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INTRODUCCION 

En los años l 930s ae hace evidente que cuandc1 la 1C1ngi tud de 

onda se llproxima a las dimensiones físicas de los tubos de vado, 

el tiempo de trána i to de 1 electrón, la cap11cl tanda y la cargn 

inductiva entre electrodos limita la operación de los tubos de 

vacío a las frecuencias de microondas. Aclarando que el término 

frecuencias de microondas es generalmente usado para aquellas 

señales cuyas longitudes de onda son del orden de centímetros, ó 

millmetros extrictamente hablando desde 30 centímetros a 1 

mil {metro(l GHz a 300 GHz). 

En 1935 A. A. Heil y O. Heil sugirieron que las frecuencias 

de microondas fueran generadaa usando los efectos del tiempo de 

tránsito, junto con circuitos entonados. En 1939 W. C. Hahn y 

G,F. Metcalf propusieron una teoría de modulación por velocidad 

para tubos de microondas. Cuatro meses después R.H. Varian y S.F. 

Varian describieron un amplificador y oscilador klystron de dos 

cavid.odes usando la modulación de velocidad. En 1944 R. Kompfner 

.inventó el tubo de ondas progresivas de tipo helicoidal('IWT). Ya 

desde entonces el concepto de tubos de microondas ha derivado de 

los tubos de vacío conveneionales como un resultado de la 

aplicación de nuevos principios en la amplificación y generación 

de energía de microondas. 

Históricamente la generación y amplificación de microondas 

fueron efectuadaa por medio de la teoría de modulación de 

velocidad, En años recientes, sin embargo, loe dispositivos de 

estado sólido de microonda11, ta les como diodos tune 1, diodos 

Gunn, dispositivos de transferencia de electrones (TEDs), 

dhpoaitivoa de avalancha y dispositivos de electrónica cuántica, 

tales como másera ,lssers, transistores bipolares y transistorea 

de efecto de campo de arseniuro de galio y otros, han sido 

desarrollados para efectuar estas funciones. 
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La concepción y subsecuente deeerrollo de TEDa y 

dispositivos de avalancha fueron acrecentando lao investigaciones 

técnicas de las décadas pasadas. B.K. Rldley y T.B Watkine en 

1961 y c. Hiloum en 1962 independientemente predijeron que el 

efecto de transferencia de electroneo podría ocurrir en Arseniuro 

de. Galio. En 1963 J.B. Gunn reportó su "efecto Gunn 11 • La 

característica común de la mayoría de los dispositivos de estado 

sólido ee la resistencia negativa que puede ser usada para 

oscilación y amplificación de señales de microondas. El progreso 

de loe TEDe y dispositivos de avalancha ha sido tan rápido que 

hoy están firmemente establecidos como uno de los más importantes 

dispositivos de estado sólido para la generación y amplificación 

de señales de microondas. 

Loa fabricantes de dispositivos de microondas tanto activos 

como pasivos generalmente proporcionan loa parámetros de 

dispersión. Estos parámetros describen la transmisión y reflexión 

en los diferentes puertos del dispositivo. Loe coeficientes de 

dispersión son, por lo tanto, usados para caracterizar el 

comportamiento de loe dispositivos y circuitos. 

Loa transistores son básicamente dispositivos de tres 

terminales, que tienen una terminal común formando los puertos de 

entrada y salida. Dependiendo de qué terminal ea la común, ae 

dice que un transistor bipolar está conectado en base común, en 

emisor común, o en colector común. Para un transistor de efecto 

de campo, el transistor ea conectado en compuerta común, fuente 

común o drenador común. Los diagramas esquemáticos para estos dos 

tipos de transistores se muestran en las figuras siguientes. 

Figura I-a. Diagrama esquemático de trea m'todos de conectar un 

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

FET. 

Ya que a frecuencias de microondas iguales o mayores que 4 

GHz, los transistores bipolares actuales pnra microondas ya no 

son operativos para la amplificación y generación, y además, 

considerando que el factor de ruido del FET es máe bajo que el 

del transistor bipolar, solamente el FET es. considerado aqu{. 

En la banda de microondas el transistor ea universalmente 

descrito por su matriz de dispersión, ye que otras descripciones 

requieren mediciones o circuito abierto y corto cir~uito que eon 

difíciles de establecer a eetse frecuencioe. Una vez obtenida la 

matriz de dispersión ee todo lo necesario para el diseño del 

amplificador. 

Una consideración importante en el diseño d~ amplificsdoree 

es el problema de estabilidad. Un amplificador puede ser 

incondicionalmente estable o condicionalmente estable, Las 

condiciones de frontera entre estos dos estados se usan como 

punto de partida para el diseño de amplificadores. Con objeto de 

cargar al transiator para que sea incondicionalmente eatable a la 

máxima ganancia de transferencia· se utiliza el acoplamiento 

complejo conjugado. 
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Una simplificación importante en el diseño de un 

amplificador es suponer que el transistor es un dispositivo 

unilateral. Realmente, en la práctica, es deseable suponer como 

tal al transistor, ya que un pequeño factor de retroalimentación 

significa que la característica de entrada del amplificador no es 

independiente de la carga, y la característica 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 

típico. El diagrama ilustra etapas con tres tipos de criterios de 

diseño 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. El FET en 

la segunda etapa ea operado con máxima ganancia a señal pequeña y 

la última es una etapa de potencia o etapa de baja 

intermodulación. El criterio de diseño es para máxima ganancia 

del amplificador a señal pequeña. 

IAJONIVfL IAJA 
DI 

lllAXIMA lNTERMQ¡¡¡LACIClff 

llUIDO 
GANANCIA 

C:.llCl.WO ClllCUITO CIRCUITO · 

D! DI D! ClllCUm> 
ACOl'LAM. ACOl'l.AM. DI EIOllADA ElllTRE. !NTH SALDA 
!TAPU ITAPAS 

Figura I-c. Diagrama a bloques de ,un amplificador típico 

multietapa con FET de microondas. 
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CAPITULO I CIRCUITOS Dr: MICROONDAS 

Conceptos fundament11Jcr. p11ra el análisis y diseño de 

redes en alta frecuencia. 

Loa parámetros S son loa coeficientes de reflexión y 

transmisión. I.oa coeficientes de trnnamisf.Ón son comúnmente 

llamados ganencia o atenuación¡ los coeficientes de reflexión 

están directamente relacionados a la relación de onda de voltaje 

estacionaria y a la impedancia. 

CARACTERIZACION DE REDES. 

Loa parámetros S son básicamente un medio para caracterizar 

redes den puertos. 

,,, 
+ 

v, 
REO OE 

005 

PUERTOS 

Figura 1 -1. 

+ 

v, 

Conceptualmente los parámetros S son como loa parámetros H, 

Y Ó z, loa cuales describen l•s entradas y salidas de una caja 

negra 'en términos de voltajes y corrientes. Pero las entradas y 

salidas para los parámetros S son expresadas en términos de 

potencias. 

Las ondas de potencia estan definidas por las siguientes 

ecuaciones. 

{1-1) 
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(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. Este cambio de variables viene acompañado de doe cosas: 
1/2 una, loa ªi y bi tienen unidades de (potencia) y un 

significado preciso con respecto al flujo de potencia¡ segundo, 

la relación entre las variables ªi y bi depende de la impedancia 

terminal de la red. 

La expresión para la relación entre ªi y bi esta definida 

por: 

(l.J) 

Donde Sij es un elemento de la matriz de dispersión y ªi y 

bi son respectivamente lae componentes de los vectores de onda de 

potencia incidente y reflejada. 

La única diferencia en el conjunto de parámetros es la 

elección de las variables dependientes e independientes. Loe 

parámetros son las constantes usadas para relacionar éstas 

variables. 

En altas frecuencias se presentan algunos problemas: 

1.- El equipo no es realmente confiable para medir voltajes 

totales y corrientes totales en el puerto de la red. 

2.- Circuitos abierto y corto son difíciles de asegurar 

sobre una amplia banda de frecuencias. 
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3.- Dispositivos activos, tales como transistores y diotlos 

tunel, muy u menudo no son drcuitos abierto ó cerrado 

estables, 

Algdn m'todo de caracterización es necesario para resolver 

estos problemas. l•s variables lógicas a estas frecuencias son 

por facilidad, ondas viAjeras, en lugar de voltajes y corriente~ 

totales, veamos estas variables en lns líneas de transmisión. 

LINEAS DE TRANSMISION, 

Los sistemas de alta frecuencia tienen una fuente de 

potencia, una carga y una línea de transmisión. Una porción de 

la potencia es transmitida hacia la carga por medio de la línea 

de transmisión. 

