositivos de electrénica cudntica,
tales como misers ,lasers, transistores bipolares y transistores
de efecto de campo de araeniuro de galio y ot;os, han eido

desarrollados para efectuar estas funciones,



La  concepcidn y eubsecuente desarrollo de TEDs y
dispositivos de avalancha fueron acrecentando las investigaclones
técnicas de las décadas pasadas. B.K, Ridley y T.B Watkins en
1961 y C. Hileum en 1962 independientemente predijeron que el
efecto de transferencia de electrones podr{a ocurrir en Arseniuro
de Galio. En 1963 J.B. Gunn reportd su ‘'efecto Gunn'. La
caracter{stica comin de la mayor{a de los dispositivos de estado
gélido es la resistencia negativa que puede ser usada para
oscilacidn y amplificaclién de seilales de microondas. El progreso
de los TEDs y dispositivos de avalancha ha sido tan ridpido que
hoy estdn firmemente establecidos como uno de los mds importantes
dispositivos de estado 8dlido para la generacién y amplificacidn

de sefiales de microondas,

Los fabricantes de dispositivos de microondas tanto activos
como pasivos generalmente proporcionan los pardmetros de
dispersidn. Estos pardmetros describen la transmisién y reflexidn
en los diferentes puertos del dispositivo, Los coeficientes de
dispersidn aon, por lo tanto, usedos para caracterizar el

compor tamiento de los dispositivos y circuitos.

Los transistores son bésicamente dispositivos de tres
terminales, que tienen una terminal comin formando los puertos de
entrada y salida. Dependiendo de qué terminal es la comin, se
dice que un transistor bipolar estd conectado en base comin, en
emisor comin, o en colector comln. Para un transistor de efecto
de campo, el transistor es conectado en compuerta comin, fuente
comin o drenador comin. Los diagramas esqueméticos para estos dos

tipos de transistores se muestran en las figuras siguientes.
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Figura I-a. Diagrama esquemdtico de tres métodos de conectar un

transistor,
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Figura I-b. Diagrama esquematico de tres métodos de conectar un
. FET.

Ya que a frecuencias de microondas iguales o mayores que 4
GHz, los transistores bipolares actuales para microondas ya no
son operativos para la amplificacidn y generacidn, y ademds,
considerando que el factor de ruido del FET es mas bajo que el

del transistor bipolar, solamente el FET es. considerado aquf.

En la banda de microondas el transistor es universalmente
descrito por su matriz de dispersidn, ya que otras descripciones
requieren mediciones a circuito ablerto y corto circuito que son
diffciles de establecer a estas frecuencfas. Una vez obtenida la
matriz de dispersidn es todo lo necesario para el disefio del

amplificador.

Una consideracidn importante en el disefio de amplificadores
es el problema de estabilidad. Un amplificador puede ser
incondicionalmente estable o condicionalmente estable, Las
condiciones de frontera entre estos dos estados se wusan como
punto de partida para el diseiio de amplificadores. Con objeto de
cargar al transistor para que sea incondicionalmente estable a la
mixima ganancia de transferencia se utiliza el acoplamiento

complejo conjugado,



Una simplificacidn importante en el disefio de un
amplificador es suponer que el transistor es un dispositivo
unilateral. Realmente, en la prdctica, es desecable suponer como
tal al transistor, ya que un pequefio factor de retroalimentacidn
significa que la caracter{stica de entrada del amplificador no es
independiente de la carga, y la caracter{stica de salida no es
independiente de las condiciones de la fuente, pero generalmente

se pueden considerar estas dependencias despreciables.

En la figura siguiente se observa el amplificador multietapa
t{pico. El diagrama ilustra etapas con tres tipos de criterios de
disefio de amplificadores. Una primera etapa de bajo factor de
ruido es usada, ya que el factor de ruido de la primera etapa
determina el factor de ruido de todo el amplificador. E1 FET en
la segunda etapa es operado con mdxima ganancie a sefial pequefia y
la dltima es wuna etapa de potencia o etapa de baja
intermodulacién. El criterio de disefilo es para méxima ganancia

del amplificador a geflal pequefia.

0AJA
u.:) :IVEL MAXIMA INTERM@UL ACION
GANANCIA

AYIDO

cimcuro CIRCUITO CiRcuTO -
o oE ; oE CIRCUITO
. ACOPLAM, ACOPLAM. | oe
NTRADA _ ENTRE ENTRE SALDA
ETAPAS ETAPAS

Figura I-c. Diagrama a bloques de un  amplificador t{pico
multietapa con FET de microondas.



CAPITULO I CIRCUITOS DE MICROONDAS

Conceptos fundamentales para el analisis y disefio de

redes en alta frecuencila.

Los pardmetros 5 son los coeficientes de reflexidn y
transmigidn. Los coeficientes de transmisidn son cominmente
llamados ganencia o atenuacién; los coeficientes de reflexidn
estén directamente relacionados a la relacidn de onda de voltaje

estacionaria y a la impedancia.

CARACTERIZACION DE REDES.
Los pardmetros 5 son bdsicamente un medio para caracterizar

redes de n puertos.

h lp
+ o—— »
RED DE
Vl DOS V!
. PUERTDS
P— o ~

Figura 1.1,

Conceptualmente los parametros S son como los pardmetros H,
Y 62, los cuales describen las entradas y salidas de una caja
negra en términos de voltajes y corrientes. Pero las entradas y
salidas para los pardmetros 5 son expresadas en términos de
potencias.

Las ondas de potencia estan definidas por las sigulentes

ecuaciones.

(1"1) &1 =



Vi - Zi* I1
(1-2) b, =

i
2 ( IRe Zil )1/2

Las ecuaciones 1-1 y 1-2 definen un nuevo conjunto de
variables en términos de los voltajes y corrientes terminales Vi
e Ii'
una, los 8y bi tienen unidades de (potencia)

Este cambio de variables viene acompafiado de dos cosas:
1/2 ¥ un
significado preciso con respecto al flujo de potencia; saegundo,
la relacidn entre las variables &y bi depende de la {impedancia
terminal de la red.

La expresidn para la relacidén entre a y b1 egta definida

por:
(1-3) b, = § a

Donde Sij es un elemento de la matriz de diapersién y LY
b1 son respectivamente las componentes de los vectores de onda de

potencia incidente y reflejada.

La tGnica diferencia en el conjunto de pardmetros es la
eleccién de 1las variables dependientes e independientes. los
pardmetros son las constantes usadas para relacionar éstas

variables,

En altas frecuencias se presentan algunos problemas:

1.~ E1 equipo no es realmente confiable para medir voltajes

totales y corrientes totales en el puerto de la red.

2.~ Circuitos ablerto y corto son diff{ciles de asegurar

sobre una amplia banda de frecuencias.



3.- Dispositivos activos, tales como transistores y diodes

tunel, muy a menudo no son circuitos abierto 6 cerrado

estables,

Algin método de caracterizacidn es necesario para resolver
estos problemas. las variables 1dgicas a estas frecuencifas son
por facilidad, ondas viajeras, en lugar de voltajes y corrientes

totales, veamos estas variables en las l{neas de transmisidn.

LINEAS DE TRANSMISION.

Los siastemas de alta frecuencia tienen una fuente de
potencia, una carga y una linea de tranemisidn. Una porcidn de
la potencia es transmitida hacla la carga por medio de la .l{nea

de transmisidn.

ONDA '
A —» 'NCIDENTE

v.

Y -

ONDA
o
Y REFLEJVADA

-
o
<
L ]

Figura 1.2,

Ondas viajeras de voltaje, corriente y potencia son
congideradas en smbas direcciones a lo largo de la 1lfnea de
transmisién. Una porcidn de la onda incidente sobre la carga serd
reflejada. Entonces la onda incidente sobre la fuente se vé

nuevamente reflejsda desde la fuente(si ZB es distinta de la



impedancia caracter{stica de la l{nea ZO), resultando en una onda

estacionaria sobre la linea.

S{ la 1fnea de transmisién es uniforme, puede ser
caracterizada con una {mpedancia equivalente en eserie y una

admitancia equivalente en paralelo por unidad de longitud.

Linea de transmisidén uniforme.
Figura 1.3,

Una 1{nea sin pérdidas tiene simplemente una inductancia en
serle y una capacitancia en paralelo. La {mpedancia
caracter{stica de esta linea, ZO’ estd definida como Zoa(L/C)l,z.
A frecuencias de microondas, la mayorfa de 1las 1f{neas de
transmisién tienen una impedancia caracter{stica de 50 ohms.
Otras 1fneas usadas a menudo tienen impedanciae caracter{sticas

de: 75, 90 y 300 ohms.

Se observa que loe voltajes incidentes y reflejados sobre

8



una l{nea de transmisidn generan una onda estaclonaria de voltaje

gobre la l{nea.

El valor del voltaje total en un punto dado, a lo largo de
la longitud de la lfnea de transmisidn, es la suma de las ondas

incidente y reflejada en este punto.

1-4) V. = E + E

t inc refl

Eine = Freft

(1-5) I, =

La corriente total sobre la lfnea es la diferencia entre las
ondas de voltaje incidente y reflejado dividida por la impedancia
caracter [stica de la linea.

Otra relacidn muy usada es el coeficiente de reflexidn. Este
es una medida de la calidad del acoplamiento de impedancias entre
la éarga y la impedancia caracter{stica de la linea. El
coeficiente de reflexidén (I") es una cantidad compleja, teniendo
una magnitud, P y un dngulo, © . Fl mejor acoplamiento entre la
carga y la impedancia caracter{stica de la l{nea, 1lo da la méds
pequefia onda de voltaje refiejada, J en otras palabras, el mis

pequefio coeficiente de reflexidn.

Eref

(1-6) F = e L_e ==

inc

O~

. L Z0 Yo - Y
(1"7) r’ = =
ZL + Z0 Yo + ¥




Esto puede ser visto mds claramente &l expresamos el
coeficiente de reflexidn en términos de la {impedancia &
admitancia de carga. De la expresidn l-7 se puede ver que 8i la

irpedancia de carga 2, @e hace {gual a la  impedancia

caracter{stica ZO’ el coeftciente de reflexién es cero.

Para facilitar los calculos, a menudo Bse normalizan las
impedancias a la impedancia caracter{stica de la l{nea de
transmisién. Expresando en términos del coeficiente de reflexidn,

la impedancia normalizada tiene la siguiente forma:

(1-8) AR —

(1'9) 2y, B ——

Pardmetros S.

Una vez analizadas algunas propiedades de las 1fneas de
transmsidn, insertamos una red de dos puertos en la lfnea, como
se muestra en la figura 1-4. Ahora se tiene ondas viajeras
adicionales que estan interrelacionadas. De la figura l-4 se
deduce que Er2 estd formada por una porcidn de Ei2 reflejada
desde el puerto de salida de la red, tanto coms una porcidén de
Eil que es transmitida a través de la red. Similarmente cada una

de las restantes ondas son una combinacién de dos ondas.

10
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Figura 1-4,

Donde E,, es la onda incidente en el puerto de entrada.

il
Erl es la onda reflejada en el puerto dc entrada.
E12 es 1a onda ineidente en el puerto de salida.

Er2 es la onda reflejada en el puerto de salida.

Es posible relacionar estas cuatro ondas viajeras con algin
conjunto de pardmetros. Mientras que aquf la derivacidén de este
conjunto de pardmetros se realiza para redes de dos puertos, esto
también es aplicable para redes de n puertos.

Iniciando con el conjunto de pardmetros H.

(1.10) Pardmetros H,

V=t T ehp Yy

(1-11) V=B, o+ E g vy =B, + B, (1-13)
Ea - En Bl * B
(1-12) I = I, = (1-14)
Zg %

Donde V1 es el voltaje total en el puerto de entrada.
V2 es el voltaje total en el puerto de salida.
I1 es la corriente total en el puerto de entrada.

12 es la corriente total en el puerto de aalida.

1



ZO es la impedancia caracter{stica de la 1{nea.

Las ecuaciones anteriores son las expresiones para voltaje
total y corriente total (1-11,1-12,1.13,1-14) en una l{inea de
transmisién dentro de easte conjunto de pardmetros, vrearreglando
estas ecuaciones de tal forma que las ondas viajeras de voltaje
incidente sean las variables independientes; y las ondas viajeras

de voltajes reflejados sean las variables dependientes se tiene:

(1-15) Erl - fll(h) E“' + flz(h) Eiz
(1-16) Erz = f21(h) Eil + fzz(h) E12

Los parémetros £11, f12 bi f21, £22 representan un nuevo
conjunto de paréametros de red que relacionan las ondas viajeras
de voltaje en lugar de voltajes totales y corrientes totales. En
este caso los pardmetros F son expresados en términos de los
parametros H, Pero tembién pueden ger derivados a partir de

cualquier otro conjunte de parametros,

Es apropiade que llamemos a este nuevo conjunto de
parimetros como ‘'‘Pardmetros de Diepersidn", ya que ellos
relacionan ondas dispersadas o reflejadas con ondas incidentes
en la red. Este conjunto de parimetros es comlinmente referido
como Parametros S,

Si dividimos ambos lados de estas ecuaciones por (Zo)l/z,
donde Z0 es la impedancia caracter{stica de 1la l{nea de
transmisidén, 1la relacidn no cambiard. Ahora, haciendo un cambio

de variable, definimos nuevas variables:

(1-17) (1-19) 8y = =-o=-

12



E E
rl r2
(1-18) by = =emes (1-20) by = =eame
2 1/2 2 1/2
0 0

Donde 81, 8y, b1 y b2 gon las nuevas variabies.

Note que el cuadrado de la magnitud de estas nuevas
variables tienen dimensidn de potencia. Ia2 2 puede interpretarse
como la potencia incidente en el puerto 1. lbll2 como la potencia
reflejada desde el puerto 1. Estas nuevas ondas (al, 89y by ¥ by)
son llamadas ondas viajeras de potencia en lugar de ondas

viajeras de voltaje.

Combinando las ecuaciones (1-15,1-16 y 1-17,1.18,1-19,1-20)
se tiene que los pardmetros S relacionan estas cuatro ondas en la

farma sigulente:

(1-21) , b= Sjpa v Sy
(1-22) bz = 321 al + 522 82
Donde Sll es el coeficliente de reflexidn en el puerto de
entrada.

821 es el coeficlente de transmisién directa a
través de la red.

812 es el coeffciente de transmisidn inversa a
través de la red,

S50 es el coeficiente de reflexién en el puerto de
salida.

13



MEDICION DE LOS PARAMETROS §.

Ahora analicemos algunos elementos del método de medicidn de
los pardmetros S, Para Sll' terminamos el puerto de salida de la
red con la impedancia caracter{stica de la l{nea y medimos la
relacidn b1 a a. Esto equivale a hacer a, = 0, ya que la onda
incidente sobre esta carga serad totalmente absorvida. S11 es el
coeficiente de reflexidn en la entrada de la red. Bajo las mismas
condiciones podemos medir 521, 6 coeficiente de tranemeidn a
través de la red, Esto es la razdn de b2 aa. 821 se interpreta

como la ganancia de un aplificador & la atenuacidn de una red

pasiva.

by
(1-23) 8, = —

8 32=0

)
(1.24) §; = ]

8 32=0

81 terminamos el lado de entrada de la red, tal que a,=0,

1
Se pueden medir 522, que es el coeficiente de reflexién de salida

y SlZ’ que es el coeficiente de transmisidn inversa.

(1-25) S

1
(1-26) 812 X
a, a1-0

14



§1 la impedancia de carga es igual a 1la impedancia
caracter{stica de la lfnea, cualquier onda viajando hacia la
carga serd absorvida totalmente por la carga, y no se reflejara
hacia la red. Lo auterior hace que a2=0. Esta condicién es

completamente independiente de la impedancia de salida de la red.

Zs N —» Q, Q, «MNU
RED -
PE
Puearo 4. pos PokRID2 ZL

. PueqTos |—a

f\l‘*'ku bl~;’~\J

St 2, 22;, => a,0.

Figura 1-5.

REDES MULTIPUERTOS.

Una vez investigadas las redes de dos puertos, los conceptoa
anteriormente introducides pueden ser ampliados a redes
multipuertos. Para caracterizar una red de tres puertos, por
ejemplo, nueve pardmetros son requeridos. S11 es el coeficiente
de reflexidn a la entrada del puerto 1, es medido terminando el
segundo y tercer puerto con una impedanctn lgual a2 la impedancia
caracter{stica de la lfnea en estos puertos. Esto asegura que
a2=a3=0. La determinacion y medida de los demis parametros se
hace forma similar como en la red de dos puertos con los puertos

apropiamente terminados.

15



Sll [ (1-27)
nl 32=a3=0

Figura 1-6,

Lo que es vdlido para redes de dos puertos y tres puertos
es también valido para una red de n puertos. El nimero de
mediciones requeridas para caracterizar redes mds complejas ae

eleva al cuadrado del nimero de puertos.

La 1nterbretaci6n fl{sica y el método de medicidn de los

parémetros S, por lo tanto, es similar.

1 1 I I 9
by [817 S12 - - - S| |m
by 821 Sgp -+« Son| %
(1-28) N P . .
by {51 Sz - ¢ SNNJ Lay
Figura 20.

Revisemos brevemente lo que hemos estudiado acerca de este
punto. Injciamos con un conjunto de parémetros de redes
familinres que relacionan voltajes y corrientes totales en los
puertos de la red. Derivamos un nuevo conjunto de parametros para
una red de dos puertos, relacionando las ondas viajeras incidente

y reflejada en los puertos de la red (Pardmetros §).

16



USO DE 10§ PARAMETROS §.

Para profundizar les conocimientos en el uso de los
pardmetros S, veamos cdmo cualquier red puede ser representada en

término de los pardmetros S.

Una red rec{proca de dos puertos estd definida como aquella
que tiene idénticas caracter{sticas de tranemisidn desde el
puerto uno al puerto dos 6 desde el puerto dos al puerto uno.
Eato implica que la matriz de parametros S es {gual a su

transpuesta, lo que significa que: Sl2 = 321.

[ G
RED
b RECIPROCA ‘
| — —ob;
Sij - sji

Figura 1.7,

Una red sin _pé_t:didas no dlsipa potencia. laZpotencia

incidente sobre la red debe ser igual a 1aZbotenc1a reflejada:

(1-29) T a, 2 . pAR 2
2

En el caso de una red de dos puertos, ay 2 + a, 2 " b1 2 +b2 .
Eeto 1implica que la matriz S es una matrlz unidad como aqu{ se
definié. Donde I es la matriz identidad y S es el complejo
conjugado de la transpuesta de S. T{picamente, son usadas reden
sin pérdidas cuando es necesario colocar redes de acoplamiento

entre etapas amplificadoras.

17



[ N— prerrermm——()
a9 — RED SIN -0y

by—__| PERDIDAS b,

I -S%8=0

Figura 1-8,

Para una red con pérdidas, la potencia reflejada total es
menor que la potencia incidente total. La diferencia es 1la
potencia disipada en la red. Esto significa que el término I-S* S
es positivo, & que los valores propios para esta matriz estan
dentro del medio planc izquierdo, tal que la respuesta impulso de

la red estd compuesta con exponenciales que caen.

a, r——1 ¢
1= RED CON - @
— —
bis— | reroioas | _—sbe

Zb12<2“12
I-5%5>0

Figura 1-9,
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CAMBTO EN EL PLANO DE REFERENCIA.

Otra relacidn dtil para el andalisis de circuitos de
microondas es la ecuacidn para cambiar planos de referencia. A
menudo necesitamos esto en la medicidn de los pardmetros de
transistores y otros dispositivos activos donde, debido al tamafio
del dispositivo, e¢s impractico colocar conectores de radio

frecuencia (RF) a las terminales del dispositivo.

Colocando el dispositivo & circuito en una 1lfnea de
transmisidn como se muestra en la figura 1-10, s&e pueden medir
los pardmetros § en dos planos de entrada y salida. Para realizar
la medicién sc suman la longitud de la 1l{nea, gﬁ 1, a2 la longitud
de las terminales de entrada al puerto 1 del dispositivo y otra

longitud, 952, a la longitud del puerto 2.

.)¢1 ¢ L]
O,e ! -
! oo5] Perosi-—- 22 b, &%
, wvo | T b2
K30
_1¢’ by 8 '
b e ervesn <522 a, &%
PLawos Pwloz{

Figura 1-10,

(1-30) ' Bs @

Donde:
5’ es la nueva matriz que incluye el efecto de la
nea de tranemisidn.
S es la matriz del elemento 6 circulto bajo

medicidn,
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(1-31) ' gﬁ =

la matriz de pardmetros S’, medida en estos dos planos,
esti relacionada con la matriz de parametros S del dispositivo,

como se muestra en la expresidn de S’ dada en la ecuacidn (1-30).

Para ver el significado de S, hagamos la multiplicacién para
el término Sll‘ Este serd multiplicado dos veces por e *'1, ya
que a; viaja a través de esta longitud de l{nea, ¢1, y se ve
reflejada, entonces visja a través de ella otra vez. El término
de transmisidn, 8o1s también tiene esta forma, ya que la onda de
entrada, 8, viaja a través de ¢l' y la onda transmitida, bZ' a
través de ¢2. De la medicidn de los pardmetros S°’, podemos

determinar los pardmetros S del dispositivo, con esta relacién.

] -j2
(1-32) 5[, = 8y, o2P
. 4 'j( + )
(1-33) S50 = Sy e g+,
(1-34) § = Q)‘l s'¢'1

Donde ¢'1 es la matriz inversa de la matriz ¢.

20



ANALISIS DE REDES DE MICROONDAS USANDO PARAMETROS S.

Observemos un sencillo ejemplo (ver figura 1-11),con el cual
se demuestra cdmo pueden ger determinados los pardmetros §

anal{ticamente.

de-—'

Figura 1-11,

. Usando una admitancia en paralelo, vemes las ondas
incidentes y reflejadas en la red de dos puertos. Primero,
normalizamos la admitancia y terminamos la red en la admitancia
caracter{stica normalizada del sistema. Esto hace que a, = 0.
Sll’ el coeficiente de reflexidén de entrada de la red, es

entonces (1-35).

Figura 1-12,
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T

(1-35) S11 = =

1+ YT y+ 2

b2 2y + bl
(1-36) Sy = .._..l -

8 aznO 4y aZ-O

y

(1-37) 5

2y ° Lo

y +2
Donde YT es la admitancia total de la red.

Para calcular 821 €1-36), recordemos que el voitaje total en
la entrada de un elemento paralelo, a) + bl’ es igual al voltaje
total en la salida, ay + b2. Ya que la red es simétrica y
rec{proca, 522 = Sll y S12 = 821, entonces hemos determinado los

cuatro parimetros 5 para un elemento paralelo.

CARTA DE SMITH.

Una herramienta bdsica, amplismente usada en disefio de
amplificadores de microondas, es la carta de Smith.

En los afios 30°s, Phillip Smith, disefid un método grd€ico
para la solucidn de ecuaciones que frecuentemente requieren
varias soluciones en el disefio de circuitos de microondas.
Ecuaciones como la del coeficlente de reflexidén. Ya que todos los
valores en esta ecuacidén son nimeros complejos, 1la tarea tediosa
de reso’ver esta expresidn es reducida usando la técnica gréfica,
de Smith. La carta de Smith fue el nombre natural para esta
técnica,
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Esta carta es esencialmente un mapeo entre dos planos -el
plano Z & de impedancias y el plano de) coeficlente de reflexidn.
El curso basico de teorfa de circuitos, ampliamente nos
familiariza con el plano de impedancias -planoc en coordenadas
rectdngulares que tiene un cje real y un eje imaginario.
Cualquier impedancia puede ser dibujada en este plano. Para este
caso, normalizaremos el plano de impedancia a la impedancia

caracter{stica.

imZ

Ao
J
. , ReZ
| 2o
Figura 1-124.
im2Z : [r=1
o
’ 230X
’ =
z2-0-jx
, Re 2 A 7=0/0°

PLANO DE IMPEDANCIAS  °
PLANO DEL
Figura 113, - \NO DEL COEF. DE REFLEX.

Colocando algunos valores en el plano Z normalizedo podemos

ver cémo se mapean en el plano 1. Sea 7 = 1. En un asistema de 50
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ohms, esto significa que Z = 50 ohms. Para este valor, IFI = 0,
corresponde al centro del plano.

Haciendo shora 'z = jx donde x puede variar desde menos
infinito hasta mis infinito. Ya que V= (jx - 1)/(jx + 1), 7] =l
y su dngulo de fase var{a desde 0 hasta 360 grados. Esto origina
un cfrculo en el plano U'. Para reactancias positivas, Jx es
positiva y se mapea dentro del sgemic{rculo superior. Para
reactancias negativas, la impedancia se mapea dentro del
semicf{rculo inferior. La regidn superior es inductiva y la regién

infer{or es capacitiva.

Veamos algunos otroe valores de impedancias, Una l{nea de
resistencia constante, que pasa por el punto z = 1, va a lo largo
del eje real, y se mapea dentro de un cfrculo en el plano ', El
semicfrculo superior representa una impedancia de 1 + jx, la cual

es inductiva; el semicfrculo inferior, una impedancia de 1 - jx &

capacitiva.
sz'zo po Ze-l ’ B r+ji
s ~
| Z 1 /
| ! 2= 1YL
| -———> )
1 —
- | Rez<l
SRNNE 4 27 ¥ R z= 1)L
| \
| \
] Sexzrojl
| z=l%jL
|
|
} > Re 2
i z,
PLANO DE IMPEDANCIAS PLANO DEL COEFICIENTE
. Figura 1-l14. DE REFLEXION.
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La lfnea de reactancia constante, r + jl, también se mapea
en el plano ["como un c{rculo. Como aproximamos el eje imaginario
en el plano de impedancia, V ae aproxima al cfrculo de radio
unidad. Como cruzamos el eje imaginario, el c{rculo de reactancia

constante en el plano | va fuera del c{rculo de radio unidad.

Si shora regresamos y observamos en z real, vemos que z= -1,

P = infinito. Cusndo z es real y menor que uno, nos moOvemos
hacla fuera del cfrculo de radio unidad en el plano T . Cuando
la parte real de z es negativa, " contimia a lo largo de este
cfrculo de radio infinito. Toda la regidn fuera del cfrculo de
radio uno representa impedancias con partes reales negativas.
Usaremos este hecho més tarde‘ cuando  trabajemos con
transistores y otros dispositivos activos, los cuales a menudo

tienen impedancias con parte real negativa.

En el plano de impedancias, 1l{neas de resistencia constante
y 1l{neas de reactancia constante se intersectan. Estas lineas
también cruzan el plano . Hay una correspondencia uno a uno

entre puntos en el plano de impedancia y puntos en el plano v .

La carta de Smith puede ser completamente llenada dibujando

otros cfrculos de resistencia y reactancia.
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Figura 1-15.

Aplicaciones de la Carta de Smith,

Con unos pocos ejemplos con la carta de Smith se {lustrard
su utilidad.

1.~ Conversién de impedancia a admitancia: Convertir una
impedancia normalizada de 1 + J1 a una admitancia puede sger
efectuado fdcilmente. Primero dibujemos el punto representando z
aobre la carta de Smith (figura 1-16). De las relaclones, vemos
que mientras la magnitud de la admitancia es el rec{proco de la
magnitud de la impedancia, la magnitud de 7 es la misma ~-pero
gu dngulo de fase cambla 180 grados. Sobre la carta de Smith, el
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vector V debe " girar 180 grados. FEste punto es lefdo como wuna

admitancia.

-y . i
ri:i'h ; \';'53;:7 > M‘\z\
\Z1 = in]

Figura 1-16,

Podemos aproximar esta conversion de impedancia a admitancia
en otra forma. En lugar de rotar el vector 7 180 grados,
podemos rotar la carta de Smith 180 gradoe (figura 1-17). A 1la
cual podemos llamar carta de admitar;ch y a la original carta
de impedancia. Ahora podemos convertir cualquier {impedancia a

admitancia, o viceversa, directamente.
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CARTA DE AoM Taveng. CARTA DE 1MProavuns

Figura 1-17.

2.~ Impedancias con parte real negativa: Usando una carta de
Smith convensional definida por el limite del c{rculo de radio
unidad. 8i tenemos une impedancia que es inductiva con parte real
negativa, se mapearfa en el plano 7 fuerg de 1la Carta de Smith,
Una forma de traer este punto sobre la carta podria eer dibujar
el recfproco de [ , ademis de I mismo. Eeto podrfa aser
inconveniente ya que el dngulo de fase no podr{a ser conservado.
Lo que implicaria que una impedancia inductiva se transformarfa

en ¢.pacitiva,
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id ’
ey N

724 R

Figura 1-18.

81 dibujamos el rec{proco del complejo conjugado de v , en
este caso, el dngulo de fase es conservado. Este valor entra
dentro del largo de la misma l{nea que el v original.
T{picamente, en las hojas de datos de transistores, las

impedancias de este tipe son dibujadas de esta forma.

Hay también Cartas de Smith condensadas, disponibles, que
incluyen la carta de radio unidad mds un gran espacioc de regién
de impedancias negativas. Esta carta tiene un radio que
corresponde a un coeficiente de reflexidn cuya magnitud es 3.16.

Ensegulda veremos cdmo convertir coeficientes de reflexidn
medidos a {informacidn de impedancias, colocando una Carta de

Smith sobre la pantalla polar de un analizador de redes.

3.~ Respuesta en frecuencia, de redes: Un punto final necesario
para cubrir este breve andlisis de la Carta de Smith es 1la
respuesta en frecuencia para una red dada. Veamos una red que
tiene una impedancia z = 0.4 + jx (figura 1-19). S1 incrementamos

la frecuencia de la asefial de entrada, la gréfica de impedancia
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para la red se mueve en el sentido de las manecillas del reloj a
lo largo de un cfrculo de resistencia constante cuyo valor es
0.4, Este movimiento en el sentido de las manecillas del 7relo]
cuando se incrementa la frecuencia es tipico de las gréficas de
impedancins sobre la carta de Smith para redes pasivas. Esto es

esencialmente el teorema de Reactancias de Foster.

Figura 1-19.

Ahora con un circuito que tiene parte real de 0.2 y una
parte {imaginarla que es capacitiva, el dibujo de la ganancia se
mueve en la direccién de las manecillas del reloj con un

incremento en la frecuencia.

Otro circuito que es a menudo encontrado es el circuito tanque.
Nuevanc~te la Carta de Smith es utilizada para graficar la
respuesta en frecuencia(figura 1-20). Para este circuito a cero

frecuencia, el inductor es un corto circuito. Entonces iniciamos
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la griafica en el punto z =« 0. Cuando la frecuencia se incrementa,
la reactancia inductiva predomina. Moviéndose en la direccidn de
las manecillas del reloj, En resonancia, la impedancia es
puramente real, teniendo el valor de un resistor, S{ el resiator
tiene un valor mée alto, el punto de cruce por cero en resonancia
serfa mids a la derecha sobre la carta de Smith. Como 1la
frecuencia continia {ncrementindose, la respuesta se mueve en el
sentido de las manecillas del relo} dentro de 1la regién
capacitiva de la Carta de Smith, hasta que nos encontramos con la

frecuencia infinita, donde la impedancia es nuevemente cero.