ONDA 
z, 

f\J - '"""''. v, f : ~ 
•t\.J OlllOA 

llfl'LEJAOA 

Figura 1-2. 

Ondas viajeras de voltaje, corriente y potencia son 

consideradas en embae direcciones a lo largo de la línea de 

transmisión, Una porción de le onda incidente sobre la carga será 

reflejada. Entonces la onda incidente sobre la fuente ee V~ 

nuevarnen te reflejada desde la fuente (si z es die tinta de 111 s 



impedanc in carne ter {e tic a de la l fo ea z0), reeu 1 tando en una onda 

estacionaria sobre la línea. 

Si la línea de transmisión ee uniforme, puede ser 

caracterizada con una impedancia equivalente en serie y una 

admitancia equivalente en paralelo por unidad de longitud. 

L 

e G 

Línea de transmisión uniforme. 

Figura 1-3. 

Una línea sin pérdidas tiene simplemente una inductancia en 

serie y una capacitancia en paralelo. La impedancia 

característica de esta línea, z0, está definida como z0a(L/c)112• 

A frecuenci.as de microondas, la mayoría de las líneas de 

transmisión tienen una impedancia característica de 50 ohma. 

Otras líneas usadas a menudo tienen impedancias características 

de: 75, 90 y 300 ohme. 

Se observa que loe voltajes incidentes y reflejados sobre 
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una línea de transmisión generan una onda estacionaria de voltaje 

sobre la 1 foca. 

El valor del voltaje total en un punto dado, a lo largo de 

la longitud de la 1 !nea de transn1ls lÓn, es la suma de lns ondas 

incidente y reflejada en este punto. 

(l..Li) 

Cl-5) I .. 
t 

La corriente total sobre la línea es la diferencia entre las 

ondas de voltaje incidente y reflejado dividida por la impedancia 

caracter!stica de la línea. 

Otra relación muy usoda es el coeficiente de reflexión. Este 

es una medida de la calidad del acoplamient? de impedancias entre 

la carga y la impedancia característica de la línea. El 

coeficiente de reflexión crJ es una cantidad compleja, teniendo 

una magnitud, f y un ángulo, 0. Fl mejor acoplamiento entre la 

carga y la impedancia caracterfstlca de la línea, lo da la más 

pequefia onda de voltaje reflejada, ó en otras palabraR, el más 

pequeño coeficiente de reflexión. 

E ref 
(1-6) r f L9 

Einc 
ó 

ZL • Zo Yo - \ 
(1-7) r . - " 

ZL +Za Yo + YL 
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Esto puede ser visto más claramente si expresamos el 

coeficiente de reflexión en términos de la impedancia d 

admitancia de carga. De la expresión 1-7 se puede ver que si la 

lwpedancia de carga z1 se hace igual a la impedancia 

característica z0, el coeficiente de reflexión es cero. 

Para facilitar los cálculos, a menudo oc normalizan las 

Impedancias a la impedancia característica de la línea de 

transmisión. Expresando en términos del coeficiente de reflexión, 

la impedancia normalizada tiene la siguiente forma: 

ZL 
(1-8) ZN a 

ZO 

l + 11 
(1-9) ZN • 

i - r 

Parámetros S. 

Una vez analizadas algunas propiedades de las líneas de 

transmsión, insertamos una red de dos puertos en la línea, cano 

se muestra en la figura 1-4. Ahora se tiene ondas viajeras 

adicionales que estan interrelacionadas. De la figura 1-4 se 

deduce que Er2 está formada por una porción de Ei2 reflejada 

desde el puerto de salida de la red, tanto como una porción de 

Eil que es transmitida a travéa de la red. Similarmente cada una 

de las restante& ondas son una canbinación de dos ondas. 
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l'\J_.,E11 l'\J..- E12 

f? E O 

Puerto 1 DE Puor to 2 
o os 

PUERTOS 

'V-E,1 ru-E, 2 

Figurn l-l1. 

Donde Eil es la onda incldentc en (' l puerto de entrada. 

Erl es la onda reflejndn en el puerto de entradn. 

Ei2 es la onda incidente en el puerto de salid a. 

Er2 es la ondn refl e .Jnrla en el puerto de salida. 

Es posible relacionar estas cuatro ondas viajeras con algdn 

conjunto de parámetros. Mlentrafi que aquí la derivación de este 

conjunto de parámetros se realiza para redes de dos puertos, esto 

también ea ap 11cable para redes de n puertos. 

Iniciando con el conjunto de parámetros H. 

(1-10) 

{1-11) vl .. En 

En 
(1-12) Il " 

Donde vl es el 

Vz es el 

Il es la 

Iz l\A la 

Parámetros H. 

vl • h11 11 + h12 v2 
12 ~ hz1 11 + h22 v2 

+ Erl v2 El2 

Erl Ei2 

12 " 

ZO 

voltaje total en el puerto 

voltaje total en el puerto 

+ 

+ 

ZO 

de 

de 

corriente teotal en el puerto 

corriente total en el puerto 

11 

Er2 {1-13) 

Er2 
(l-11•) 

entrada. 

onlida. 

de entrada. 

de snlida. 



z0 es ls impedancia característica de la línea. 

Las ecuaciones anteriores son las expresiones para voltaje 

total y corriente total (l-11,1-12,1-13,1-14) en una l!nea de 

transmisión dentro de este conjunto de parámetros, rearreglando 

estas ecuaciones de tal forma que lae ondas viajeras de voltaje 

incidente sean las variables independientes; y las ondas viajeras 

de voltajes reflejados sean las variables dependientes se tiene: 

(1-15) 

(1-16) 
fll(h) Ell + fl2(h) Ei2 

f21(h) Eil + f22(h) Ei2 

Los parámetros f11 , t 12 y f 21 , f 22 representan un nuevo 

conjunto de parámetros de red que relacionan las ondas viajeras 

de voltaje en lugar de voltajes totales y corrientes totales. En 

este caso los parámetros F son expresados en términos de los 

parámetros H. Pero también pueden ser derivados a partir de 

cualquier otro conjunto de parámetros. 

Es apropiado que llamemos a este nuevo conjunto de 

parámetros como "Parámetros de Dispersión", ya que ellos 

relacionan ondas dispersadas o reflejadas con ondas incidentes 

en la red. Este conjunto de parámetroR es comúrunente referido 

como Parámetros s. 
Si di idi b 1 d d i (zo) l/2, v moa am oe a os e estas ecuac ones por 

donde z0 ea la impedancia carac ter{stlca de la línea de 

transmisión, la relación no cambiará, Ahora, haciendo un cambio 

de variable, definimos nuevas variables: 

Cl-17) 
z 1/2 
o 

(1-19) 

12 

ª2 • 
z 1/2 
o 



Erl Er2 
(1-18) bl " Cl-20) b2 " 

z 1/2 z 1/2 
o ·o 

Donde ª1 1 ª2• bl y b2 son las nuevas varinbl ea. 

Note que el cuadrado de la magnitud de estas nuevas 
? 

variables tienen dimensi6n de potencln. 'ªJ 1 · p~ede interpretar8e 

como la potencia incidente en el puerto l. jbil como la potencia 

reflejada desde el puerto l. Estas nuevas ondas (n1, a2, h1 y b2) 

son llamadas ondas viajeras de potencia en lugar de ondas 

viajeras de voltaje. 

Combinando lns ecuaciones (1-15,1-16 y 1-17,1-18,1-19,1-20) 

se tiene que los parámetros S relacionan estas cuatro ondas en la 

forma siguiente: 

(1-21) 

(1-22) 

Donde Sll es el coeficiente de reflexión en el puerto de 

entrada. 

821 es el coeficiente de transmisión directa a 

trav6s de la red. 

512 es el coeficiente de tr ansm 1 s ión inversa a 

través de ln red. 

ª22 es el coeficiente de reflexión en e 1 puerto de 

salida. 

• 
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MEDICION DE LOS PARAMETROS S. 

Ahora analicemos algunos elementos del método de medici6n de 

los parámetros S, Para s11 , terminamos el puerto de salida de la 

red con la impedancia característica de la línea y medimos la 

relación h1 a a1• Esto equivale a hacer a2 "O, ya que la onda 

incidente sobre esta carga será totalmente absorvida. s11 es el 

coeficiente de reflexión en la entrada de la red. Bajo las miemas 

condiciones podemos medir s21 , ó coeficiente de transmsión a 

través de la red, Esto es la razón de h2 a a1• s21 ae interpreta 

como la ganancia de un aplif icador ó la atenuación de una red 

pasiva. 

bl 
(1-23) ª11 . 

ª1 ª2ªº 

b2 
(1-24) 821 

.. 
ª1 ª2'"º 

Si terminamos el lado de entrada de la red, tal que a
1
.o. 