Regonanclo origlnada por circuitos pardsitos,

Figura 1-20,
En teor{n, esta respuesta completa para un circuito tanque

serfa un c{rculo. En la préctica, ya que generalmente no se

tienen elementos que sean puramente capacitores o inductores
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sobre una banda completa de frecuencias, veriamos otros pequeiios
cfrculos que 1indican otras frecuencias de resonancia. Estos
serian debidos a f{nductancias pardsitas en el capacitor &
capacitancias parasitas en el inductor. El didmetro de estos
cfrculos es de alguna forma indicativo del Q del circuito. Si
tenemos un circuito tanque i{deal, la respuesta estar{a fuera del

cfrculo sobre la carta de Smith, Esto indicarfa un Q infinito.
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CAPITULO IT INTRODUCCION A LAS MICROONDAS
Pardmetros de Transferencia.

Ahora analicemos un conjunto de pardmetros que facilitan

encontrar la funcidn de transferencia de redes en cascada.
Recordemos que en la definicidn de los pardmnetros S se utiliza la
definicién de las ondas reflejadas como variables dependientes vy
las ondas incidentes como variables independientes. Rearreglando
estas ecuaciones tal que las ondas de entrada 2 y b1 gsean las
variables dependientes y las ondas de salida ay ¥ bz sean las
Llamaremos a este nuevo conjunto

variables independientes.

Pardmetros de Transferencia & Pardmetros T.

lo——r]
aj—» REODE
bos
be— | puerTos

P |

Figura 2-1.

b S S a)
(2'1) 3

b S Sy 2

b T T 8
(2.2) -

8 T Ta b,

Donde la matriz T

3

3

es la matriz de Transferencia.



Los pardmetros T pueden ser obtenidos, manipulando las

ecuaciones de los pardmetros S en forma apropiada.

5115227521512 S
Ty Tl |
$21 21
(2-3) -
S99 1
1 T —_ -_—
L Sy Sy -

Y la conversidn inversa tiene la 'siguiente forma.

[ T2 TaTer-T™
Si S
: T2 T22
(2-4) -
1 =T
Sa1 S —
L T2 Ta2

Esto es, también se pueden encontrar los pardmetros S como
una funcién de los pardmetros T.

Una vez definidos los pardmetros T en forma particular, los
podrfamos haber definido tal que las ondaa de salida sean las
variables dependientes y las ondas entrada sean las variables
independientes. Esta definicién alternativa puede traer consigo
algunas dificultades cuando se disefie con dispositivos activos

unilaterales,
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5125917511572 22
512 812
(2-5) TA =
5 )
Y 512

Donde TA es la matriz de Transferencia cuando se toma como
variables independientes a las variables que describen las ondas

de entrada.

Usando la definicidn alternativa para los pardmetros de
transferencia (TA)’ el denominador en cada caso de estos términos

es 812.

Trabajando con amplificadores, a menudo asumimos que el
dispositivo sea unilateral, o 312 = 0. Esto causa que el conjunto

de parédmetros T sea indefinido.

Ambas  definiciones para 1los pardmetros T pueden ser
encontradas en la prdctica. En general preferimos definir los
pardmetros T con las ondas de salida como las variables
independientes 'y las ondas de entrada como las variables

dependientes.

Se usa este nuevo conjunto de pardmetros, cuando trabajamos
con redes en cascada -amplificadores de dos & mds etapas o un
amplificador con redes de acoplamiento por ejemplo-, para datos
medidos de los pardmetros S podemos definir los pardmetros T para
lags dos redes. Ya que las ondas de salida de la primera red son
idénticas a las ondas de entrada a la segunda red, podemos ahora
simplemente multiplicar las dos matrices de pardmetros T y 1legar

al conjunto de ecuaciones para la red total.
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[} [
o | 2 I 2
o9 — b0, — nd/
2
T T
by +— <0y b <«
L | ° S

Pigura 2-2.

by T T2| = by i T2l (%2
(2-6) = y -
& Ty Topl by 8 To1 Taad 1by
Ya que
) b
(2-7) .
b, 8
Se tiene que:
by T Ty T Tg| |2
(2-8) .
’ ’ . »
8, Ty Ty Toy Tyl b

Ya que 1la multiplicacién de matrices, en general no es
conmutativa, estas matrices de parémetros T deben ser
multiplicadas en el orden apropiado. Cuando trabajamos con redes
en cascada, debemos multiplicar las matrices en el mismo orden
como son conectadas las redes. Usando la definicidn alternativa
para pardmetros T (matriz TA)’ previamente descrita, la

multiplicacidn de matrices debe hacerse en orden inverso.
Este conjunto de pardmetros de transferencia es muy dtil

cuando se usan técnicas de diseho por computadora, ya que la

multiplicacidn de matrices es una tarea fécil.
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Graficas de flujo de sefiales.

Cuando se disefia manualmente, se puede usar la téenica de
graficas de flujo de sefial,, para seguir ondas iIncidentes vy
reflejadas a través de s rel. Esta es una nueva téenica para

analisis de redes de microsndas .

REGLAS.
Se siguen ciertas reg'las pata construir una red con gréaficas
de flujo. ‘ |
- i
1.~ Cada variable al’a'.:;‘\‘ ’bl y \‘)2 es designada como un nodo.
i

i

2.~ Cada uno de los par.\\'lmetroa S es una rama.

3.~ La ramas entran a los nodos que son variables
dependientes, y sa .en de los nodos que son variables

independientes.

4.~ En las ecuaciones de parametros S, las ondas reflejadas
. b1 y b2 son las varimbles depemdientes y las ondas

incidentes SR son las variables independientes,

5.~ Cada nodo eg igual a 1o suma ‘le lag ramas que llegan a

é1.

Aplicando estas reglas a las dos ecuaciones de parimetros S.
la primera ecuacién tiene 3 nodos “bpaagy a,. by es un nodo
dependiente y estd conectado a ay a través de la rama 511 Y al
node a, por medio de la rama 812‘. La @gegunda ecuacién es
construfda similarmente.

Ahora veamos la representacidn de la grifica de flujo de una

red de dos puertos.
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b Si2 0
Figura 2a3.
by =8y 8¢5 8
(2-9)

by =Sy 23 + Sy B

Gréfica completa de flujo para una red de dos puertos.

Figura 2-4.

La relacidn entre ondas viajeras es ghora facilmente vista.

Tomemos la onda incidente en la entrada 8, parte de su potencia

la transmite a través de la red, para transformarse en una

pofcién,‘de b2 y también, parte de esta onda es reflejada para
convertirse en una porcidén de bl. Mientras tanto, la onda a, que
entra por el puerto 2 es transmitida a través de la red,
transformindose en una parte de by tambidn como reflejada desde

el puertc 2 como parte de b2'

Fsta teécnica es la mas usada en redes en cascada & en
trayectorias de retroalimentacidn.
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APLICACION DE LAS GRAFICAS DE FLUJO.

Varias redes de flujo serdn encontradas en el disefio de
amplificadores. Un generador con alguna fuente de voltaje interno
v una impedancia interna tendrd una onda emanando de él. 1la
gréfica de flujo para el generador introduce un nuevo término,
bs' Eotd definido por la impedancia del generador. Como se hizo
para las ondas viajeras vistas anteriormente aquf también
normalizamos las ondas viajeras que salen del generador por una
201/2. La magﬁitud de b8 elevada al cuadrado tiene las

dimensiones de potencia.

V4 9 bs ' b
— b
Ve Ts
“« a
‘ a

Figura 2.5,

Vs 2
(2-10) b = meee—ecea—

Para una carga, la grédfica de flujo es simplemente el

coeficiente de reflex;én complejo de la carga.

39



@ —

%z‘- M
b b
PUNDES—

Figura 2.6.

Csando la carga es conectada al -generador, vemos una
emanacidn de ondas del generador incidente gobre la carga y una

onda reflejada regresa al generador desde la carga.

Figura 2-7.

Con objeto de demostrar la utilidad de las gréficas de
flujo, analicemos una red de dos puertos con una fuente de seilal
y su carga como se muestra en la figura 2.8, Combinando los

ejemplos vistos podemos dibujar una grdfica de flujo para el
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sistema.

9

Figura 2-8.

Aplicando 1la regla de Mason para resolver el valor de
cualquier nodo en la red. Antes de aplicar 1la regla debemos

definir varios términos.
Definicién de términos adicionales:

Trayectoria .- Una trayectoria es una serie de 1{neas
directas continuas que siguen en secuencia y en la misma
direccién un camino, wuniendo dos nodos, de tal forma que
ningin nodo es tocadc mds de una vez. El valor de la
trayectoria es el producto de todos los coeficlentes

encontrados en la ruta.

Lazo de Primer Orden .- estd definido como el producto de
las ramas encontradas en la trayectoria, la cual empieza
desde un nodo moviéndose en la direccidn de las flechas
regresando al mismo nodo. Para {lustrar esto, iniciemos una
trayectoria en el nodo 8y Un lazo de primer orden es 811
P, Otro lazo de primer orden es S91 Plezfg. Si{ i{niciamos y
terminamos en el nodo 4y, encontramos un tercer lazo de

primer orden 822 PL.
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Lazo  de Segundo Orden .- Estd definido como el producto de

dos lazog de primer orden sin que estos lazos se toquen. De
los tres primeros lazos, encontramoa solamente S11 Pa y 822
M, sin tocarse en cualquier forma. El producto de eatos dos
lazos forma el lazo de segundo orden para esta red.

Lazo de Tercer Orden .- Es el producto de cualesquiera tres

lazos de primer orden sin que se toquen entre s{. En esta
red no hay ningdn lazo de tercer orden; en redes mds

complejas pueden existir.

Supongamos que estamos interesados en el valor de bl' En
este ejemplo, bs es la dnica variable independiente cuyo valor
determina el valor de cada una de las ylriables en la red, bl por
lo tanto es una funcidn de ba' Para determinar bl, primero
tenemos que identificar las trayectorias desde bs a bl. Siguiendo
las flechas, vemos dos trayectorias (1) 17 ¥ (2) 821 Py, 512+

El préximo paso es encontrar lazos que no se toquen respecto
a las trayectorias encontradas. Aquf, 1la trayectoria 311 y el
lazo de primer orden, 822 PL no se tienen nodos o ramas en comin,
Con esta condicidn encontramos 822 £, 8 un lazo que no toca con
la trayectoria 811.

La otra trayectoria, SZI'VL 812 toca todos los lazos de
primer orden de la red, entonces no hay lazos que no toquen con
respecto a esta trayectoria.

Ahora aplicando la regla de lazos que no se tocan(d regla de
Magon) ecuacién (2-11). Esta ecuacidén parece complicada a primera
vista, pero analizéndola término a términc es fdcil de entender.

Eeta regla determina la relacién de dos variables, una

variable dependiente para una variable independiente.

I TP STCHIEL IR IS WS 2T DL PN
T=

1 -ZLA) +EL2) -FTL) + ...

(2-11)



Donde:

Pl, Pz, etc., son lae varias trayectorias que conectan estas

variables.
, El términoZ 1(1)

orden, tales que no tocan la primer trayectoria entre las

(1)

es la suma de todos los lazos de primer

variables.
El téminoZL(2)
orden, tales que no toguen aquella primera trayectoria.

)

es la suma de todos los lazes de segundo

El términojiL(l)(z) es 1a suma de todos los lazos de primer
orden, tal que no toquen la segunda trayectoria.

El denominador en esta expresidn es una funcién de 1la
geometr {a ‘de la red. Esto es simplemente uno menos la suma
de todos los lazos de primer orden, més la suma de todoe los
lazos de segundo orden, menos la suma de los lazos de tercer

orden y as{ sucesivamente,

Aplicando esta tegla a la red. La relacidn de bl’ la
varisble dependiente, a be’ la variable independiente, es igual a
la primera trayectoria, 511' multiplicada por 1, menos el lazo de

primer orden con respecto a esta trayectoria, FL 822.

La segunda trvayectoria, 521l7L 812’ es simplemente
multiplicada por uno, ya que no hay lazos (independientes -gin
tocarse) con respecto a esta trayectoria.

El denominador es uno menos la suma de los lazos de primer

orden, mis la suma de los lazos de segundo orden.

bl su(l - I'Lsn) + s21 ry. 312 (1)
by 1w (8 Fp# Spp P #8559 Ty 81 M) # 841, Sy 1y
(2-12)

Con un poco de experiencla se pueden dibujar grédficas de
flujo de redeo complejas, eata técnica facilita el andlisis de
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redes. De hecho, usando la técnica de grﬁficua de flujo, ae
pueden derivar varias expresiocnes para potencia y ganancia que
son de interés para el disefiador de circuitos.
Primero que todo en el disefio de circuitos de microondas,

debemos conocer la potencia liberada (P ) a la carga.

Liberada
Recordemos que el cuadrado de las magnitudes de las ondas
incidentes y reflejsdas tienen la dimensién de potencia. La

potencia liberada a la carga es entonces la diferencia entre la

potencie incidente y la potencia reflejada.

2 2
(2-13) PLiberada ® |°| -lol

La potencia disponible de una fuente es la méxima potencia

que puede proporcionar la fuente a la carga, lo que implica que
el coeficiente de reflexidn en el puerto de salida ( en este caso
¢l puerto donde estd conectada la carga) debe ser {gual al
conjugado del coeficiente de reflexién en el puerto de entrada(en
este caso en el puerto donde estd conectada la fuente de

microondas).

(2-14) Pr =P

- prit
Fy Lo

Figura 2-7.
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Se describen estas condiciones en la grafica de flujo,

observamos que la potencia disponible de la fuente es:

(2-15) A% - 1al?

PDiaponible

Usando las técnicas de graficas de flujo, vemos cque:

(2-16) b=

(2-17)
S lep % ‘
s 8 8 8

La potencia disponible desde la fuente se reduce a:

2
[0,

2-17) pnisponible

1 -|e ]

Se pueden desarrollar écuactones de ganancia en voltaje y en
potencia que son Utiles en disefic de amplificadores usando estas
téenicas de gréficas de flujo. Para una red de dos puertos, 1la

ganancia en voltaje es igual al voltaje total en 1la salida

dividido por el voltaje total en la entrada.

8,y + b2
(2-18) Av =
a) + b1

81 ee divide el numerador y denominador por ba' se pueden
relacionar cada una de las varlables dependientes del sistema a

una variable independiente. Se tienen cuatro expresiones & cuatro
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relaciones, que se pueden determinar de la regla de Mason.

a, b2
— o
by b S ML+ 5
AV = =
a, by 1(1 - S99 PL)+511(1 - 8y FL)+821'7L 519

— A n—

(2-19) b, b

b | o S b
S 21 £
O——>Ch -
r's sll Sz: l‘,L
b Siz a
1 2
Figura 2-8

Podemos  simplificar esta derivacién recordando que el
denominador en la expresidn para la regla de lazos que no sge
tocan es una funcidn de la geometr{a de la red. Esto serd lo
mismo para cada una de egtas relaciones y se cancelard{ en el
resultado final. Entonces, sdlo necesitamos lo concerniente con
los numeradores de esas relaciones.

Determinemos un par de estas relaciones con el objeto de
comprobar el proceso. ay estd conectada a be mediante la
trayectoria 821 f&x Todos los lazos de primer orden tocan esta
trayectoria, tal que ésta es simplemente multiplicada por uno. bz
estd conectado a b8 a través de la trayectoria 821. Todos 1los
lazos de primer orden tocan esta trayectoria, a8 estd conectada
directamente y hay un lazo no tocado 822 ri.