Se pueden medir s22 , que es el coeficiente de reflexi6n de salida 

y s12 , que ee el coeficiente de tranemisi6n inversa. 

h2 
(1-25) 822 . 

ª2 ª1ªº 

bl 
(1-26) 812 . 

ª2 ª1•º 
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Si la impedancia de carga ea igual a la impedancia 

característica de la línea, cualquier onda viajando hacia la 

carga será absorvida totalmente por la carga, y no se reflejará 

hacia la red. Lo anterior hace que a 
2
.,o. Es ta condición es 

completamente independiente de la impedancin de salida de la red. 

l:s f"\v- ª1 0-i. ~ f"\..; 
!le.P ---=9z, ?\JU.TO '\. 

';)E. 

1>0!> 

'1'111:.a,Tos 

'\; 4,- bt b -rv 2. 

Figura 1-5. 

REDES MULTIPUERTOS. 

Una vez investigadas las redes de dos puertos, loa conceptos 

anteriormente introducidos pueden ser ampliados a redes 

multipuertos. Para caracterizar una red de tres puertos, por 

ejemplo, nueve parámetros son requeridos. s11 es el coefl.c!ente 

de reflexión a la entrada del puerto 1, es medido terminando el 

segundo y tercer puerto con una impedanci.n igual a la impedancia 

característica de la Hnea en estoe puertos. Esto asegura que 

a2aa3=0. La determinación y medida de los demás parámetros se 

he ce forma similar como en 1 a red de dos puertos con loa puertos 

npropiamente terminados. 
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3 

(1-27) 

Figura 1-6. 

Lo que es válido para redes de dos puertos y tree puertos 

es también válido para una red de n puertos. El número de 

mediciones requeridas para caracterizar redes más complejas se 

eleva al cuadrado del número de puertos. 

La interpretación f !sica y el método de medición de los 

parámetros S, por lo tanto, es similar. 

(1-28) 

Figura 20. 

Revisemos brevemente lo que hemos estudiado acerca de este 

punto, Iniciamos con un conjunto de parámetros de redes 

famlli,res que relacionen voltajes y corrientes totales en los 

puertos de la red, Derivamos un nuevo conjunto de psrámetroa para 

una red de dos puertos, relacionando lae ondas viajeras incidente 

y reflejada en los puertos de ls red (Parámetros S). 
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USO DE !.OS PARAMETROS S, 

Para profundizar los conocimientoa en el uso de los 

parámetros S, veamos cómo cualquier red puede ser represcntadn en 

término de los parámetros S. 

Una ~recíproca de dos puertos está def !nida como aquella 

que tiene idénticas carac terísti cns rle tranemie ión de ad e el 

puerto uno al puerto dos ó desde el puerto dos al puerto uno. 

Esto implicn que la matriz de parámetros S es igual a su 

transpuesta, lo que significa que: sl2 e s21' 

O¡-> -IUD 

RECIPROCA 

Figura 1-7, 

Una red ~ pérdidas no disipa potencia. I.aZpotenci,.. 

incidente sobre la red debe ser igual a laZ°potencia reflejadu: 

Cl-29) 

En el caso de una red de dos puertos, 

Eeto implica que la matriz S es una matrlz unidad como 

definió. Donde I es la matriz identidad y S* es el 

aquí se 

complejo 

conjugado de la transpueotn de S. T{picrunente, eon usadas reden 

sin pérdidae cuando es necesario colocar redes de acoplamiento 

entre etapas amplificadoras. 
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RE O SIN 

PERDIDAS 

I - S* S • O 

Figura 1-8. 

Para una red con pérdidas, la potencia reflejada total es 

menor que la potencia incidente total. La diferencia ee la 

potencia disipada en la red, Esto significa que el término I-S* S 

es positivo, Ó que los valores propios para esta matriz estan 

dentro del medio plano izquierdo, tal que la respuesta impuleo de 

la red está compuesta con exponenciales que caen. 

RED CON 

PEROi DAS 

Figura 1-9. 
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CAMBIO EN EL PLANO DE REFERENCIA. 

Otra relación Útil para el análisis de circul.tos de 

microondas es la ecuación para cambiar planos de referencl a. A 

menudo necesitamos esto en la medición de los parámetros de 

transistores y otros dispositivos activos donde, debido al tamaño 

del dispositivo, ~s impráctico colocar conectores de radio 

frecuencia {RF) a las terminales del dispositivo. 

Colocando el dispositivo ó circuito en una línea de 

transmisión como se muestra en la figura 1-10, ae pueden medir 

los parámetros S en dos planos de entrada y salida. Para realizar 

la medición ae suman la longitud de la línea, ~ 1, a la longitud 

de las terminales de entrada al puerto 1 del dispositivo y otra 

longitud, ~2, a la longitud del puerto 2. 

rp, 

P..A.101 

(1-30) 

Donde: 

911. 
ª' _.,. lll'>POSI-

Til/0 _,, bz 
b -j<,till 
2e 

º'<!:-
131>.1 () 

.,¡,-- Og. 
P~\l €.131\ 

!\AA() 2 

Figura 1-10. 

S'" 9'Jsf6 

S' es la nueva matriz que incluye el efecto de la 

línea de transmisión. 

S es la matriz del elemento Ó circuito bajo 

medición. 
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La matriz de parámetros S', medida en estos dos plano•, 

está relacionada con la matriz de parámetros S del diapo1itivo, 

como ee muestra en la expresión de S' dada en la ecuación (1-30), 

Para ver el significado de S, hagmnos la multiplicación para 

el término s11 • Este será multiplicado dos veces por e-.J!2Si, ya 

que a1 viaja a través de esta longitud de línea, ~l' y se ve 

reflejada, entonces viaja a través de ella otra vez, El término 

de transmisión, s21 , también tiene esta forma, ya que la onda de 

entrada, a1, viaja a través de f/J1, y la onda transmitida, b2, e 

través de rp 2• De la medición de los parámetros S', podemos 

determinar los parámetros S del dispositivo, con esta relación. 

Cl-32) SÍl a s11 e-j2f61 

Cl-33) Szl = s21 e-j(~l + {/12> 

(l-34) s a ~-l s·~-l 

Donde ~-l es le matriz inversa de la matriz szS, 
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ANALISIS DE REDES DE MICROONDAS USANDO PARAME'fkOS S. 

Obeervemoa un s1.ncillo ejemplo (ver figura 1-11) ,con el cunl 

ee demuestra cómo pueden ser dctermlnaclos los parámetros S 

analíticamente. 

o,-

..-02. 

Figura 1-11. 

. Usando una admitancia en paralelo, vemos lae onda e 

incidentes y reflejadas en la red de dos puertoe. Primero, 

normalizamos la admitnncia y terminamos la red en la admitancia 

característica normalizada del sistema. Eeto hace que a2 a O. 
s11 , el coeficiente de reflexl6n de entrada de la red, ea 

entonce e (1-35). 

º' -

r:; 
<>-~~~~~~_...~~~~~~+--' 

YT 

Figura 1-12. 
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l - YT -y 

(1-35) 811 .. ·---
1 + YT y .¡. 2 

b2 111 + bl 
(1-36) 821 .. 

ª1 ª2"'º ª1 ª2"'º 
y 

(l-3 7) 621 
.. 1 -

y .¡. 2 

Donde YT es la admitancia total de la red. 

Para calcular 821 (1-36), recordemos que el voltaje total en 

la entrada de un elemento paralelo, a1 + b1, es igual al voltaje 

total en la salida, a2 + b2• Ya que la red ea simétrica y 

recíproca, s22 .. sll y 812 .. 821' entonces hemos determinado loe 

cuatro parámetros 8 para un elemento paralelo. 

CARTA DE SMITH. 

Una herramienta básica, ampliamente usada en diseño de 

11111plificadores de microondas, es la carta de Smith. 

En loa años 30's, Phillip Smith, diseñ6 un m~todo gráfico 

para la solución de ecuaciones que frecuentemente requieren 

varias soluciones en el diseño de circuitos de microondas. 

Ecuaciones como la del coeficiente de reflexión. Ya que todos loa 

valores en esta ecuación son númeroa complejos, la tarea tediosa 

de reso:vcr esta expresión es reducida usando la técnica gráfica, 

de Smlth. La carta de Smith fue el nombre natural para esta 

técnica. 
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Esta cartn es esencialmente un mnpeo entre doR plnnos -el 

plano Z 6 de lmpcdnncias y el plano del coefic!Pnte ele reflexi6n. 

El curso básico de teor!n ele circuitM, runplimnente nos 

fami liarizn con el plano de lmpeclnncias -plnno en coordenadas 

rectángulares que tiene un eje renl y un eje imnglnnrlo. 