Tenemos  entonces determinada la razén b1 a bs’ poniendo
simplemente los numeradores de cada expresidn. Ahora derivamos la
ganancia en voltaje de la red de dos puertos.

La dltima expresidn que es de interds obtener es la ganancia
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de potencia de tranaferencia.
La ganancla de potencia de transferencia esta deflnida como
la potencia 1liberada a la carga dividida por la potencia

disponible de la fuente.

GLiberadn
(2-20) Gt = eece————

GDisponlble

Substituyendo las expresiones de estas dos potencias se

obtiene que:

[T AL
(2-21) Gt =

Ib, |2

(1-lm]®

S8lo resta resolver la relacidn b, a bs. la dnica
trayectoria que conecta b8 y b2 eg 821. No hay lazes que no
toquen respecto a esta trayectoria. El denominador es el mismo
como en el ejemplo anterior: uno menos los lazos de primer orden,
mds loe lazos de segundo orden., Tomando la magnitud de esta
relacidn, elevando al cuadrado y sustituyendo el resultado
obtenido, la  expresién para la ganancia en potencia de
traneferencia para una red de dos puertos es:

b 591

b 1. ?11r: =Sy 1L =815 10 oo Th 80 T

fsprf* a - I0fBa - L5
(2-23) 6t =

2
|0~ 5, I = 55 1) = 808, M
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Esta no es una expresidn sencilla, ya que los términos son
generalmente cantidades complejas. Calculadoras 4 rutinas de
computadora facilitan grandemente la tarea al disefiar circuitos
de microondas.

Mds tarde se verd que se puede simplificar esta expresidn

suponfiendo que el amplificader es un dispositivoe unilateral.

A causa de que los pardmetros S a una frecuencia dada son
constantes dependiendo del dispositivo seleccionado y de las
condiciones de polarizacidén, se debe poner atencién a los
coeficlentes de reflexidn de la fuente y de la carga.

CRITERIOS DE ESTABILIDAD.

Para maximizar la ganancia de trensferencia debemos acoplar
conjugadamente la entrada y la salida. Anteg de hacer esto,
tenemos que analizar la estabilidad de la red, ya que las redes
activas tales como los amplificadores bajo ciertas condiciones
de acoplamiento se vuelven inestables, en otras palabras generan

oscilaciones.

Hay dos criterios generalmente usados cuando se habla de

estabilidad: estabilidad condicional ¢ incondicional,

Una red es condicionalmente estable s{ la parte real de 1la

impedancia de entrada (zin) y le parte real de la impedancia de
salida (Zout) son positivas para clertos valores de las
impedancias de fuente y carga a una frecuencia espec{fica.

Una red es incondicionalmente estable si la parte real de

sus impedancias de entrada y salida (Z1n y zout) son positivas
para toda impedancia de fuente y de carga cuando la parte real de

ellas es también positiva a una frecuencia espec{fica.
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Nétese que estas dos condiciones son aplicadas solamente a
una frecuencia espec{fica. Se llaman impedancias de fuente y de

carga con parte real positiva a aquellas que implican:

(2-24) Injc=1 v IRl <1
b, 9, Sa b
X Si Sa Il
b' Sla Q,

Figura 2-9.

Primero queremos acoplar conjugadamente la red a la carga y
a la fuente para asegurar la ganancia mdxima de transferencia.
Bajo estas condiciones, podemos decir que la red serd estable si
el factor de estabilidad (k), definido mds adelante es mds grande
que uno. Condiciones de acoplamiento conjugado significan que el
coeficiente de reflexidn de la fuente, es igual al conjugado del

coeficiente de reflexidn de entrada de la red.
(2-25) r; =

Y que el coeficiente de reflexién de la carga es igual al

conjugado del coeficiente de reflexidn de la salida de la red.

(2-26) I'; = [
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) 2 2
1 +{813899 = S15599] " - IB1a]” -1l
(2-27) K = 1

2 {8y,] 185l

Precaucidn: E1 factor K no debe considerarse sdlo. Si estamos
operando bajo condiciones de acoplamiento, para asegurar néxima
ganancia debemos considerar:

1.~ Los efectos que causan agobre la estabilidad del
amplificador cambios de temperatura o desplazamiento de
los pardmetras S del transistor.

2.~ Los cambios que sufre la estabilidad si ee substituye el
transistor en el c¢ircuito.

3.~ Los efectos que puaden causar los cambfos arriba
mensionados scbre el acoplamiento conjugado y la
estabilidad del amplificador, por lo tanto se debe

considerar otras condiciones ademds del factor K.

Observando las ecuaciones pars los coeficientes de reflexidn
para la entrada y la aalida Qn ¥ f;ut respectivamente, se ve
]
que tiensn forma similar, La dnica diferencia as que ge reemplaza
8y por Sy, ¥ fl por [;'

1 1812 1
(2-28) (g = = = 839 +

o 1-8 0

by S21812 %
(2-29) foug = = = S+

8 L5yl
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Si hacemos de esta ecuaclén 'rIn‘ igual a uno,
estableceremos un lfmite. De un lado de este lf{mite esperamos

que:
Nl <1

y por el otro lado que:

Iel> 1

Se encuentra primero el l{mite resolviendo la siguiente

expresidn:
, Sas: [t
(2-30) ] = [8qq # =memmmmeeme [ = 1
1-8 ML

Las soluciones para rl caen sobre un circulo. El radio (rL)
y el centro (CL) del cfrculo estd dado por 1las saigulientes

expresiones como una funcidn de los pardmetros S.

512501
L o |ewoeme S N - -

]szzl2 - [A2

(2-31) r

(5 = L\ sy
(2-32) C, & memeeesesseesmnes

L
2 2
,szzl - léCSl

L1



(2-33)  Donde yAY" 811522 = 819 Sp1

Habiendo medido los pardmetros S del dispositivo de dos puertos a
una frecuencia dada, se pueden calcular estas cantidades.
Ahora dibujando estos valores sobre una carta de Smith, para

determinar el lugar de todos los valores de |1 que hacen
(2.34) lr;.n‘ =1

El c{rculo entonces representa el limite.
El édrea dentro & fuera del cfrculo representard una

condicién de operacién estable.

Pigura 2-10.
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Para determinar qué &rea representa la condicidn de
estabilidad e hace ZL = 50 ohms, o sea fi = 0, Lo anterfor
repregenta un punto en el centro de la carta de Smith. Bajo estas

condiciones,
(2-35) Inl = syl

Ahora supongamos que S11 ha sido medido y su magnitud es
menor que uno, la magnitud del coeficiente de reflexién de
entrada también es menor que uno. Esto significa que este punto,
( r{ = 0), representa una condicidn de operacién estable. Esta
regidn entonces representa la condicién de operacidn estable para

la red completa.

Si se selecciona otro valor de rL tal que dé un coeficiente
de reflexién de entrada que sea mds grande que uno, la red se

volver{a potencialmente inestable.

Si solamente tratamos con cargas pasivas, esto es, cargas
que tienen un coeficiente de reflexién igual o menor a uno,
entonces, permaneceremos lejos de aquellos valores de rl que
causan que la operacién de la red salga de la regién de
estabilidad, con el objeto de asegurar la operacién estable del
amplificador, que ae esta digefiando. las variaciones de la
temperatura, el envejecimiento de los transistores & el reemplazo
de éstos, causan que el centro o radio del cfrculo de estabilidad
ge  desplace, lo que puede causar que la operacién del
amplificador se desplace a la regidén de {nestabilidad.

Por otro lado, si |511|:>0, con Z, = 50 ohms, entonces esta

1
drea es la regidn estable (se encuentra dentro del cfrculo de

astabilidad) y la regién de afuera es el drea de {nestabilidad.
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Figura 2-11,

Para asegurar que se tiene la condicién de estabilidad
incondicional a una frecuencia dade .en el diseiic del
amplificador, debemos ser capaces de localizar cualquier carga
pasiv; sobre la red y manejarla con cualquier impedancia de

fuente sin desplazarnos a una condicién inestable.

Desde un punto de vista grdfico, es deseable asegurar que el
cf{rculo de estabilidad cae completamente fuera de la Carta de
Smith, y también es dtil asegurarnos que el interior del cfrculo
de estabilidad representa la regidén inestable.” El drea fuera del
cfrculo de estabilidad incluyendo la Carta de Smith, podria
entonces representar la regién de operacién estable como se
indica en la siguiente figura.
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Figura 2-12.

Para satisfacer estos requerimientos debemos asegurar que la

magnitud del vector C esto es, la distancia desde el centro de

L’
la Carta de Smith al centro del cfrculo de estabilidad, menos el

radic del c{rculo de estabilidad, r sea mds grande que uno.

'
Esto significa que el punto mds ceicano aobre el circulo de
estabilidad estar{a fuera del cfrculo de radio unidad o Carta de
Smith.

Para asegurar que la regién dentro de la Carta de Smith
represente la condicidén de operacidn estable, 1la impedancia de
entrada o de salida de la red debe tener una parte real mds
grande que cero cuando la red esta terminada con 50 ohms. Para
finalizar, debemos también sumar el cfrculo de estabilidad de
salida para ganar un mejor entendimiento de este concepto., Esto

significa que la magnitud de S11 y 822 debe ser menor que uno.

También se debe tener precauciédn acerca de la estabilidad en
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funcién de la frecuencia. Los pardmetros 5 son t{picemente
medidos en alguna frecuencia en particular. Los cfrculos de
estebilidad eon dibujados para la frecuencia dada, se puede estar
seguro que el amplificador serd estable en esta frecuencia, pero
puede oscilar en alguna otra frecuencia que puede encontrarse

dentro o fuera del ancho de banda del amplificador.

Por la razén arriba mensionada, es necesario investigar la
estabilidad en una amplia banda de frecusncias y construir
cfrculos de estabilidad dondequiera que se sospeche que 1la
operacidén del amplificador se sale de la regién de estabilidad.Se
muestran enseguida cfrculos de estabilidad dibujados para tres

diferentes frecuencias.

Figura 2-13.
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"la estabilidad es principalmente dependiente del producto
|812F|Szﬂ. |821| ¢s generalmente una funcién decrgciente coy la
frecuencia,

30

20

<10

~20 IS

el

-3
Figura 2-14.
Donde fB es la frecuencia de corte inferior.
|8;5)es una funcidn creciente.

Observando el producto ‘812"l521‘ , vemos que éate es
creciente abajo de fB’ despuds es plano y decrgce en altas
fracuencias.

En esta regién plana debemos asegurar la estabilidad.

Generalmente al construir circuitos de microondas 1los
elementos pasivos tales como inductores y capacitores se simulan
con secclones de 1{neas de transmisién de microcinta, estos
elementos 'se disefian a la frecuencia media del diapazén de
frecuencias de operacidn, fuera de la banda de interés, los
inductores se pueden comportar como capacitores y los capacitores
como inductores, por lo tanto, es necesario {investigar 1la
estabilidad del amplificador también a frecuencias que ae

encuentran fuera del ancho de banda del amplificador.
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CAP1TULO 11I. TRANSISTORES PARA MICROONDAS.
BREVE BOSQUEJO HISTORICO.

La 1invensidn del transistor pot William Shockley en 1948, ha
causado un  impacto revolucionaric en general en la  tecnologfa
electrénica y en particular en los diespositivos de estado sélido. Ya que
los transistores y dispositivos semiconductores han reemplazado a los
tubos de vacfo en un gran numero de aplicaclones, ya que tienen una
amplia gama de ventajas. El transistor de microondas es un dispositive
no lineal y su principic de operacion es similar al mismo dispotivo de
baja frecuencia, pero por sus dimensiones requiere que el proceso de
fabricacidn, control y empaquetamiento sean mucho mis finos.

Estructura F{sica: Todos los transistores de microondas son planos
y algunos de ellos son de silicio de tipo n-p-n bipolares. La geometria
de su construccion los caracteriza como: a) Interdigitalizado, b)
Sobrepuesto y c¢) Matriz .

Desde un punto de vista de la mdxima frecuencia.de oscilacidn de
los transistores bipolares (intrinsecos) su frontera esta acotada por el
ancho del emisor cerca de 1 pm y el espesor de la base - cerca de
0.2 pm. La longitud del emisor es del orden de 25 pm para el

sobrepuesto y matriz.

METALIZACION
li—  DEEMISOR ——s

K| .
EMISOR —
METALIZACION, D I:
! ! >

& DE BASE
a) INTERDIGITALIZADO b) SOBREPUESTO
¢————— METALIZACION DE
s EMISOR
g g n
OB E DIFUSION DE BASE
n
) MATRIZ E l d

I (_/IIETALIZA(HON DE BASE

Figura 3-1. Superficies geometricas de transistores de microondas.
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PRINCIPIOS DE OPERACION.

Como se hizo notar, la oﬁexncién de un transistor bipolar de
potencia de microondas es parecida a la del mismo dispositivo en baje
frecuencia, pero en la operacion en clase C es mucho mejor que la clase
A o modo AB.

Cuando el transistor es polarizado para operacion en clase C, ambas
uniones emlsor-base y colector-base son polarizadas en inversa y no
fluye corriente cuando no se aplica sefial. La capa de deplecion en la
unién emisor-base es mds pequefia que aquella de la union colector-base.
Cuando un voltaje de radiofrecuencia (RF) es aplicado a la union emisor-
base, ésta es poinrizadn en directa para una fraccidn del ciclo de RF.
Entonces los electrones son inyectados en la base, estus portadores
transitan la base como un flujo combinado de difusion y deslizamiento vy
son acelerados en la reglon de deplecicn colector-base. E1 campo
cléctrico en la region de deplecion colector-base con la minima emplitud
de 1la seial de RF, es suficiente para acelerar los electrones a su
velocidad de saturacion. El fujo de electrones inyectados durante el
tiempo que dura la polarizacion directa en la union emisor-base
representa un pulso de corriente en el circuito de colector. El pico del
pulso de corriente ocurre cuando los electrones atraviesan la regicn de
deplecion colector-base con la velocidad de saturacidn. §i el eircuito
de colector es una carga reai a la frecuencia de la sefial, una potencia

de salida serd consumida desde la carga en la frecuencia fundamental,
CARACTERISTICAS DE LOS TRANSISTORES QUE OPERAN EN MICROONDAS.

Hay varias aproximacliones para el analisis de las caracter{sticas
de transistores de microondas.

Una primera aproximacion es utilizando un circulto equivalente para
el  transistor. Con este circuito equivalente aon descritas las

caracterf{sticas de entrada, salida, realimentacidn y genancia.
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Figura 3-2. Circuito equivalente del traneistor en la configuracion

emisor comun.

Esta es una configuracidn emisor comin del circuito equivalente
conocida como el modelo H{brido.
Definiendo cada componente del modelo:

r ~ Resistencia de Base. Eata es una resistencla inevitable que

bb’
se presenta en la union entre la terminal de base y el material
semiconductor de que se compone la base., Su valor es del orden de las
decenas de ohms. Transistores mds pequeiios tienden a presentar valores
mas grandes de LR

r - Resistencia de entrada. Es la resistencia que se presenta

b'e
en la union base emisor. Su valor tfplco es de alrededor de 1000 chms.

e - Resistencia de retroalimentacidn. Esta resistencia es muy
grande (aproximadamente 5 Megohms) aparece entre la base y el colector

del transistor.

Te - Resistencia de salida. Como su nombre lo 1indica, esta
resistencia es viata entre el colector y el emisor del transistor y su

valor tipico esta alrededor de 100K ohms
Ce - Capacitancia de la difueion de emisor. Esta capacitancia

realmente es la suma de la capacitancia de difueion y la capacitancia de

union del emisor, ambas son asociadas con la f{sica de la unién del
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semiconductor en s{ misma. Aunque la capacitancia de union es tan
pequeiia que 8olo se considera la capacitancia de difusion cuye valor

t{pico es de 100 pF.