Cualquier impedancia puede ser dibujnda en este plano. Para este 

caso, normalizaremos el plano ele impedanr.ia n ln impedancia 

característica. 

1m.Z. 
lo 

j 

Figura 1-120. 

--) 

-t-------~ Re Z 

Z: Ot)X 

z=o -jx 

PLANO DE IMPEDANCIAS 
To"" 

PLANO Da COEF. DE REFLEX. 
Figura 1-13. 

Colocando algunos valores en el plano Z normalizado podemos 

ver c6mo se mapcan en el plano f1. Sen ?. .. l. En un nletemn de 50 
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ohms, esto e ignifica que Z .. 50 ohms, Pera es te valor, IPI • O, 

corresponde al centro del plano. 

Haciendo ahora 'z ., jx donde x puede variar desde menos 

infinito hasta más infinito. Ya que T'., (jx - l)/(jx + 1), IPI al 

y su ángulo de fase varía desde O hasta 360 grados, Esto origina 

un círculo en el plano r, Para reactancias positivas, jx es 

positiva y se mapea dentro del semicírculo superior. Para 

reactancias negativas, la impedancia se mapea dentro del 

semicírculo inferior. La región superior es inductiva y la región 

inferior es capacitiva. 

Veamos algunos otros valoree de impedancias, Una línea de 

resistencia constante, que pasn por el punto z ~ 1 1 va a lo largo 

del eje real, y se mapea dentro de un círculo en el plano r. El 

semicírculo superior representa una impedancia de l + jx, la cual 

e& inductiva; el semicírculo inferior, una impedancia de 1 - jx ó 

capacitiva • 

.lm.Z. 
Zo 

1 
1 
1 
1 

Z.E r.•lL - - + - - - -
1 
1 
1 
I z: I • JL 
1 

) 

1 
------is.-----~ 

Zo 
,LANO 01 IMPIDANCIAS 

. Figura 1-14, 
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\ 
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La línea de reactancia constante, r + jl, también ee mapea 

en el plano r como un círculo. Como aprodmnmoe el eje imaginarlo 

en el plano de impedancia, r se aproxima al círculo de radio 

unidad. Como cruzamos el eje imaginario, el círculo de reactancia 

constante en el plano r va fuera del círculo de radio unidad. 

Si ahora regresamos y observamos en z real, vernos que z~ -1, 

17 a infinito. Cuando z es real y menor que uno, nos movemos 

hacia fuera del círculo de radio unidad en el plano r Cuando 

la parte real de z es negativa, r contin1Ía a lo largo de este 

círculo de radio infinito. Toda la región fuera del círculo de 

radio uno 

Usaremos 

representa impedancias con partes 

este hecho más tarde cuando 

reales negativas. 

trabajemos con 

transistores y otros dispositivos activos, loe cuales a menudo 

tienen impedancias con parte real negativa. 

En el plano de impedancias, líneas de resistencia constante 

y líneas de reactancia constante se intersectan. Estas líneas 

también cruzan el plano í" Hay una correspondencia uno n uno 

entre puntos en el plano de impedancia y puntos en el plano (1 • 

La carta de Smith puede ser completamente llenada dibujando 

otros círculos de resistencia y reactancia. 
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ligura 1-15, 

Aplicaciones de la Carta de Smith. 

Con unos pocos ejemplos con la carta de Smith se ilustrará 

su utilidad, 

1.- Conversión de impedancia a admitancia: Convertir una 

impedancia normalizadA de l + jl a una admitanc1a puede ser 

efectuado fácilmente. Primero dibujemos el puntó representando z 

nobre la carta de Sml.th (figura 1-16). De las relaciones, vemos 

que mto:"ltrns la magnitud de la admitancia 

magnitud de la impedancia, la magnitud de 

su ángulo de fase cambia 180 grados. Sobre 

26 

es el recíproco de la 

f7 es la misma -pero 

la carta de Smith, el 



vector V debe · girar 180 grados. Este punto es leído como una 

admitancia. 

; 

\ ~ 1 :: 1rv \ 

rr 1- Y 
'y~- -- t+Y 

. 
' 

Figura 1-16. 

Podemos aproximar esta conversión de impedancia a admitancia 

en otra forma. En lugar de rotar el vector f' 180 grados, 

podemos rotar la carta de Smith 180 grados (figura l-17). A la 

cual podemo1 llamar carta de admitancia y a la original carta 

de impedancia. Ahora podemos convertir cualquier impedancia a 

admltancia, o viceversa, directamente. 
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Figura 1-17. 

2.- Impedancias con parte real negativa: Usando una carta de 

Smith conveneional definida por el límite del círculo de radio 

unidad. Si tenemos una impedancia que ee inductiva con p•rte real 

negativa, ee mapearía en ei plano I" fuera de la Carta de Smith. 

Una forma de traer este punto sobre la carta podría ser dibujar 

el ncíproco de r , además de P mismo. Esto podría ser 

inconveniente ya que el ángulo de faee no podría ser conservado, 

Lo que ir.iplicnr!a que una impedancia inductiva oe transformaría 

en c.. p1.1cl ti va, 
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1 
1 

.,,.\···· 
" 

1 

•· 

~., .. ... 
r. 

Figura 1-18. 

Si dibujamos el recíproco del complejo conjugado de r , en 

eete caso, 

dentro del 

Típicamente, 

el ángulo de fase es conservado. 

largo de la misma línea que 

en las hojas de datos de 

Este valor entra 

el r original. 

transistores, las 

impedancias de este tipo son dibujadas de esto formo. 

Hay también Cartas de Smith condensadas, disponibles, que 

incluyen la carta de radio unidad más un gran espacio de región 

de impedancias negativas. Esto corta tiene un radio que 

corresponde a un coeficiente de reflexión cuya magnitud es 3.16. 

Enseguida veremos cómo convertir coeficientes de reflexión 

medidos a información de impedancias, colocando una Carta de 

Smith 1obre la pantalla polar de un analizador de redes. 

3.- Respuesta en frecuencia, de redes: Un punto final necesario 

para cubrir este breve onálids de la Carta de Smith es la 

respuesta en frecuencia para una red dada. Veamos una red que 

tiene una impedancia z • 0.4 + jx (figura 1-19). Si incrementamos 

la frecuencia de la señal de entrada, la gráfica de impedancia 
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para 111 red ae mueve en el sentido de lna manecillas del reloj 11 

lo largo de un círculo de resistencia constante cuyo valor ea 

0.4. Este movimiento en el sentido de lae manecillas del reloj 

cuando ee incrementa la frecuencia ce típico de las gráficas de 

impedancias sobre 111 carta de Smith para redes pasivas. Esto ea 

esencialmente el teorema de Reactanciaa de Foeter • 

.~ .. : 

. ,., 

~!-,~~·:~ 
....... ,.-\; .. . .. 

¡. 

. ·7' 

, .. 

Figura 1-19. 

Ahora con un circuito que tiene parte real de 0.2 y una 

parte imaginaria que ea capacitiva, el dibujo de la ganancia se 

mueve en la direcci6n de las manecillas del reloj con un 

incremento en la frecuencia. 

Otro circuito que es a menudo encontrado es el circuito tanque. 

Nuevamcr'te la Carta de Smith ea uti !izada para graficar la 

respuesta en frecuencia(figura 1-20). Para este circuito a cero 

frecuencia, el inductor eo un corto circuito. Entonces iniciamos 
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la gráfica en el punto z ~ O. Cuando la frecuencia ee incrementa, 

la reactancia inductiva predanina. Moviéndose en la dirección de 

las manecillas del reloj, En resonancia, la impedancia es 

puramente real, teniendo el valor de un resistor, Si el resistor 

tiene un valor más alto, el punto de cruce por cero en resonancia 

sería más a la derecha sobre la carta de Smith. Como la 

frecuencia continúa incrementándose, la respuesta se mueve en el 

sentido de las manecillas del reloj dentro de la región 

capacitiva de la Carta de Smith, hasta que nos encontramos con la 

frecuencia infinita, donde la impedancia ea nuevamente cero. 

Figura 1-20, 

En teoría, esta respuesta completa para un circuito tanque 

sería un círculo. En la práctica, ya que generalmente no 1e 

tienen elementos que sean puramente capacitares o inductor•• 
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sobre una banda canpleta de frecuencias, veriamos otros pequeños 

círculos que indican otras frecuencias de resonancia. Estos 

serian debidos a Inductancias parásitas en el capacitor 6 

capacitancias parásitas en el Inductor. El diámetro de estos 

círculos es de alguna forma indicativo del Q del circuito. Si 

tenemos un circuito tanque ideal, la respuesta estaría fuera del 

círculo sobre la carta de Smith. Esto indicaría un Q infinito, 
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CAPITULO 11 INTRODUCCION A LAS MICROONDAS 

Par&netros de Transferencia. 