Cc - Capacitancia de retroazlimentacion. Esta compornente es
formada por 1la polarizacion inversa de la union colector-base del

transistor. Un valor tipico de esta componente es de 3 pF.

beb. - Es la fuente de corriente. Donde es la ganancia en
corriente alterna de! transistor, mientras Ib' es la corriente a traves

de Ty oer L8 corriente de colector es igual a veces la corriente de base.
SIMPLIFICACIONES.

1.~ Se puede eliminar r ya que es una resistencia muy grande, que

o
para nuestros propésito: Ta vemos como un circuito abilerto.

2.,- En altas frecuencias las conexiones con las terminales suman una
pequeiia inductancia al circuito equivalente.

3.- Aplicando el principio del efecto Miller.l transportar Cc desde su
conexion base colector, & una posicion en paralelo con Ce con un nuevo
valor Cc(l - @ RL)' donde RL es8 la resistencia de carga. Combinada esta
con Ce para formar una capacitancila total CT'

Bstos camblos son mostrados en la asigulente figura.

T
B Ls b'd L c
O—"THT———ANN
by
A€
Ve §'U. T™7 Teo By
Le
E__ £

Figura 3-3. Circuito equivalente utilizando el efecto Miller.
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IMPEDANCIA DE ENTRADA,

La variacidn sobre la frecuencia de la impedancia de entrada para

el transistor es facilmente encontrada analizando el circulto mostrade a

continuacion.
B Le "
r ¢
I,—> b’O T
Zin L
E €

o

Figura 3-4. Impedancia de entrada equivalente.

Se han incluido eclamente los elementos del circuito equivalente

que tienen un efecto sobre la impedancia de entrada del transistor.

IMPEDANCIA DE SALIDA.

Manipulando de la misma manera la ultima seccion podemos llegar a
un circuito apropiado que sera usado para el andlisis de la dimpedancia
de salida.

B b

c
[—» oA —0

Zout

E
—2> 0

e, rb-.;'b' % —

E

~

Figura 3-5, Impedancia equivalente de salida.
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Cc y Ce son lous factores determinantes en cualquier calculo de la
impedancia de salida y ellas solas causan que la impedancia de salida

disminuya con la frecuencia.
MODELO DE EBERS-MOLL.

Otro modelo de complejidad intermedia es el caso del modelo de
EBERS-MOLL, el cual describe los efectos lineales y no lineales que son
determinantes en un buen numero de circuitos analoglcos y digitales
tanto en bajas como en altas frecuencias.

Fl modelo de EBERS-MOLL para un transistor bipolar se muestra en la

figura 3-6.

Figura 3-6. Modelo de EBERS-MOLL de un transistor bipolar.

La corriente del colector Ic estz modelada con la siguiente
ecuacion:

(3-1) Ic = Is ( EXP (VBEIV ) < EXP ( vBC/VT) ) (1 - vBC/vA )

T

La ecuacion de la corrifente de hase IB esta modelada con la

ecuaclon giguiente:

Ia VBE Is VBC
(3-2) I, = —— (EXP () = 1) 4 e— ( EXP (——) = 1)

e, Vg @R Y
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La carga del emisor se modela de la siguiente forma:

Vet
VBE dv
(3-3) q = q% Ts ( EXP (wrem) = 1) + Cje(O) T
Vo ’ (1 - vl¢e)
La ecuacicn de la carga del colector es
Ver
VBc dv
(3-4) qg = XR Is ( EXP (emw) = 1) + cjc(O) 7
VT ; a- v/@c)
Donde
Tyr Tgs ¥ 8OD respectivamente las resistencias ohmicas de la base,

emisor y colector. Son consideradas constantes.

Vp ea el voltaje termico.

€¥ y @%{ son respectivamente las ganancies en corriente directa e
inversa,

VA es el voltaje Early y caracteriza la modulacion del ancho del la
base,

'yF y 'YR son respectivamente los tiempos de vuelo directo e
inverso,

Cje(O) y Cjc(o) regpectivamente son las capacidades de las uniones
emisor-base y coleactor-base cuando el voltaje de la unidn es cero.
Is es la corriente de saturacion.

Cca es un condensador entre la union y el eustrato para circuitos
integrados, en transistorms deascritos este condensador se

despreria.
MODELO “TV-HIBRIDO LINEALIZADO,

A curtinuacion se muestra el circulto equivalente del Modelo LS

hibrido linealizado para un transistor bipolar.

64



VM
g8 (g e )
—AWV ‘* | ‘J. AN——op
9 gVee e, | g, T Ces
- _[- SmVee e :[
Te
[

Figura 3-7. Circuito f-h{fbrido linealizado para un transister bipolar.

Ventaja: los parametros no dependen de la frecuencia v todns tienen

una correspondencia ffsica directa.

Las ecvaciones de los pardmetros linealfzados son:

AN 21,
(3"5) g o e— (1-‘;) gﬂn ———— - gr
9 Vpg 1€ ®Vye 10
RS valc
(3-6) g = (3-10) g = == | - g,
9 Vg 10 oV
29%
(3-7) Cﬁu = Cbo |Cje(0)
2 Vg N
ERN
(3-8) Cp = a Cbro+cjc(0)
DV R

Cu ¥y Caconstan de dos partes: una capecidad de difusidn y una

capacidad de la union respectiva.
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TRANSTSTORES DE EFECTO DE CAMPO DE MICROONDAS (FETs).

Despues de que Shoctkley invents el transistor en 1948, propuso en
1952 un nuevo tipo de trancistor de efecto de campo (FET) en =1 cual la
conductividad de una capa de un esemiconductor es modulada por un campo
) eldctrico transversal. En un FET el flujo de corriente es llevado por un
s6lo tipc de portadores, por ests causa los FETc tembien son conocidos
¢pmo transistores unipolares. El propositc aquf ea describir la
estructura ffaica, los principios de operacidn, las caracter{sticas de
operacion en microondas y las limitaciones de potencia-frecuencia de
los FETa. El FET de microondas tlene la capacidad de amplificar seiialas
pequeiias arriba de lae fecuenclas de la banda X con bajas figuras de
ruido (bandz X ~ 6.2 a 10,9 GHz).

El FET unipolar tiene varias ventajas sobre el transistor de unicn
bipolar,

1, Su eficiencia es mas alta que la del transistor bipolar.

2, Su figura de ruido es mds baja,

3, Su frecuencia de operacidn es mds alta.

4. Su resistencia de entrada cs muy alta, arriba de varics megohms

ESTRUCTURA FISICA.

El FET puede coneistir de tres tipos de uniones de la compuerta:
compuerta de union p-n, compuerta de barrera Schottky y compuerta
aislante-canal. En 1938 Schottky sugirio que la barrera de potencial
podria levantarse con cargas en el espacio estable en el semiconductor ,
ain la presencla de una capa qufmica. El modelo derfvado de su teorfa es
conocido como barrera Schottky. El material puede ser Sillcio o
Arseniuro de Calio (Gads), v el tipo de canal puede ser canal n ¢ canal

p.
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TRANSISTOR DE EFECTO DE CAMPO DE UNION (JFET).

El transistor de efecto de campo de unidn (JFET) es el
originalmente propuesto por Shockley. E1 diagrama se muestra en la
figura siguiente y su simbolo para un JFET canal n. El material tipo n
esti entre dos capas altamente contaminadas de materia! del tipo
P, denominadas compuertas p. Si la parte central fuera de tipo p, el
dispositivo se llamar{a JFET canal p. Cada extremo del canal n es unido
por contactos metalicos. De acuerdo con las direcclones de los voltajes
de polarizacion, el que suministra la fuente de electrones es 1lamado

fuente, mientras el que drena los electrones fuera del material se llama

drenador,

- Figura 3-8. Diagrama y s{mbolo del JFET canal n.

TRANSISTOR DE EFECTO DE CAMPO CON BARRERA SCHOTTKY (MESFET).

El FET con barrera Schottky fue desarrollado por muchos cient{ficos
e ingenieros, como Mead y Hooper que algunas veces lo 1llamaron
transistor de efecto de campo metal-semiconductor (MESFET). La siguiente

figura muestra el diagrama esquematico y simbolo.
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Fuente Compuerto Drenador

Semlaisionte

Figura 3-9. S{mbolo y diagrama esquematico de un MESFET.

El diepositivo es de estructura interdigitalizada, fabricado
utilizando una capa epitaxial de GaAs tipo n entre 0.15 2 0.35 m de
espesor sobre un substrato. El canal n es contaminado con azufre o con
estafio con una concentracidn N entre 8X 1016 y 2)(1017 por centfmetro
cubico. La movilidad del electron en esta capa es del orden de 3000 a
4500 cmzlv-s. E1 contacto en la compuerta de barrera Schottky se hace
con aluminio evaporado, y en la fuente y drenador con contactos de oro-
germanio (Au-Ge), oro-teluro (Au-Te) u oro-teluro-germanio (Au-Te-Ge),

esta metalizacidn es usada para asegurar un soporte en el substrato.

PRINCIPIOS DE OPERACION.

En los JFETs y MESFETs la unidn p-n entre fuente y compuerts sae
polariza inversamente, mientras los electrones de fuente y drenador se
polarizan directamente. Bajo esta condicion los portadores mayoritarios
(electrones) fluyen en la capa epitaxial tipon del electrodo fuente por
el centro del canal al electrodo drenador. La corriente causa una cafda
de voltaje a lo largo de su longitud, tal que la polarizacion se vuelve
mas inversa hacla el extremo drenador. La disminucidn de 1la seccidn
tranaversal de la parte activa del canal aumentard la resistencia del
canal, por lo tanto, 1la corriente drenada Id sera modulada por el
voltaje de compuerta (Vgs), este fendmeno es parecido a  las

caracterfaticas de la corriente de colector Ic contra el voltaje
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colector emisor, con la corriente de base Ib como parametro del

Drenada

Corriente

transiator bipolar.

La transconductancia de un FET eatd expresada como

d(1d)
(3-11) g =

d(VgS) vds = constante,

Para un voltaje drenador-fuente (Vds) fijo, la corriente drenada Id
es una funcidn del yoltnje de compuerta (Vgs) polarizada en 1inversa,
porque la corriente drenada Id es controlada por el efecto de campo del
voltaje de compuerta vga' Cuando la corriente drenada crece
cont {fnuamente, la cafda de voltaje chmico entre la fuente y el canal
refuerzan la union p-n, como resultado, el canal se estrecha, entonces
la corriente drenada permanecera casi constante para cualquier

incremento del voltaje drenador a fuente.

Vge = O Nolts

-0.5
-
P4
£ .
s -1.0
P

-1.5

-2.0

-2.5 . Yds cyoLTS.]
b

\ 1 3 A S

Voltaie de: Drenador.

Figura 3-10. Caracterfstica de Voltaje de drenador contra Corriente

drenada.
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VOLTAJE ARREBATADOR (vp).

El voltaje arrebatador es el voltaje inverso de compuerta que

remueve todas las cargas libres del canal. La ecuacidn de Poisson para

el voltaje en el canal n, en términos de la densidad volumétrica de

carga esta dada por

v qN qN
P

(3-12)

-

d y2 € c € &o

Donde:

@ = densidad volumétrica de carga en

coulombs por metro
cibico

q = carga del electrdn en coulombs.

N = concentracidn de electrones,

en electrones por metro
cibico

€ = permitividad del material en farads/metro.

€ = &€ ;€es la constante dieléctrica relativa.
€= 8.85 x 1077 p/m |

es la permitividad del espaclo
libre.

Integrando la ecuacidn (3-12) y aplicando la condicidn de frontera

para el campo eléctrico E = -(dV/dy) = 0 en y = a se tiene

dv qN
(3-13)

~e— 2 = —e—(y-a) volts por metro.
dy

Integrando la ecuacidn (3-12) una vez y aplicando la condicidn de

frountera V.= 0 en y = 0 resulta en
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qN
(3-14) Ve o — (yz - 2ay)  Volts
2¢€

Entonces el voltaje arrebatador en y = a se escribe como
qNa

Volts
2€

(3-15) vV o=

Ponde a es la altura del canal en metros. Esta ultima ecuacidn
indica que el Voltaje arrebatador es una funcidn del njvel de

concentracion de las impurezas (N) y de la altura del canal (a).
CARACTERISTICAS DE LOS GaAs FETs.

Las caracterfsticas de un GaAs FET para microondas de barrera
Schottky dependen no solamente de parametros intr{nsecos como son 8
Gd‘ Ri‘ cag y Cdg
Rp y Cp definidos mas adelante. En la sigutente figura se muestra un FET

sino también de los parametros extr{nsecos Rg’ Rs Cad
con barrera Schottky y su circuito equivalente.

El comportamiento del FET de batrrera Schottky a frecuencias de

microondas ha sido investigado y medido por van der Ziel y otros.

=8, &
¢ )
e @l & &
o £ &
« G < <
s - e °
3R o FC\, ]
I “ I a
N
9 3
Canal tipo n -

Figura 3-11. Seccion de corte de un MESFET.
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" Etementos Inirinaecos
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-G Comgou\q “'R‘s " :(9} ! 0 Drenaje
wW | _1_ 1 1
R
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P ' 9 \1”
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Rp e I T ——_ . |
o s ns

Figura 3-12, Circuito equivalente de un MESFET.

Donde los elementos intr{nsecos son:
8, e8 la transconductancia del FET.
Gd es la conductancia de salida.
R1 es la reaistencia de carga del Css.
C!S es la capacitancia entre fuente y compuerta.
Cdg es la capacitancia drenador-compuerta.
Y los elementos extr{nsecos son:
Rg es la resistencia de metalizacidn en la compuerta.
Rs es la resistencia de la fuente.
Cad es la capacitancia entre fuente y drenador.
Rp es la resigtencia pardeita del soporte de unidn.

Cp es la capacitancla pardsita del soporte de unidn.
Y Zp es la impedancla de carga.

Los valores de estos elementos dependen del tipo de canal,
material, estructura y dimensiones del FET de barrera Schottky. Valores
grandes de las resistencias extr{nsecas disminuyen seriamente la
ganancia en potencia y la eficiencia y aumentan la figura de ruido del
MESFET. Se tiene la ventaja de aumentar el nivel de impurezas (N) del
canal para dlsminuir 1la influencla relativa de 1la capacitancia de
retroalimentacion Cdg y aumentar la transconductancia y la ganancia en

voltaje directo a circuito ablerto,
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CORRIENTE DEL DRENADOR (Id).

La corriente drenada de un FET con barrera de potencial Schottky es

expresada como

320 - 20a°-0%
(3-16) 1, =1 Amperas
P 2 .3
1+ 71(u -f7)

Donde quaHVp
Ip %  wmme————— s la corriente de saturacidn para el caso
k) Shockley en V_ 0.

g8
= movilidad a campo bajo en m2/v01t_§eg.

l.6x10'19 coulombs; es la carga del electrdn.

=Z a 3
L

= concentracidn de impurezas en electrones/ma.
a = altura del canal.

W = ancho de la compuerta.

L = longitud de la compuerta.

V_ = voltaje arrebatador.

Via +,vgsl )1/2

u = ( es la suma normalizada de los voltajes

Vp de drenador y fuente con respecto al

voltaje arrebatador.

|Vga |
P - (___)1/2

eg el voltaje de compuerta normalizado con

Vp respecto al voltaje arrebatador.
mV
v
TI = = - es la velocidad de deaplazamiento
\Q L *  normalizada con reaspecto a la

velocidad de saturactdn.
% = es la velocldad de saturaclon.
m E
b3

Ve

es la velocidad de desplazamiento en el canal.