Ahora analicemos un conjunto de par&netros que facilitan 

encontrar la funci6n de transferencia de redes en cascada. 

Recordemos que en la definici6n de loo par&netros S se utiliza la 

definici6n de las ondas reflejadas como variables dependientes y 

las ondas incidentes como variables independientes. Rearreglando 

estas ecuaciones tal que lea ondas de entrada a1 y b1 sean las 

variables dependientes y las ondas de salida a2 y b2 sean las 

variables independientes. Llamaremos a este nuevo conjunto 

Par&netros de Transferencia 6 Par&netroo T. 

a,-

(2-1) [::] 

(2-2) 

llfDOE 
Dos 

PUERTOS 

Figura 2-1. 

2 

-- be 

r::J 

Donde la matriz T es la matriz de Transferencia. 
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Los parámetros T pueden ser obtenidos, manipulando las 

ecuaciones de los parámetros S en forma apropiada. 

811822-821812 sll 

Tll T12 
821 521 

(2-3) 

822 1 

T21 T22 

s21 521 

Y la eonversi6n inversa tiene la ·siguiente forma. 

T12 ·rll T22-Tl2T21 

sll 512 
T22 T22 

(2-4) 

1 • T21 
521 822 

T22 T22 

Eeto es, tambi~n ae pueden encontrar loe parametroe S como 

una funci6n de loe parámetros T. 

Una vez definidos los parámetros T en forma particular, loa 

podríamos haber definido tal que las ondas de salida sean las 

variables dependientes y las ondas entrada sean lea variables 

independientes. Esta definiei6n alternativa puede traer consigo 

algunas dificultades cuando se diee~e con dispositivos activos 

unilaterales. 
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812821-sn 522 822 

812 s12 
(2-5) TA 

-su 

812 812 

Donde TA es la matriz de TransfHencia cuando se toma cano· 

variables independientes a las variables que describen las ondas· 

de entrada. 

Usando la definición alternativa para los parámetros de 

transferencia (TA)' el denominador en cada caso de estos términos 

es s12 • 

Trabajando con amplificadores, a menudo asumimos que el 

dispositivo aea unilateral, o s12 = o~ Esto causa que el conjunto 

de parámetros T sea indefinido. 

Ambas definiciones para los parámetros T pueden ser 

encontradas en la pri!ctica. En general preferimos definir los 

parámetros T con las ondas de sa !ida como las variab.les 

independ lentes y las ondas de entrada como las variables 

dependientes. 

Se usa este nuevo conjunto de parámetros, cuando trabajamos 

con redes en cascada -amplificadores de dos ó más etapas o un 

amplificador con redes de acoplamiento por ejemplo-, para datos 

medidos de los parámetros ~ podemos dejinir los parámetros T para 

las 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 parámetros T y llegar 

al conjunto de ecuaciones para la red total. 
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a, --

T T' 
-o, b',-

Figura 2-2. 

l:l \Tll Tl21 
t::l t:~l 

TÍl 'Í•] !~1 {2-6) • y 

T21 T22 T21 Tz2 2 

Ya que 

{2-7) ¡::1 . t::l 
Se tiene que: 

¡•1 . rll Tl2] lTÍJ Tíj 
l::l {2-8) 

ª1 T21 T22 T2i Tz2 

Ya que la multiplicación de matrices, en general no es 

conmutativa, estae matrices de par'°1etros T deben eer 

multiplicadas en el orden apropiado. Cuando trabajamos con redes 

en cascada, debemos multiplicar las matrices en el mismo orden 

como son conectadas las redes. U1ando la definición alternativa 

para parimetro& T (matriz TA)' previemente de1crita, la 

multiplicación de matrices debe hacerse en orden inverso. 

Este conjunto de parimetroe de transferencia ea muy dtil 

cuando Je usan técnicas de disefto por computadora, ya que la 

multiplicación de matrices es una tarea fácil. 



Gr&ficas de flujo de señales. 

Cuando se diseña naanual.m1mte, se puede usar la técnica de 

gritficae de flujo de Nñal,. para seguir ondas incidentes y 

reflejadas a través de D• re1i, Esta es una nueva técnica para 

análisis de redes de micromdae , 

REGLAS. 

Se siguen ciertas rep:las pal ·a construir una red con gráficas 

de flujo. 

l.- Cada variable a1 ,a;\••bl y 1'>2 es designada cano un nodo. 

1 

2 ~ ·- Cada uno ~ 1011 par .. unetros S ea< una rama. 

3.- La ramas entran a los nodos que son variables 

depeid!ientem:, J sa en de loa nodos que· son variables 

inde,iiendien.~s. 

4 .- En la.a ecuaciones de ¡:'.azrámetroe S • loe ondlas reflejadas 

b
1 

y b
2 

son las varimhles dependientes y las ondas 

incidentes a
1 

y a2 son 1.as vari13bles !ndepend !entes, 

5. - Cada nodo ea igual a1 ln; suma ·le las ramas que llegan a 

él. 

Aplicando estas reglas 81 l•s dos ecuaciones de parámetros S. 

J,a primera ecuaci6n tiene] nodos -t 1 ,a1 y a
2

• b¡ es un nodo 

depend lente y ea tá canee tiwit> 8 Bl a trnV~S de la rama Sll y B l 

nodo a
2 

por medio de la rama s12.• La segunda ecuaci6n eo 

constru{da similarmente. 

Ahora veamos la representac16n de la gráfica de flujo de una 

red de dos puertos. 
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o, 

s,, 

Figura 2-3. 

(2-9) 

Grlfica completa de flujo para una red de dos puerto1. 

ª1 b 

s,, 

Figura 2-4. 

La relaci6n entre ondas viajeras es ahora fácilmente vista. 

Tomemos la onda incidente en la entrada °l.• parte de su potencia 

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

porción ·de h2 y también, parte da esta onda ea reflejada para 

convertirse en una porción de b
1

• Mientras tanto, la onda a2 que 

entra por el puerto 2 es transmitida a través de la red, 

transformÁndose en una parte de b1, también como reflejada desde 

el puertc. 2 como parte de b2• 

Esta técnica es la máa usada en redes en cascada 6 en 

trayectorias de retroalimentación. 
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APLICACION DE LAS GRAFICAS nE FLUJO. 

Varias redes de flujo serán encontradas en el disefio de 

amplificadores. Un generador con alguna fuente de voltaje interno 

y una impedancia interna tendrá uno onda emanando de ~l. La 

grlkica de flujo para el generador introduce un nuevo término, 

b • Está definido por la impednncia del generador. Cano se hizo 
8 

para las ondas viajeras vistas anteriormente aquí también 

normd izamos 

Z 1/2 1 o • 'ª 

las ondas viajeras que salen del generador por 

magnitud de bs elevadn al cuadrado tiene 

dimensiones de potencia. 

r, 

a 

Figura 2-5. 

Va z 1/2 
o 

(2-10) b 
B 

z + ZO s 

una 

las 

Para una carga, la gráfica de flujo es simplemente el 

coeficiente de reflexión complejo de la carga. 



a -

b-

Figura 2-6. 

Cuando la carga es conectada al ·generador, vemos una 

emanaci6n de ondas del generador incidente sobre la carga y una 

onda reflejada regresa al generador desde la carga. 

a' 

a b' 

Figura 2-7. 

Con objeto de demostrar la utilidad de las gr&ficaa de 

flujo, a1alicemoo una red de dos puertos con una fuente de señal 

y su carga como se muestra en la figura 2-8. Combinando 101 

ejemplos vistos podemoe dibujar una gr&fica de flujo para el 
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sistema. 

,.., Su 

º2 

Figura 2.a. 

Aplicando la regla de Maaon para resolver el valor de 

cualquier nodo en la red. Antes de aplicar la regla debemos 

definir varioo términos. 

Definición de términos adicionnlea: 

Trayectori.!!_ ,. Una trayectoria es una serie de líneas 

directas continuas que siguen en secuencia y en la misma 

dirección un camino, uniendo dos nodos, de tal forma que 

ningún nodo es tocado m~a de una vez. El valor de la 

trayectoria es el producto de todos los 

encontrados en la ruta. 

coeficientes 

eat' definido como el producto de 

las ramas encontradas en la trayec tori.a, la cun 1 empieza 

desde un nodo moviéndose en la dirección de las flechas 

regresando al mi.amo nodo. Para ilustrar esto, iniciemos una 

trayectoria en el nodo a1• Un lazo de p~imer orden es s11 
P's· Otro lazo de primer orden es s21 í\812 1"

9
• Si iniciamos y 

terminamos en el nodo n2, encontramos un tercer lazo de 

primer orden 822 l"L. 
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L~ d~Segundo .o~.- Estó definido como el producto de 

dos lazos de primer orden sin que estos lazos ee toquen. De 

loe treo primeros lazos, encontramos solamente sll re y s22 

rL' sin tocarse en cualquier forma. El producto de estos dos 

lazos forma el lazo de segundo orden para esta red. 

~ ~ ~ ~ .- Es el producto de cualesquiera tres 

lazos de primer orden sin que ae toquen entre sí. En esta 

red no hay ningdn lazo de tercer orden; en redes m&s 

complejas pueden existir. 

Supongamos que estamos interesados en el valor de b1• En 

este ejemplo, b es la dnicn variable independiente cuyo valor 
8 

determina el valor de cada una de lae variables en la red. b1 por 

lo tanto es una funci&n de bs' Para determinar b1, primero 

tenemos que identificar las trayectorias desde bs a b1, Siguiendo 

las flechas, vemos dos trayectorias (1) s11 y (2) s21 rL s12 • 

El pr6ximo paso es encontrar lazos que no se toquen respecto 

a las trayectorias encontradas. Aqu!, la trayectoria s11 y el 

lazo de primer orden, s22 rL no ee tienen nodos o ramas en comdn. 

Con esta condici6n encontramos s22 rL' es un lazo que no toca con 

la trayectoria sll. 
La otra trayectoria, s21 í' L s12 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(6 regla de 

Mason) ecuaci6n (2-11). Esta ecuaci6n parece complicada a primera 

vista, pero analiz&ndola t'rmino a t'rmino es fácil de entender. 

Esta regla determina la relaci6n de dos variablee, una 

variable dependiente para una variable independiente. 

(1) (1) (2) 
P1 (1 -IL(l) +l:L(2) - ... ) + P

2 
(1 -I;L(l) + ••• ) 

T "' 
l -rL(l) +IL(2) -'f.L(3) + ... 

(2-11) 



Donde: 

P
1

, P
2

, etc., son las varias trayectorias que canee.tan estas 

variables. 

El término2'.. J,(l)(l) es la sum11 de todos los lazos de primer 

orden, tales que no tocan ln primer trayectoria entre las 

variables. 

El térmtnoI. L(2) (1) es la sum11 de todos los lazos de segundo 

orden, tales que no toquen aq11ella primera trayectoria. 

El término ~L(l) (Z) es la suma de todo e los lazos de primer 

orden, tal que no toquen la segunda trayectoria. 

El denominador en es ta expresión es una . func iÓn de la 

geometría ·de la red. Esto es simplemente uno menos la suma 

de todos los lazos de primer orden, m's la suma de todos los 

lazos de segundo orden, menos la suma de los lazos de tercer 

orden y as{ sucesivamente. 

Aplicando esta regla a la red. La relación de b1 , la 

variable dependiente, a b
8

, la variable Independiente, es igual a 

la primera trayectoria, s11 , multiplicada por 11 menos el lazo de 

primer orden con respecto a esta trayectoria, í\ s22 • 

La segunda tuyectoria, s21 f7 L s12 , es simplemente 

multiplicada por uno, ya que no hay lazos (independientes -sin 

tocarse) con respecto a esta tuyr.ctortn. 

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

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

(2-12) 

Con un poco de experiencia se pueden dibujar gráficos de 

flujo de redeo complejas, eota técnica facilita el análisis de 
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redes, De hecho, usando la t~cnica de gr~ficos de flujo, se 

pueden derivar varias expresiones para potencia y ganancia que 

son de inter~s para el diseñador de circuitos. 

Primero que todo en el diseño de circuitos de microondas, 

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

Recordemos que el cuadrado de las magnitudes de las ondas 

incidentes y ref lejadae tienen la dimenei6n de potencia. La 

potencia liberada!.!! carga es entonces la diferencia entre la 

potencia incidente y la potencia reflejada. 

(2-13) 

La potencia disponible de ~ fuen~! es la m&xima potencia 

que puede proporcionar la fuente a la carga, lo que implica que 

el coeficiente de reflexi6n en el puerto de salida .( en este caso 

el puerto donde estA conectada la carga) debe ser igual al 

conjugado del coeficiente de reflexi6n en el puerto de entrada(en 

este caso en el puerto donde estA conectada la fuente de 

microondas). 

(2-14) 

bs b 

a b' 

Figura 2-7. 
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Se describen estas condiciones en ln sr•fica de flujo, 

observemos que la potencl.a disponible de ln fuente es: 

(2-15) P = 1bl 2 
• lal 2 

Disponible 

Usando las t'cnicas de gráficas de flujo, vemos que: 

(2-16) 

b 
s 

b· .. -----

1 - r "* s s 

y a " 

b I' * s s 

La potencia disponible desde la fuente se reduce a: 

(2-17) p " Disponible 
1 -lf' l2 

9 

(2-17) 

Se pueden desarrollar ecuaciones de ganancia en voltaje y en 

potencia que son ~tiles en diseño de amplificadores usando estas 

t~cnicas de gritficas de flujo. Paro una red de dos puertos, la 

ganancia ~ voltaj~ es igual al voltaje total en la salida 

dividido por el voltaje total en la entrada. 

(2-18) Av = 

Si se divide el numerador y denominador por b
8

, se pueden 

relacionar cada una de las variables dependientes del sistema a 

una variable independiente. Se tl.enen cuatro expresioneo 6 cuatro 
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relaciones, que se pueden determinar de la regla de Mnson. 

ª2 b2 

+--

b b 521 171 + 521 s 8 

Av = 

ª1 bl Hl - 522 rL)+sn <1 - 522 rL)+s21 í\ 812 

+-

(2-19) b b 
8 8 

Figura 2-8 

Podemos simplificar esta derivaci6n recordando que el 

denominador en la expreei6n para la regla de lazos que no se 

tocan ea una funci6n de la geometría de la red. Esto será lo 

mismo para cada una de estas relaciones y se cancelará en el 

resultado final. Entonces, s6lo necesitamos lo concerniente con 

los numeradores de esas relaciones. 

Determinemos un par de estas relaciones con el objeto de 

comprobar el proceso. a2 está conectada a b
8 

mediante la 

trayectoria s21 r1 • Todos los lazos de primer orden tocan esta 

trayectoria, tal que ~eta es simplemente multiplicada por uno. b2 
está conectado a b

8 
a trav&s de la trayectoria s21 • Todoe los 

lazos de primer orden tocan esta trayectoria. a1 está conectada 

directamente y hay un lazo no tocado s
22 

r
1

• 

Tenemos entonces determinada la razcSn b
1 

simplemente los numeradores de cada expresi&n. 

ganancia en voltaje de la red de dos puertos. 

a b
8

, poniendo 

Ahora derivamos la 

La dltima expresi&n que es de inter&e obtener es la ganancia 
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de potencia de tranaferencia. 

La ganancia de potencia de transferencia esta definida como 

la potencia liberada a la carga dividida por la potencia 

dieponihle de la fuente. 

(2-20) Gt 

CDisponible 

Substituyendo les exprenionea de estas doo potencias ee 

obtiene que: 

(2-21) 

Sólo reata 

trayectoria que 

toquen respecto a 

como en el ejemplo 

Gt 11 

resolver 

lb21 2 
(1 - l t\1 2) 

lb 1
2 

a 

la relación bz a b . La 
B 

conecta b
8 

y b2 es s21 • No hay lazos 

esta trayectoria. El denominador es el 

anterior: uno menos los lazos de primer 

lfnica 

que no 

mismo 

·orden, 

m~s los lazoa de segundo orden. Tomando la magnitud de esta 

relación, elevando al cuadrado y suatituyendo el resultado 

obtenido, la expresión para la ganancia en potencia de 

transferencia para una red de dos puertos es: 

b2 521 
(2-22) 

b 1 - Sll ~ -S22 !¡, -S21 512 rL ~ +Sll ~ 522 rL 6 

ls21l2 o -1~12>o - 1 r1 1
2
> 

(2-23) Gt " 

1(1 - 811 r;;><i - 822 ~) - 821812 ~ ri: 12 
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Esta no es una expresión sencilla, ya que los t~rminos son 

generalmente cantidades complejas. Calculadoras Ó rutinas de 

computadora facilitan grandemente la tarea al diseñar circuitos 

de microondas. 

M~s tarde se verá que se puede simplificar esta expresión 

suponiendo que el amplificador es un dispositivo unilateral. 

A causa de que los par~etros S a una frecuencia dada son 

constantes dependiendo del dispositivo seleccionado y de las 

condiciones de polarización, ee debe poner atención a loa 

coeficientes de reflexión de la fuente y de la carga. 