1+mEX/l)5

Ex = en el valor absoluto del campo electrico en el canal.
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FRECUENCTA DE CORTE (fco).

L.a frecuencia de corte de un FET depende de edmo fue hecho.
banda amplia y wutilizando circuitos con elementos concentrados

frecuencia de corte se expresa como

gm Qs

FALN 4n L
8

(3-17) f = Hz

Donde
&, = transconductancia.
C = capacitancia de compuerta.
L = longitud de compuerta.

V; = velocidad de saturacién.

FRECUENCIA MAXTMA DE OSCILACION (fmax)'

En
la

La frecuencia maxima de oscilacidn depende de la transconductancia

y la resistencia del drenador en un circuito con elementos concentrados.

La frecuencia maxima de oscilacion se expresa como

f
co
1/2
(3-18) fmax = (gm Rd)
2
fco m Ep (um -P) 12
(3-19) f = ( ) Hz
max )
2 s (1 - un )
Donde

Rd = resistencia del drenador.

B, = transconductancia.

,Ep = campo eléctrico en la revidn de saturacidn en el
canal,

u = normalizacion de saturacidn de u.
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Vg vy P son definidos previamente,

Para P=0, esto es, V35=0 y ‘V\>>1‘ tal que

Vs

319

- 1/3
y lka(awv L4

co

(3-20) R B YURC L A

max

Donde { = 0.14 param np/v& = 13y
{= 0.18 para m Ep/ps = 20 en el caso de GaAs.

Experimentalmente se ha encontrado que para un FET de GaAs con

compuerta de longitud menor que 10 pm es

13%10°

(3-21). f = —— Hz
max

Donde 1, es la longitud de la compuerta en metros. El mefor ~valor

de L es 0.5 um,
De la misma forma, la frecuencia de corte determinada por el tiempo

de transito de los portadores de carga es:

1 ‘}s

(3-22) f 2 e =
co

2nX 291,

Hz

Donde ® = L/Jg es el tiempo de transito en segundos.
L es la longitud de la compuerta en metros.

J, = en la velocidad de deriva en saturacion dada en metros

por segunda,
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El FET de GaAs tiene mejor figura de ruido que el FET de efilicio
para un amplificador en banda X, porque la velocidad de saturacidn es
2)(107 em/s para GaAs en un campo eléctrico de 3KV/em y de 8X106 cm/e
para silicio a 15 XV/cm.

la frecuencia de oscilacidn mds alta para ganancia de potencia

maxima con redes de acoplamiento de entrada y salida estd dada por

f R
co d 1/2
(3-23) fmax 5 e— —) Hz
2 R +R
8 -4

Nonde Rd es la resistencia del drenador.
R! es la resistencia de fuente,

Rg es la resistencia de metalizacidén de compuerta.

GANANCIA DE POTENCIA.

En la banda de frecuencias de microondas los pardmetros medibles
para un FET con barrera de potencial Schottky son los pardmetros S. Una
vez obtenidos los pardmetros §, se puede calcular la ganancia de
potencia Gp‘ la ganancia de potencia maxima. disponible Gmax y 1la
ganancia de potencia unilateral Gu’ uesando las ecuaciones derivadas

anteriormente.

Ganancia de potencia Gp' La ganancia de potencia de un FET con
barrera Schottky estd definida como la razén de la potencia de salida

liberada a la cargs Z sobre la potencia de entrada . diaponible de

L!
la fuente hacia el FET. Mediante la aplicacidn de las reglas ‘de Mason,

la ganancia de potencia para un FET con barrera de potencial Schottky es

2 2 2
|321| (1 -|r;| YA -9

(3-24) ©, =
2
0= 8y 1) 1= 898 - 8y 11
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GANANCIA DFE POTENCIA MAXIMA DISPONIBRLE (Gmnx)'

Para maximizar la ganancia de potencia de transferencia para wun
amplificador con FET de microondan, la entrada y salida deben estar
conjugadamente acopladas. Entonces, la maxima potencia disponible esta

dada por la expreaion:

%2 )
(3-25) @ 5 ———[K 4/~ (K" = 1)
max

|312l

1/2

Donde K es el factor de estabilidad inherente del MESFET y @ge

expresa como eigue:

141893899 - s12321.12 'lsnl2 “|55]*

(3.26) K =
2 |8y5 8y
Para que un amplificador con MESFET sea incondicionalmente estable,

el factor de estabilidad debe ser positivo y mayor que uno.

GANANCIA DFE POTENCIA UNILATERAL (n").

La ganancia de potencia unilateral es la ganancia de potencia de
transferencia en un ampliffcador con retroalimentacidén, donde su
potencia de transferencia inversa se hace cero { esto es 131212 = 0).

Esta ganancia se expresa a continuacion:

Isul? @ -0 a- 715

(3-27) ¢ =
u
h - Snmz I - S2zr1'.|2
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La maxima ganancfa de potencia unilateral se augura haclendo que

G = 8%y fL = 822*, entonces

(3-28) G = cemmecmmecemvoc—cmmmnenn

2 2
(=183, %) (1 <18y, O

FIGURA DE RUIDO.

Todos los efectos de la mayor{a de las fuentes de ruido de en
circuitos electrdnicos son frecuentemente especificados por medio de la
figura de ruido del circuito. La figura de ruido (F) de cualquier red
1ineal de dos puertos estd definida en términos de su funcionamiento con

una fuente de ruldo patrdn conectada a sus terminales de entrada, Esto

es
Potencia de ruido disponible a la salida.
Fﬂ
Potencla de ruido disponible a la entrada.
N
Lo}
(3-28) F =
CKTB

Donde K T B es la potencia de ruido disponible de la fuente patrédn
en un ancho de banda B, a una temperatura T = 290 grados
' -23 JI X

G es 1la ganancia de potencia disponible de la red en 1la

Kelvin y K es la conatante de Boltzmann K = 1,381X10

frecuencia de la banda considerada.

No eg ]a potencia de ruide disponible en la salida.

El ruido a 1a salida de la red No en la misma banda de frecuenclas
resulta de 1la amplificacion del ruido de entrada y del ruido generado
dentro de la red (Nn). Entonces el ruldo de ealida No puede ser

expresado como
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(3-29) No = N +GKTH

Por lo tanto, la figura de rufdo resulta en

(3-30) Fals
CKTRH

Y cuando estas potencias son expresadas por sus temperaturas de
ruido se transforman a
(3-31) Ful 4 —
NDonde Tn ey la temperatura de ruldo de la red en grados Kelvin.
To es la temperatura de ruido del medio ambiente (= 290 grados
kelvin).

Hay tres tipos de figura de ruido para un amplificader con MESFET,

1.- Figura de ruido intrinseca.

La figura de ruido {ntrfnseca para un MESFET de GaAs esta dada
por
E
(3-32) Fa2 (e
F'ﬂﬁt
Donde

F es el campo eldetrico en volts por metro,

E ¢ €8 el campo eldctrico de saturacion a 300 KV/m.

¥ =6.

En una frecuencfa de 10 GHz, una figura de ruldo de 6.6 dB pora un
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FET de Cade fuc medida, la cual es mucho mejor que la figura de ruido de
cualquier otro FET o transisgtor bipolar. A 5 GHz la figura de ruido para

el FET de GaAs es aproximadamente 3 dB.

2.- Figura de ruido entre valles de dispersion en GaAs.

De acuerdo a la teor{a de bandas de energfa del Arseniuro de Galio tipo
n, la baja movilidad del valle superior estd separada por una brecha de
energfa de 0.36 eV del valle inferior de mas alta movilidad y el valle
inferfor estd separado por una brecha de energfa de 1.43 eV de la banda
de valencia. La velocidad de saturacion de los electrones se presenta en
un campo eléctrico de 300 KV/m. La figura de ruido entre valles de

dispersion estd dada por

T T

nv ni
(3.33) Faw—(1l<p)s+ +1

T T

o o

Donde
To = 290 grados Kelvin, es la temperatura de ruido del medio
ambiente.
Tnv es la temperatura de ruido de los electrones en la banda
de valencia.
Tni es la temperatura de ruido entre.valles de dispersion.
(1L -~ p ) es la razdn del mimero de electrones en la banda de
valencia.
p es la probabilidad de la poblacidn de electrones en los

valles superior e inferior.

3.~ Figura de ruido extrinseca. A causa de los pardmetros extr{nsecos,
los cuales se presentan mediante resistencias, degradan la figura de

ruido del FET, éstos son:
a) Reaistencia de metalizacidn de la compuerta (R ). Ya que la

compuerta estd hecha de una capa delgada, angosta y larga de

aluminio.
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b) Resistencia de fuente(Rﬁ). La region entre la fuente y la

compuerta contribuye a formarla.

c¢) Resistencia de drenador(Rd). La region entre ¢l contacto del

drenador y ¢l extremo del canal causa esta resistencia.

d) Resistencia de soporte de union (Rp\. F1 soporte de unicn de la
compuerta ajusta sobre el extremo del canal epitaxial ny se
repregsenta por una impedancia de resistencia Rp en gserle con

una capacitancia Cp.

La figura de Tuido extr{nseca de un MESFRT constitufda por estas

resistencias de ruido estd expresada como sigue:

n 2 2
(3-34) FaFo+ wmmm ((G -G )"+ (B -8B ))
8 on s on
G
8
Donde:
Fo es la figura de ruido optima.
Rn es 1a resistencia de ruido.
Ys = Ga + ] Bs que es la admitancia de fuente,
Y = G+ {B que es la admitancia de fuente dptima con
on on on
respecto al ruido.
Los pardmetros Fo, G, Ry R sgon determinados calculando la
on on n

figura de ruido F de la ecuacion anterior para cuatro diferentes
admitancias de fuente Yﬂ = Ga + ] Bs. Y se encuentra que la figura de
ruido extrinseca optima no depende de los voltajes de drenador v
compuerta y que es cerca de 4 dB a 2 GHz y de 8 dB a 8 GHz.

Para mejorar la figura de ruido se reducen al minimo los valores de

p 8
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LIMITACIONES DE POTENCIA-FRECUENGCIA.

El FET con barrera de potencial Schottky tiene limitaciones en su
frecuencia y en su ganancia de potencia, ya que se sigue cumpliendo el
principio bhdsico del producto ganancla ancho de banda {igual a wuna

constante. Cuando la frecuencia aumenta la ganancia disminuye.

POLARTZACION DE LOS FETs.
los métodos mas comunes de polarizar un FET se muestran a

continuacion:

a) CON DOS FUENTES. Cuando se dispone de dos fuentes, se polariza
el FET utilizando un transistor hipolar que actda como fuente de
corriente y forza a la corriente del FET que sea igual a la corriente de
colector. Ya que el transistor bipolar usa polarizacidn de emisor,

entonces, la corrfente de emisor aproximada es:

(3-35) I, 8 e

Ip

'oss( max)

1058 (min)
L
Ly

Gs

~Vee

Figura 3-13. Circufto de polarizacidn con dos fuentes,
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El diodo del colector actia como una fuente de corriente v forza

que I sea {gual a I La corriente de colector debe ger menor que la

D c’
corriente drenada con la compuerta en corto. Esto es:

Io <: Thgg Fato garantiza que V.. sea negativo.

b) CON IINA FUENTE. Se utiliza un ¢ircuito divisor de voltaje para
polarizar el transistor hipolar. Cas{ todo el voltafe de Rz aparece en
el resistor RE. Esto fija 1a corriente Ae emisor a un valor constante,
forzando la corriente drenada a ser independiente de las variaciones del

FET.

+Vpp

Figura 3-14. Circuito de polarizacion con una fuente.

PRECAUSIONES EN EL MANEJO DF LOS GaAs FETs.

A continuacion se listan las precausiones para los GaAs FETs tanto

de sefial pequefia como de potencia.
a) Al manejar GaAs FETs encapsulados por ningun motivo se deben pasar
entre personas mano a manc v sohre todo en dfas o amhientes secos,

puesto que las cargas estaticas los pueden destruir.

b) El caut{n debe estar aterrizado cuando se auelden GaAs FETs y el
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tiempo de soldado no debe exceder de 20 segundos, a una temperatura

de 260 grados celcius.

c¢) Nunca introducir el GaAs FET én un circuito polarizado de
antemano, sobre todo cuando el circuito esté autopolarizado, ya que
el condensador de paso ase cargard a través de ella la unidn

compuerta-canal se polariza directamente.

Recomendacion: Ajustar el voltaje compuerta-fuente a =~1 V y

gradualmente incrementar el voltaje drenador-fuente de cero al

valor determinado, generalmente 3 volts, el voltaje compuerta~

drenador nunca debe exceder de los 10 volts.

d) Evitar el uso de voltmetros digitalea al medir el circuito, ya que
la fuente de alimentacién del medidor pueden destruir a 1la

compuerta.

e) 81 es necesario usar trazadores de curvas es {ndispensable:
1. Poner el trazador de curvas a tierra.
2, Poner el voltaje de compuerta igual a cero.
3. Incrementar desde cero haata el valor deseado (3 V), el
voltaje drenador-fuente.

4. Ajustar el voltaje compuerts-fuente al valor deseado.
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CAPITULO IV. DISENC DEL AMPLIFICADOR DE ALTA FRECUENCIA.
INTRODUCCION

En este cap{tulo se analizard la aplicacién prictica de los
pardmetros S. Espec{ficamente serd aplicada al disefio de
aplificadores unilaterales incondicionalmentes ecatables. Entre
los pardmetros de los amplificadores que son de mayor interés en
este trabajo y que se determinardn aqu{ son: la ganancia en
potencia de transferencia, cfrculos de ganancia constante y

c{rculos de figura de ruido constante.

Canancia en Potencia de Transferencia.

En el disefio de amplificadores, generalmente es importante
determinar la ganancia en potencia de transferencis. Una
expresién para la ganancia en potencia de transferencia se puede
derivar, 8i primero redibujamos laired de dos puertos usando la
técnica de griaficas de flujo, como se muestra en la figura 4-1.

La ganancia en potencia de transferencia (Gt) esta definida
como la potencia liberada a la carga dividida por 1la potencia
disponible de la fuente. La razdn b2 a ba puede sger encontrada
aplicando la regla de Mason. Para la grafica de flujo resultante
en esta expresidn, la ganancia en potencia de transferencia se

expresa a continuacidn.

bs ! 9, ffl bz
Ms Sy See "
b, Si2 a,
Flgura 4-1,
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PLibernda
(4-1) G, =

PDisponible
by 2 (1 - |1
(4-2) Gt B ——
2 2
b S - |05

' s, 2 -|n|Ha - 1D
(4-3) G a -

2
(1 -8)) (L -5,10) - 85989, 1L l's'l

Teniendo en consideracidén que la red es unilateral, esto ee,
§,, 1sual cero, el término 5,48,, ML se elimina y la expresién
resultante puede ser separada en tres partes distintas. Esta
expresién serd referida como la ganancia en potencia de

transferencia unilateral (Gtu)' es

a-|%5 a -|n®

G, = ‘S |2 .
wo™ T sy -5,

El primer término de esta ecuacidn estd relacionado con el
transistor u otro diepositivo activo usado. Una vez que el
dispositivo y sus condiciones de estabilidad son establecidas,
321 es determinado y permanece invariante durante el disefio.

Los otros dos términos, no estan solamente relacionados con
loa parimetros S del dispositivo de dos puertos, sino también con
los coeficientes de reflexidn de la carga y de la fuente. Son
estas dos cantidades las cuales se desea controlar en el diseiio
de amplificadores para que el amplificador temga un determinado
ancho de banda, figura de ruido y ganancia, por lo cual se
emplean redes de impedancias sin pérdidas en 1los puertos de
entrada y de salida de 1a red, para acoplar adecuadamente a 1la

fuente y a la carga. Entonces de la ecuacidn (4-4) y considerando
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lo expuesto arriba concluimos que la ganancia en potencia de
traneferencia unilateral eata formada de tres términos distintos
e independientes, y que el amplificador debe de consistir de tres

bloques distintos de ganancia.

a -15h a -\rh
2

tw ” el sy ™ - —

Ctu - GB . Go . GL
(4-6)

Gy ™ ca(da) + Go(dB) + GL(dB)
(4=7)

Zg
Vs Gs Go '] r G, $4
s Su 522'1

Figura 4-2,

Al término Gs esta determinado por el grado de
desacoplamiento entre la impedancia caracter{stica de la fuente y
el coeficiente de reflexidn de entrada del dLapoatt&vé de dos
puertos. E1 bloque Ga generalmente esta conatruido de componentes
pasivos, por lo cual tiene una contribucidn en ganancia menor &
igual a la unidad. Esto es porque alguna pérdida por
desacoplamiento intr{nseco existe entre Zo y Sll' los elementos
de transformacién de impedancias se emplean para otorgar este
acoplamiento, por lo tanto, dieminuyen -lams pérdidas por

desacoplamiento.
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El término Gy eatd relacionado con el dispositivo y sus
condiciones de polarizacidn y es s{mplemente igual a]SZIIZ.

El tercer término , GL' realiza la misma funcién como el

término Ga' pero afecta el acoplamiento en la salida en lugar del

de entrada.

De la ecuacidn (4-5) se deduce que la ganancia méxima

unilateral de transferencia es encontrada eligiendo redes de

acoplamiento de impedancias tal que Ps - Sll* y FL = Sy,*
1 1
2
(4-8) Cimay =~ . |Sle . e
1 - s,,|2 I -s,,|?
11 22
Zg

v Gsmox], l{' G l- r S max| 72

S"‘ SH su S:z

FPigura 4-3,

(4-9) Cymax = Gamax(dB) + GO(dB) + GLmax(dB)
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CIRCULOS DE GANANCIA CONSTANTE.

Se abserva que el término Gs que para r; = 311* es igual a
un mdximo. Esto ee claro para |ra|= 1, G, tieme un valor de
cero., Para cualquier valor arbitrario de G5 entre estos extremos
de cero y Gamax

, las soluciones de r; caen dentro de un circulo
(figura 4-4). )

Para G = 0 <8 < G gmax
2
1- Pl
(4-10) g =
: 2
LA

Es conveniente dibujar estos c{rculos sobre la carta de
Smith. Los cfrculos tienen sus centros localizados sobre el
vector dibujado desde el centro de la carta de Smith al punto
50* (Figura 4-4).

Eatos c{rculos son interpretados como sigue:

Cualquier Vﬂ dentro de un c{rculo de 2 dB resultard en un
G8 = 2 dB.
Cualquier F; dentro de un cf{rculo de 0 dB resultard en un

Ga = 0 dB y as{ sucesivamente.

Para puntos dentro de la regidén del cfrculo de 0 dB, 1la red
de transformacién de impedancias es tal que proporciona el
acoplamiento de impedancia de entrada y para puntos fuera de esta
regién, el dispositivo es desacoplado. Estos cfrculos son

llamados Cf{rculos de Ganancia Constante.

Ya que la expresidn para el término de ganancia de ealida,
GL, tiene 1z misma forma como aquel de Ga' un conjunto similar de
c{rculos de ganancia conatante pueden ser dibujados para este
cago . Estos cfrculos pueden ser localizados precisamente sobre

la carta de Smith aplicendo estas férmulas.
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CIRCULOS DE ..,/

GANANCIA
CONSTANTE, '

1-(rf?
(4-11) G =
It-T sul2
& |Sn|
(6-12) d =
1 "sulz @ -'gy)
2 4 s, 1
a-ep) 1844
(4-13) R1 =
1 -|su|2 a-s)
. . Gi
(4-14) g, = 6 Q1 -Isd ) -
Glmx
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Donde Gi es la ganancia representada por el efrculo.

dt es la distancia desde el centro de la carta de
Smith al centro del c{rculo de ganancia constante
a lo largo del vector sii*'

Ri es el radio del cfrculo,
g, es el valor de la ganancia normalizada para el

cfrculo de ganancia constante Gi'

CIRCULOS CON FIGURA DE RUIDO CONSTANTE.

Otro aspecto importante del disefio del amplificador es la
figura de ruide, 1la cual estd definida como la razén de la
relacidn seiial a ruido (S/N)in en la entrada a la relacién seiial

a ruido en la salida (S/N)Ou

t

CS/N)in
(4-15) Fa
cs/N)Out

En general, 1la figura de ruido para una red de dos puertos
lineal es representada por la ecuacion (4-16), donde roes la
s 7
bs representan las partes real e imaginaria de la admitancia de

resistencia de ruido equivalente de la red de dos puertos. g

fuente, y 8y Y bo representan las partes real e imaginaria de
aquella admitancia de fuente la cual resulta en la mfnima figura
de ruido, Fm{n.

81 ahora expresamos Ys y YO en términos de coeficientes de
reflexidn y substituimos estas ecuaciones en la expresidn para la
figura de ruido, se vé que la ecuacidn resultante tiene la forma
de un cfreculo (4-18). Para una figura de ruido dada, F, las
soluciones para r; caerdn sobre un cf{rculo. Las ecuaclones para
estos c{rculos pueden ser encontradas dados los parémetros [’0,
Fﬁ{n YT A menos que sean especificados exactamente sobre una
hoja de datos del dispositivo usado, estas cantidades deben ser

encontradas experimentalmente.
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Para encontrar L medimos F para [L = 0,

2
i1+ 1yl
(4-19) 4 LI ( F|3=0 - Fm(n ) P ;
1A
La resistencia de ruldo equivalente, LI puede  ser

encontrada haciendo una lectura mds de la figura de ruido con un
coeficiente de reflexfon conocido. Si una fuente de 50 ohms es
usada, por ejemplo, r; =0, la siguiente expresién se usard pares

cualcular r_,
n
Para [; =0

2
| 1 v+ ra)l

l2

)

(4-20) !‘n = ( Fr‘.o -Fm{n

4|

Para determinar una familia de cfrculos de figura de ruido,

primero se define un parémetro de figura de ruido, Ni:

F - F
. . min 2
(4-21) Ny & 1+ T}
4
n
Aquf F es el valor del circulo de figura de ruido requerido
y rb , ﬂnin y T, fueron definidos previamente.
Con un valor determinado para Ni' el centro y radio del

efrculo pueden ser encontrados por las sigulentes expresiones.

o
(4-22) Cp =
1+8
1
(4-23) Ry = ———— (874w @ - |22
1+ N,

2



Generalmente, el coeficiente de reflexidn de la fuente es
optimizado por medio de un sintonizador variable o sintonizadores
construidos con secciones cortas de lfneas de transmisidn,con el
objeto de obtener una figura de ruido minima como es deseable al

digeflar amplificadores de microondas de pequeiia sefial.

ZS
REO
LINEAL
Ve (Y3 ZL
Dos
| PUERTOS
Figura 4-5.
r
n 2 2
(4-16) F = Fmin 4 —— (ga - 30) + (bs - bo) )
8y
r
@A) FeF, a5 -g)? + (b -b)¢ )
min 8 " & g 0
&g
1l - I'; 1- rb
Substituyendo Ya = ee—— YO =
14+ I-; 1+ rb
2
T = ol
(4-18) F-F 4 ¢
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CmCULOSDE“

FIGURA DE
RUIDO v,

CONSTANTH -

Figura 4-6. Circulos de figura de ruido constante,

Los cf{rculos de ganancia constante eon ahora trazados en la carta
de Smith donde fueron construidos los cfrculos de figura de ruido
constante (ver figura 4-7). De la grdfica resultante se concluye que
exlste un compromiso entre ganancia y figura de ruido que tiene que ;er
tomado en el disefio de etapas de bajo nivel de: ruido.

En general, médxima ganancia y minima figura de ruido no puede ser
obtenida simultdneamente. Si se disefia el amplificador para que tenga la
mdxima ganancia de potencia resulta que la figura de ruido es
relativamente alta, mientras que al disefiar al amplificador de tal forma
que tengs la figura de ruido minima obtememos esta figura de ruido

mientras la ganancia de potencia es menor que la ganancia mixima.
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Figurs 4-7.

La importancia relativa de los dos criterios del disefio, gnn;ncin y
figura de ruido, dictan el compromiso que debe ser tomado en el disefio.

Aqu{ es necesario recordar que las contribuciones de la segunda
etapa a la figura de ruido del amplificador también pueden ser
significativas, y especialmente si la ganancia de la primera etapa es

be ja.

la. 2a.
ETAPA ETAPA R,

Figura 4.8,
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La figura de ruido (F . ;) de un amplificador de dos etapas eatd

dada por la sigulente ecuacidn

(4-27) F « F

total

Donde Fl y F2 son las figuras de ruido de la primera y segunda
etapa respectivamente; G1 es la ganancia de potencia de la primera

etapa.

Esto es, no siempre se desea minimizar la figura de ruido de 1la
primera etspa si el costo en ;;nancln es demasiado grande. Muy a menudo
hay un mejor compromiso entre la ganancia y figura de ruido de 1la
primera etapa, el cual resulta en la mds baja figura de ruido del

amplificador completo.

4,5 EJEMPLOS DE DISENO DE AMPLIFICADORES DE MICROONDAS.

Ahora  analicemos algunos ejemplos de disefio utilizando los
criterios de cfrculos de ganancia constante y cfrculos de figura de

ruido constante.
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DISERO PARA ACOPLAMIENTO CONJUGADO SIMULTANEO.

Este acoplariento es hecho para transistores incondicicnalrente

estables,
1. Calcule de &n:
(4-28) D= Syy Spp - 842 Sy
2. Caleulo de K:
4]0 - 15y)° ~|522|2

2{5yq51l

{4-29) K =
3. Calculo de 81:

2 2 212
(4-30) By =1+ |s”| -1520)° -1 Al

4. Calculo de Gnax’

S
(4-31) G“ax = 10 109 J~jQ! + 10 log ‘K +/_ (kz
5. Calculo de CZ: Sie
(4-32) Ca= S~ ASy

6. Calculo de Bz:

2 2 2
(4-33) By = 1 +]Spl° <[5y} “ -1 A

_1)1/2

7. Magnitud y fase del coeficiente de reflexién de carga:

B, +/- (8, - 4 || 2y

(4-34) ([ .

2]c))

El signo del radical es el opuesto a By, ¥ la fase del coeficiente es el

negativo del angqulo de c2.
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EJEMPLO 1. Disefio para acoplamiento canjugado simultdneo

Un transistor tiene los siguientes pardretros a 200 MHz, con
un VCE =10V y una lc = 10 rA:

Magnitud Fase{grados).

Sy = 04 162
Spp = 0.35 -39
512 = 0.0 60
521 = 5.2 63

£l amplificador debe operar en un sistera de 50 ohrs. Se disefa
para que las redes de acoplariento de entrada y salida sirultdnearente
acoplen al transistor para méxira ganancia.

Primero se wusan las ecuaciones 4-28 y 4-29 para ver si el
transistor es estable a la frecuencia de operacidn y el punto de
polarizacién;

A = (0.4 /162)(0.35 £39) - (0.04 /60)(5.2 (63)
= 0.14 (123 - 0.208 /123
= 0.068 (=57

El factor de estabilidad es;

1+ (0.068)% - (0.4)2 - (0.35)2

2 (5.2) (0.04)

"

1.74

Ya que K es wds grande que 1, el transistor es incondicionalrente
estable y se procede con el disefo,
Ahora se calcula Bi:

14+ (0.)2 - (0.352 - (0.068)2
1.03
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La ganancia méxima disponible estd dada por la ecuaciéin 4-31:

5.2
8y = 10 l0g + 10 Tog [ 174 - ((1.78)% - 1)/
0.04
= 21,14 + (-5)
= 16.1 0B

El signo negativo del radical es resultedo del signo positive de
B1,

El siguiente paso es encontrar el coeficiente de refiexion de la
carga para un acoplariento complejo conjugado. De la ecuacidn 4-32:

C, = 0.35 £:39 - ((0.068 £57 )(0.4 £162 )
= 0.272 - §0.22 - { -0.021 + j0.017)
= 0,377 /-39

y de la ecuacifn 4-33:

B, = 1+ (0.35)7 - (0.4)2 - (0.068)°
= 0,958
Por 1o tante la magnitud del coeficiente de reflexifn de la carga

es encontrado aplicando la ecuacién 4-34:

0.958 - ({0.958)2 - 4(0.377)%)"/?

2(0.377)

Il 0.487
L

E} dngulo es simplerente el negativo del dngulo de Cz. entonces:

Il = 0.487 (39
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Para calcular el coeficiente de reflexidn de entradé se usa el de
salida en la ecuacitn 2-28:

(0.04 £60)(5.2 /63)(0.487/39)
=004 482 + )*
1 - (0.487 /39 )(0.35 /-39)

L= (0.522 /162)*
= 0.522 /162

Una vez encontrados los coeficientes de reflexidn, s6lo resta
encontrar las impedancias de fuente y de carga que proporcionan estos
coeficientes.

El disefio de la red de acoplarienio de entrada se muestra en la
figura 4-9. El objeto del disefo consiste es forzar a la fuente de 50
ohws a presentar un coeficiente de reflexion de 0.522 /-162.

Figura 4-9, Valores de disefio para la red de acoplariento de entrada.
ton el coeficiente de reflexi6n dibujado, 1la impedancia

normalizada es lefda directamente de la carta como ZS = 0,32 - j0.14
ohrs. La impedancia representada por el coeficiente de reflexi6n e
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entrada es 50(0.32 - jO.14) = 16 - j7 ohrs, Para forzar este
corportariento se colocan componentes reactivas en serie y en paralelo,
comro se mostrd en la figura anterior.

Procediendo de la fuente:

C en paralelo = j1.45 mhos
L es serie = j0.33 ohms

Arco AB
Arco BC

Los valores actuales son encontrados aplicando las etuaciones para
las reactancias:

1.45
C1 2 o e
6
2 (200x107)50
C1 = 23 pF
{0.33) (50)
L1 S e————————————

2 (200x105)

Figura 4-10, Valores de disefio para la red de acoplariento de salida.
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El coeficlente de reflexidn dibujade en la figura 4-10, representa
una impedancia de entrada deseada de ZL = 50 (1.6 + j1.28) ohws o
80 + j64 ohrs, La red de acoplariento es disefiada caro sigue.

Procediends de la carga:

Arco AB
Arco BC

C en serie -j1.3 ohms
L en paralelo = -j0.78 rhas

Los valores de los componentes son encontrados utilizando las
ecuaciones para las reactancias:
1

CZ =
2 (200x10%)(1.3)(50)
C, = 12 pF
50
L2 =
5
2 (200x10%)(0.78)

El diseflo final excluyendo la circuiteria de polarizacién se
ruestra en la siguiente figura.

- Figura 4-11. Circuite final para el ejemplo 1.
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DISENO PARA UNA GANANCIA ESPECIFICA

Un circulo de ganancia constante es dibujade sobre la carta
de Srith, y se hacen algunas cdlculos para determinar:

1 El centro del circulo.
2 El radio del circulo.
Los c&lculos son los siguientes:
1. Se calcula A\de 4-28:
D= 54155 - 5195y
2. Calculo de 02:

(4-35) 0, = |S,00% - 1Al

3. Calculo de 02 de 4-32:

Cp= Sy - L5y

4, Calculo de G:

Ganancia deseada(abscluta).
{4-36) 6=

2
15211
5. Calculo del centro del ¢irculo:

G'CZ*

(4-37) Cqanancia deseada =

14 02'G
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6. Calculo del radio del circulo:

{4-38)

Tganancia deseads ~

2 2172
(1-2K]S,585, |6 +S15594 © 6)

1 + Dz' G

EJEMPLO 2. Diseflo para una ganancia especifica.