CRITERIOS DE ESTABILIDAD. 

Para maximizar la ganancia de transferencia debemos acoplar 

conjugadamente la entrada y la salida. Antes de hacer esto, 

tenemos que analizar la estabilidad de la red, ya que las redes 

activas tales como los 1¡11\plificadores 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 e incondicional. --------
Una red es condicionalmente estable si la parte real de la 

impedancia de entrada (Zin) y la parte real de la impedancia de 

salida (Z t) son positivas para ciertos valores de las ou 
impedancias de fuente y carga a una frecuencia específica. 

Una red es ~.!~onalmen_!:! estab_l! si· la parte real de 

sus impc~nncias de entrada y salida (Zi y Z ) son positivas 
n out 

para toda impedancia de fuente y de carga cuando la parte real de 

ellas es tambi~n positiva a una frecuencia específica. 
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N6tese que estaa dos condiciones son aplicadas nolamente a 

una frecuencia específica, Se llaman impedancias de fuente y de 

carga con parte real positiva a aquellas que implican: 

(2-24) y lr;,I <= 1 

a, s 
11 

s,, 

s,. 
Figura 2-9. 

Primero queremos acoplar conjugadamente la red a la carga y 

a la fuente para asegurar la ganancia m~xima de transferencia. 

Bajo estas condiciones, podemoa decir que la red ser~ estable si 

el factor de estabilidad (k), definido m~s adelante es m's grande 

que uno. Condiciones de acoplamiento conjugado significan que el 

coeficiente de reflexi6n de la fuente, ea igual al conjugado del 

coeficiente de reflexi6n de entrada de la red. 

(2-25) 

Y que el coeficiente de reflexi6n de la carga es Jgual al 

conjugado del coeficiente de reflexi6n de la salida de la red. 

(2-26) r.L = r* 1 ·out 
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(2-27) K • l 

Precaución: El factor K no debe considerarse sólo. Si estamos 

operando bajo condiciones de acoplamiento, para asegurar máxima 

ganancia debtmos considerar: 

1.- Los efectos que causan sobre la estabilidad del 

amplificador cambios de temperatura o deepla%amiento de 

los par&metroe S del transistor. 

2.- L~s cambios que sufre la estabilidad si ee substituye el 
transistor en el circuito. 

3.- Loe efectos que pueden causar los cambios arriba 

mensionadoe sobre el acoplamiento conjugado y la 

estabilidad del amplificador, por lo tanto se debe 

considerar otras condiciones además del factor K. 

Observando las ecuaciones para loe coeficientes de ref lexi6n 

para la enti:-ada y la salida ~n y ,~ut respectivamente, ee ve 

que tienen forma similar. La única diferencia es que se reemplaza 

sll por s22 y lL por r:i. 

bl 821812 ~ 
~n " .. sll + (2-28} 

ª1 l - 822 rL 

b2 821512 r: 
(2-29) r:iut " .. 822 + 

ª2 l - sll r, 
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Si hacemos 

estableceremos 

que: 

de es ta ecuac i6n 1 ~n 1 

un límite. De un lado de este 

y por el otro lado que: 

igual 

límite 

a uno, 

esperamos 

Se encuent·ra primero el Hmite resolviendo la siguiente 

expres16n: 

(2-30) 
821s12 íi 

'~ni • sll + ----------- a 1 
1 - 522 íi. 

Laa soluciones para r
1 

caen sobre un círculo. El radio (r1 ) 

y el centro (c
1

) del círculo est~ dado por las. eiguientes 

expresiones como una func16n de los par~metros S, 

812821 
(2-31) rL • -----------------

Js22l2 - 161 2 

<822 - 6 S*ll )* 
(2-32) CL ª -------------------

ls22¡ 2 - ¡612 
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(2-33) Donde 

Habiendo medido los parámetros 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 íi, que hacen 

(2-34) 

El círculo entonces repre•enta el límite. 

El 'rea dentro 6 fuera del círculo representar& una 

condic16n de operaci6n estable. 

lit! ,, 

\ 

.. ~­
\ 

" 

Figura 2-10. 



Para determinar qué 'rea representa la condicl6n de 

es tab 11 id ad se hace z1 "' 50 ohms, o sea I¡, •O. Lo anterior 

representa un punto en el centro de la carta de Smith. Bajo estas 

condiciones • 

(2-35) 

Ahora supongamos que s11 ha sido medido y su magnitud es 

menor que uno, la magnitud del coeficiente de reflexi6n de 

entrada también ·es menor que uno. Esto significa que este punto, 

( f';_ •O), representa una condici6n.de operaci6n estable. Esta 

regi6n entonces representa la condici6n de operaci6n estable pare 

la red completa. 

Si se selecciona otro valor de r1 tal que dé un coeficiente 

de reflexi6n de entrada que oea m's grande que uno, la red se 

volvería potencialmente inestable. 

Si solamente tratamos con cargas pasivas, esto es, cargas 

que tienen un coeficiente de reflexi6n igual o menor a uno, 

entonces, permaneceremos lejos de aquellos valores de r1 que 

causan que la operscl6n de la red salga de la regi6n de 

estabilidad, con el objeto de asegurar la operoci6n estable del 

amplificador, que se esta diseñando. Laa variaciones de la 

temperatura, el envejecimiento de los transistores ó el reemplazo 

de éstos, causan que el centro o radio del círculo de estabilidad 

se desplace, lo que puede causar que la operaci6n del 

t1111plificador se desplace a la región de inestabilidad. 

Por otro lado, si 1 s111 )O, con Z¡, .. 50 ohms, •ntonces esta 

drea es la región estable (se encuentra dentro del círculo de 

eatabilldad) y la reglón de afuera es el ~rea de inestabilidad. 
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Figura 2-ll, 

Para asegurar que ee tiene la condición de estabilidad 

incondicional a una frecuencia dada . en el diseño del 

amplificador, debemos eer capacee de localizar cualquier carga 

pasiva sobre la red y manejarla con cualquier impedancia de 

fuente sin desplazarnos a una condición inestable. 

Desde un punto de vista griftco, es deseable asegurar que el 

círculo de estabilidad cae completamente fuera de la Carta de 

Smith, y tambiin es dtil asegurarnos que el interior del círculo 

de estabilidad representa la región inestable.· El 'rea fuera del 

círculo de estabilidad incluyendo la Carta de Smith, podría 

entonces representar la región de operación estable como se 

indica en la siguiente figura. 



Figura 2-12. 

Para satisfacer estos requerimientos debemos asegurar que la 

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

la Carta de Smith al centro del círculo de estabilidad, menos el 

radio del círculo de estabilidad, rL' sea m~s grande que uno. 

Esto significa que el punto m~s cercano sobre el círculo de 

estabilidad estaría fuera del círculo de radio unidad o Carta de 

Smith. 

Para asegurar que la regi6n dentro de la Carta de Smith 

represente la condici6n de operaci6n estable, la impedancia de 

entrada o de salida de la red debe tener una parte real m~s 

grande que cero cuando la red est~ terminada con 50 ohms. Para 

finalizar, debemos tambi~n sumar el círculo de estabilidad de 

salida para ganar un mejor entendimiento de este concepto, Esto 

significa que la magnitud de s11 y s22 debe ser menor que uno. 

Tambi~n se debe tener precauci6n acerca de la estabilidad en 



funci6n de la frecuencia. Loe par&netroe S son típicamente 

medidos en alguna frecuencia en particular. Los círculos de 

eotabilidad son dlbujadoe para la frecuencia dada, se puede estar 

seguro que el amplificador ser& 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 raz6n arriba mensionada, es necesario investigar la 

estabilidad en una amplia banda de. frecuencias y construir 

círculos de estabilidad dondequiera que se sospeche que la 

operaci6n del amplificador se sale de la regi6n de estabilidad.Se 

muestran enseguida círculos de estabilidad dibujados para tre• 

diferentes frecuencias. 

Figura 2-13. 



La estabilidad ee principalmente dependiente del producto 

ls121·ls
21

!. ls211 es generalmente una función decreciente con la 

frecuenc is, 

30--~ 

Figura 2-111. 

Donde f 8 es la frecuencia de corte inferior. 

1s12les una func16n creciente. 

Observando el producto \s12 l· ls211 , vemos que ~ate es 

creciente abajo de fB' despu~s es plano y decrece en altas 

frecuencias. 

En esta regi6n plana debemos asegurar la estabilidad. 