Un transistor tiene los siguientes pardmetros S a 250 Mz, con un

VCE =5V yuna lc = 5 A,

Magnitud
849 = 0.277
Spp = 0.848
$4p = 0.078
521 = ‘ .92

Fase(grades).
-59
-3

93

64

Diseflar una arplificador que proporcione una gamancia de 9 dB a 250
Miz. La impedancia de fuente es ZS = 35 - j60 ohns y la impedancia de
carga es ZL = 50 - 50 ohms, El transistor es incondicionalwente estable

con K = 1,033.

Usando la ecuacién 4-28, y las ecuaciones 4-32,4-35 y 4-36 se

procede cono sigue:
D= 8y8y -8

i

1]

0.324 /-64.8

o
N
t

0.614

12 521

(0.277 £59)(0.848 /=31) - (0.078 £33)(1.92 £64)

(0.848)° - (0.324)2
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Cp = (0.848 ¢-31) - (0.324 ¢-64.8){0.277 ¢59)

0.768 ¢£-33.9

7.94
(1.92)2
= 2,15

El centro del circulo se localiza en:

2,15(0,768 £33.9)

Cogp =
14+ (0.614)(2.15)

= 0,712 £33.9
Este punto se dibuja sobre la carta de Srith,

El radic del circulo de 9 dB de ganancia se calcula cong:

(1 -2(1.33)(0.078)(1.92)(2.15) + (0.150)2 (2.15)2

Togp =
1+ (0.614)(2.15)2

= 0.285
La construccidn sobre la carta de Swith es mostrada en la siguiente
figura. Note que cualquier impedancia de carga localizada en la

circunferencia del circulo proporciona un aplificador con ganancia de 9
d8 si 1a impedancia de entrada del transistor estd conjugadarente
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Se

Obviarente hay nurerpsas configuraciones del circuito.

acoplada.

elige la siguiente.

Procediendo desde la carga:

-j2 ohrs

Arco BC = L en paralelo = -j0.425 rhos

Arco AB = C en serie

Figura 4-12. Valores de disefic para la red de salida.

Figura 4-13. Valores de disefio para la red de entrada.
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Nuevarente usando las ecuaciones para las reactancias se obtienen
10s valores de las corponentes:

1

C, =
1

2 (250%108) (2)(50)
01 = 6.4 pF

50
L1 =
6
2 (250%108)(0.425)

Para un acoplamiento conjugads de la entrada del transistor con un
coeficiente de carga de 0.82 (14.2 (Punto C), el coeficiente de
reflexién deseado en la fuente debe ser(usands la ecuacifin 2-28):

(0.078 ¢£93)(1.92 (64)(0.82 (14.2)
[=(0.277 -59 + )*
1 - (0.82 (14.2)(0.848 (=31)

[ = 0.105 (160

Dibujdndolo como el punto D, la inpedancia'de fuente normalizada es
dibujada en el punto A (0.7 - j1.2 ohrs). Entonces, Lla red de entrada
debe transformar 1la impedancia actual en el punte Aa la Impedancia
deseada en el punto D. En la préctica esto es hecho ¢on un diseflo de
tres elerentos coro se muestra:

Arco AB = C2 en paralelo = j0.62 rhos

Arco BC = L2 en serie = j1,09 ohrs

Arco CD = C3 en paralelo = j2.1 wmhos
Entonces:
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(0.62)

C2=
b
2 (250%10")(50)
C, = 7.9 pF
2.1
C3 =
6
2 (250%107)50
{1.09)(50)
L2 = ——-——-—-—-E-
2 (250%10%)
Ly = 34.7 nH

El disefio completo excluyendo la red de polarizacifn se muestra en
la siguiente figura:

Figura 4-14, Circuite final para el ejemplo 2.
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DISENG CON CIRCULOS DE ESTABILIDAD

Los centros y radios de los cfrculos de estabilidad de entrada y
salida son encontrados com0 sigue:

1. Se calcula C1 de 4-29:
Cy= Syy - ASy*
2. Se calcula C2 de 4-32:
Co= Sp - ASy
3. Calculo del centro del circulo de estabilidad de entrada:

Cy*
c

s--
2 2
gl - 1Al

4, Calculo del radio para el circulo de estabilidad de entrada:
S12 Sz

2 2
514]° - | B

5. Centro del ¢cfrculo de estabilidad de salida:

*

G
L* 2 A 2
S REEEAY

C

6. Radio del clrculo de estabilidad de salida:

S12 Sy

5012 - 1AF
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EJEMPLO 3. Circulos de estabilidad.

Los pardretros S para el transistor 2N5179 a 200 MHz, con VCE =6V
y una I, = 5 mA, son

Magnitud Fase(grados)

Syp = 0.4 280
522 = 0,78 345
Sip = 0.048 65
S0 = 5.4 103

Elegir .unos coeficientes de reflexidn de fuente y de carga que
proporcionen una ganancia en potencia de 12 dB a 200 MHz,

Se calcula primero el factor K ( Factor de Rollet) el cual nos
indica un comportariento potencialrente inestable (K = 0.802). Por lo
tanto, se debe tener precaucifn al elegir las impedancias de fuente y de
carga para que el dispositive no oscile. Para encontrar las regiones de
operacifn estable sobre la carta de Smith, se dibujan los cfculos de
estabilidad. Procediendo por pasos:

A\ = (0.4 (280)( 0.75 ¢385) - (0.048 £65)(5.4 (103)

=0.429 (-58,18

Cy = 0.4¢280 - (0.429 (-58 2)(0.78 (-345)
= 0.261 (=136.6

Cp = 0.78 (345 - (0.429 (-58.2)(0.4 280)

0.65 ¢-24
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Entonces el centro del

circulo de estabilidad de entrada se
localiza en el punto:

0.241 (36,6
g =
(0.4)2 - (0.429)%
Cg = 10 4366

El radio del circulo es calculado coro:

(0.048 ¢65)(5.4 (103)

(0.4)2 - (0.429)2

= 10.78

De la miswa manera para el cfrculo de-salida se tiene:

0.65 (24
CL =
(0.78)% - (0.420)2
C, = 1.53 24
(0.048 ¢65)(5.4 ¢103)
I'L =

(0.78)2 - (0.429)°

= 0.610

Estos circulos se muestran en la siguiente figura.

Note que el
tircule de estabilidad de entrada

se dibujé fuera de Ja carta de Srith.
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Ya que SH y 522 son renores que ! se deduce que el interior del circulo
de estabilidad de entrada representa la regifn de irpedancias de fuente
estables; mientras el exterior del circulo de estabilidad de salida
representa la regién de irpedancias de carga estables para el
dispositive.

Se calcula un c¢irculo de ganancia de 12 dB, cuyo centro se
encuentra en:

Cyogp = 0-287 (28

Las GOnicas irpedancias de carga que no pueden ser seleccionadas
para el transistor son localizadas dentro del cfrculo de estabilidad de
salida . Cualquier otra impedancia de carga localizada sobre el circulo
de 12 dB de ganancia proporcionard la ganancia necesaria si la entrada
del dispositivo estd conjugadarente acoplada y si la impedancia
requerida para .el acoplariento conjugado cae dentro del circulo de
estabilidad de entrada.

Eligiendo un valor conveniente del coeficiente de carga sobre el
circulo de 12 dB de ganancia.

r:= 0.89 /70
Usando la ecuaciofn 2-28, se calcula el coeficiente de reflexidn de

fuente necesario para un acoplamiento conjugado y dibujade este punto
sobre la carta de Srith.

f;= 0.678 ¢79.4
Note que el coeficiente de fuente cae dentro de la regifin estable

del clirculo de estabilidad de entrzda y, por lo tanto, representa una
terrinacifn estable para el transistor.
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al centro dej

Figura 4-15, Cfrculos de estabilidad y ganancia para el transistor del
ejerpla 3.

EJEMPLO 4. Disefio para figura de ruido gptira.

Ha sido determinado que el punto de polarizacidn para minima figura
de ruido para un transistor es vCE =10 Ve Ic = 5 mA. Su coeficiente de
reflexidn Optiro dado por sus hojas de datos es:

= 0.7 40

Los pardmetros S del transistor, bajo las condiciones de
polarizacién a 200 MHz son:

3



Magnitud Fasg(grados)

S11 = 0.4 162
522 = 0 .35 '39
S12 = 0.04 60
512 = 5.2 63

Disefle un arplificador de bajo nivel de ruido que opere entre wuna
fuente de 75 ohrs y una carga de 100 ohms a 200 MHz. Qué ganancia se
espera al construirle?

El factor de estabilidad de Rollet calculade es 1.74, lo cual
indica estabilidad incondicional. Por lo tanto se procede con el disefio.
Los valores del disefio de la red de écoplamiento de entrada se muestran
en la siguiente figura. La resistencia de fuente de 75 ohms normalizada
es transformada al coeficiente de reflexién de fuente usando dos

componentes .

Arco AB = .C en paralelo = j1.7 thos
Arco BC = L en serle = j0.86 ohrs

Los valores de los corponentes son calculados:

1.7
Cy =
6
2 (200%10°)(50)
C1 = 27 oF
(0.86)(50)
l_,1 T ——
6
2 {200X10%)
L, = 3 o
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Figura 4-16., Valores de disefio para la red de entrada del ejemplo 3.

Figura 4-17. Valores de disefio para la red de salida del ejemplo 3.
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El coeficiente de reflexién de carga necesario para propercionar
una terminaci6n apropiada al transistor es encontrado usando la ecuacifin
2-29,

(0,04 ¢60)(5.2 ¢63)(0.7 (140)
M= (0.35 439 + )*
1 - (0.4 062)(0.7 A40)

|‘L= 0.427 (60.7

La carga de 100 ohms debe ser transformada para proporcionar este
coeficiente. Un wmwétodo posible es el que se muestra en la figura
anterior, note que un solo inductor en paralelo proporciona la
transformacifn necesaria:

Arco AB = L en paralelo = -j0.48 mhos

Esto da:
50
L2=
6
2 (200x10%)(0.48)
LZ = 83 nH

El diseflo final incluyendo una red tipica de polarizacién,
se muestra en la sigulente figura. Los capacitores de 0.1
ricrofarads son de paso y acoplariento. La ganancia de
transferencia del arplificador es 13,3 dB.
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Figura 418, Circuito final del ejerplo 4,
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CONCLUSIONES

En esta tesis sge describid la tecnica grifica de diaefio que se
emplea en el desarrollo de amplificadores con transistores de
microondas. Se presentd una tecnologfa de fabricacidn de amplificadores
de bajo nivel de ruido y se presentaron algunos ejemplos obtenidos
mediante hojas de datos de transistores de la Microwave Assoclates
(MA-42120-SERIES)

En la actuslidad, la tecnologf{a de transistores de microondas estd
cont{nuamente impulsando las frecuencias maximas de operacidn a que sean
cada véz mis altas. Como un resultado de esto, los fabricantes de
transistores estan especificando sus transistores en término de 1los
parametros S. Pero ademas de que la mayor{a de las hojas de datos son
incompletas presentan valores tipicos de los dispositivos, por lo tanto,
solamente son usadas como punto de partida de cualquier diseiio, ya que
uno mismo terminarfa haciendo sus proplas medicionea de 1las
caracter{sticas del dispositivo como una parte de su diseiio.

Cabe mensionar que las caracter{sticas de bajo factor de ruido vy
amplio ancho de banda del GaAs-FET lo hacen el dispositivo de estado
glido de mayor trascendencia a frecuencias de microondas en sistemas de
comunicacidn de tipo terrestre y via gatélite, ademds de las estructuras
tipo filtro formadas por segmentos de lfnea de transmisidn (microcinfa).
las cuales brindan un acoplamiento mds estable a frecuencias de
microondas ’

Una  ventaja de utilizar transistores bipolares con respecto a
GaAs-FETs es el costo, ya que el transistor bipolar es de 2 a 3 veces
mas barato que un GaAs-FET, Una desventaja del transistor bipolar es que
proporciona menos ganancia y su factor de ruido es mds alto. Aunque esta
desventaja no es tan importante en una etapa de potencia, ya que el
factor de ruido de las dltimas etapas no contribuye algnificativamente

al factor de ruide total del amplificador.
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APENDICE

Prograra para la graficacién de la Carta de Srith, para la Corputadora
HP-87.

10 GELERR @ CLEAR 3 GRAPH

30 LINIT 26,20480,7,744% 9 LINE TYPE
40 ! PLOTIER 15 75 DIBUJAR Zi cu pLOTIER
30 GOSUB LINER
o0 1 antn

70 ' o8 BRoid ¢ CENT-0 DE CIRC, DE RESISTLCTE,

90 FOR 1=1 T0 8
90 READ R

100 P=R/{R+1: 3 &=o ¢ ! COORDEMADAS RELATIVAS DEL CEWIRO
110 RADIO=1/1R4 )

124 1F R={ THEN ¥7.€ £ADIO.0

130 60SUB (IR Cf RESIS CUF

140 NEXT |

(50 Y B4 RADIO + CENTRD OE CIKC.UE EeaCY.CIE,

150 FOR =1 0 {4
170 PEAD »
180 =1 § Q=0vh & ! COORNCHADES RELATIVAS OEL CENTRU
190 FAS0=, §
290 RARIO=1 1 & MGIE 1,0
200 1F RADI( » THEN LINF=260 ELSE LINF=-3:
22«) LSUR=96
s b l« &AM A0 070 25, 670, 080, 710
2 EN A% 0= <450
Pirtid ;mLu LI7S 0 REACT CIE
260 VEL] 1
PG EIR PO RITRL A I-A U
R YRR TS AR R RN RN A AR AR ERAXTRREAR AE AT
Jen - DIRUS DE CIALLLOS OE RESISTENT IR CONTANTE
oy EIFL PE FESIS (1€ DEe
U" P8 A= 10 lae MMEF G

e an F‘m s W‘ »mhmrm TR
Y AF eei3o THEN b ELGE T

M0 HWE [IOC R T F‘*P RALTOIIIR R4,y

0 LABE. B 3 MDYE RADISACOS (A)#P 0

W NERD A

- ELIRY

2 Bl vl o801, 208, 1D

TR0 T PP FETR PR TP T P 1% RS SR . PR (1 PR )
D0 HER e b s s Ly
410  Diabu Ot tiﬁ‘tvlbs ‘.E FERCTAMCTA CONZTRNIE,

0 CIRC D8 RESCT X

S0 FOF p=LINE 2 ':Ub :' oF 7490
440) DRAN FOADITIZOS (3 TeRADEOISIN 1,

SO IF S0P L PRRADIONCOZ <Aoo ZroQRADICASIN (A5 20 1 THEM 347 ELSE 489
So0 MOVE PERADICICOS i, 1 ReRRDIBISIN 18}
70 RELIUF @ LBk P RO
485 METT 11 9 RETLFN
499 ey
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<o DEBCD DE UNA LIYEA SICTA,
L UIRER HEG 3 LRANE

COSEALE < L MRRID L L DIRATIY L1200
A bty g UFel -4, 0 ’
SORELAY

SARUN I TETY)

AERRTITIT]

G20 * 44 ORCIONES PARA LOS GRADDS,
3 PASOs,S ’

The BE Ry

L1 PASE=

224 SETLEN

§30 PASD:.

a4% RETURK

<50 Fa§D=4

sal FETGRN

170 FAS0=4

336 RETURH

390 HhsD=12

109 RETURY

710 PASP=15

120 RETURN

730 END
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