Generalmente al construir circuitos de microondas los 

elementos pasivos tales como inductores y cspacitorca se simulan 

con secciones de líneas de transmlei6n de microcinta, estos 

elementos 'se diseñan a la frecuencia media del diapaz6n de 

frecuencias de operación¡ fuera de la banda de inter~a, los 

inductores se pueden comportar como capacitares y los capacitares 

como inductores, por lo tanto, es necesario investigar la 

estabilidad del amplificador también a frecuencias que se 

encuentran fuera de 1 ancho de banda del ampHficador. 
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CAPITULO 11!. TRANSISTORES PARA MICROONDAS, 

BREVE BOSQUEJO J!ISTORICO, 

La invensión del transistor poi William Shockley en 1948, ha 

causado un impacto revolucionario en general en la tecnología 

electrónica y en particular en loe dlspooitivos de estado sólido. Ya que 

los transistores y dispositivos semiconductores han reemplazado a los 

tubos de vacío en un gran número de aplicaciones, ya que tienen una 

amplia gama de ventajas. El transistor de microondas ee un dispositivo 

no lineal y su principio de operación es similar al mismo dispotivo de 

baja frecuencia, pero por sus dimensiones requiere que el proceso de 

fabricación, control y empaquetamiento sean mucho más finos. 

Estructura Física: Todos loe transistores de microondas son planos 

y algunos de ellos son de silicio de tipo n-p-n bipolare~. La geometría 

de su construcción loa caracteriza como: a) Interdigitalizado, b) 

Sobrepuesto y c) Matdz 

Desde un punto de vista de la máxima frecuencia·de oscilación de 

loe transistores bipolares (intrínsecos) su frontera esta acotada por el 

ancho del emisor cerca de 1 >'"1 y el espesor de la base cerca de 

0.2 )lffi· La longitud del emisor es del orden de 25 jllll para el 

sobrepuesto y matriz • 
..-----------. _,/ METALIZACION 

y ·:::::·-=:Yn1[n[f~! 1 

"""'"º"" . A -_ _e:::¡ <-----------_....--oe: 8AS! ~ .... -----------
al INTEROIGITALIZAOO 

e) MATRIZ .._ _________ _ 

b) 508ft!PU!STO 

~---METALIZACION DE 
EMISOR 

Dll'USION OE 8ASE 

~ METALIZACION DE BASE 

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

Como se hizo notar, la ope1ación de un tranRisto1 blpolar de 

potencia de microondas es parecida a la del mismo dispositivo en baja 

frecuencia, pero en la operación en clase C es mucho mejor que la clase 

A o modo AB. 

Cuando el transistor es polarizado para operación en clase C, ambas 

uniones emisor-base y colector-base son polarizadas en inversa y no 

fluye corriente cuando no se aplica señal. La capa de depleción en la 

unión emisor-base es más pequeña que aquella de la unión cole~tor-base. 

Cuando un voltaje de radiofrecuencia (RF) es aplicado a la unión er11isor­

base, ésta es polarizada en directa para una fracción del ciclo de RF. 

Entonces los electroneR son Inyectados en la ba•e, estos portadores 

transitan la base cooio un flujo combinado de difusión y deslizamiento y 

son acelerados en la reglón de depleción colector-base. El campo 

eléctrico en la región de depleción colector-baRe con la mínima amplitud 

de la señal de RF, es suficiente para acelerar los electrones a su 

velocidad de saturación. El fujo de electrones inyectados durante el 

tiempo que dura la polarización directa en la unión emisor-base 

representa un pulso de corriente en el circuito oe colector. El pico del 

pulso de corriente ocurre cuando los electrones atraviesan la región de 

depleción colector-base con la velocidad de saturación. Si el circuito 

de colector es una carga real a la frecuencia de la señal, una potencia 

de salida será conaumtda desde la carga en la frecuencia fundamental. 

CARACTERISTICAS DE LOS TRANSISTORES QUE OPERAN EN MICROONDAS. 

Hay varias aproximaciones para el análisis de las características 

de transistores de microondas. 

Una primera aproximación es utilizando un circuito equivalente para 

el transistor. Con este circuito equivalente eon descritas las 

características de entrada, salida, realimentación y ganancia, 



B 

e, 

E 

r' e 

~. 

e 

E 

Figura 3-2. Circuito equivalente del transistor en la configuración 

emisor común. 

Esta es una configuración emisor común del circuito equivalente 

conocida como el modelo Híbrido. 

Definiendo cada componente del modelo: 

rbb · - Resistencia de Base. Esta es una resistencia inevitable que 

se presenta en la unión 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 más pequeños tienden a presentar valores 

más grandes de rbb'' 

rb'e - Resistencia de entrada. Es la resistencia que se presenta 

en la unión base emisor. Su valor típico es de alrededor de 1000 ohms. 

rb'c - Resistencia de retroalimentación. Esta resistencia es muy 

grande (aproximadamente 5 Megohms) aparece entre la base y el colector 

del transistor. 

r ce Resistencia de salida. Como su nombre lo indica, esta 

resistencia es vista entre el colector y el emisor del transistor y su 

valor típico esta 3lrededor de lOOK ohms 

Ce Capacitancia de la difusión de emisor. Esta capacitancia 

realmente es la suma de la capacitancia de difusión y la capacitancia de 

unión del emisor, ambas son asociadas con la física de la unión del 

00 



semiconductor en a{ misma. Aunque la capacitancia de union er. tan 

pequeña que sólo se considera la capacitancia de difusión cuyo valor 

típico es de 100 pF. 

Ce Capacitancia de relroalimentaclón. Esta compo~ente eA 

formada por la polarización inverau de la unión colf'clor-baae del 

transistor. Un valor típico de esta compon'ente es dt> 3 pF. 

Es la fuente de corriente. Donde es la ganancia en 

corriente alterna del transistor, mientras Ib' es la corriente a través 

de rb'e' La corriente de colector es igual a veces la corriente de base. 

SIMPLIFICACIONES. 

1.- Se puede eliminar rb 'c' ya que es una resistencia muy grande, que 

para nuestros propósitos la vemos como un circuito aLierto. 

2.- En altas frecuencias las conexlones con las terminales suman una 

pequeña inductancia al circuito equivalente. 

3.- Aplicando el principio del efecto Miller, transportar Ce desde su 

conexion base colector, a una posición en paralelo con Ce con un nuevo 

valor Cc(l - ~ RL)' donde \ es la resistencia de carga. Combinada ésta 

con Ce para formar una capacitancia total CT. 

Estos cambios son mostudos en la siguiente figura. 

B LB rb'b L e 

i 1b' 

VtJe rt/1 CT 'ce ~ 'b' 

E E 

Figura 3-3. Clrcuilu equivalente utilizando el ef~cto Hiller. 
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IMPEDANCIA DE ENTRADA. 

La variación oobre la frecuencia de la impedancia de entrada para 

el transistor es fácilmente encontrada analizando el circuito mostrado a 

continuación. 

B 

rb'a 
e 

I> T 

Zln 
LE 

E 

Figura 3-4. Impedancia de entrada equivalente. 

Se han incluido solamente loa elementos del circuito equivalente 

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

IMPEDANCIA DE SALIDA. 

Manipulando de la misma manera la última seccion podemos llegar a 

un circuito apropiado que será usado para el análisis de la impedancia 

de salida. 

B rb'b Ce e 

l 1b1 

Rs 'b'e c. < 

E E 
Zout 

F'igura 3-5. Impedancia equivalente de salida. 
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Ce y Ce son los factores determinantes en cualquier cálculo de la 

impedancia de salida y ellas solas causan que la impedancl.a de aalida 

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 número de circuitos analógicos y digitales 

tanto en bajas como en altas frecuencias. 

F.l modelo de EBERS-MOLL para un trans h tor hipo lar se muestra en la 

figura 3-6. 

e ib ~e -fe e 
{ 

1 W-<:1 
+ 

'l~ "e~ le ¡~es 

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

La corriente del colector 

ecuación: 

(3-1} 

Ic esl~ modelada con la siguient~ 

La ecuación de la corriente de hase ID está modelada con la 

ecuación siguiente: 

la VBE Is VDC 
0-2) ( EXP (--) - 1 ) + ( EXP ( --) - 1 ) 

VT VT 
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La carga del emisor se modela de la siguiente forma: 

... ,. 

(3-3) 
VBE dv 

qE " '\'y le ( EXP (--) - 1 ) + 'J•(O)J 
VT (1 - v/~e)l/2 

o 

La ecuación de la carga del colector es 

(3-4) 
VBC 

qC = '\'R la ( EXP (--) - 1 ) + 

VT 

Ve,c 

J 
dv 

cjc(O) ---­
(1 • V/~ )l /2 

c o 

Donde 

rb' re' re son respectivamente las resistencias ohmicas de la base, 

emisor y colector. Son consideradas constantes. 

v1 es el voltaje térmico. 

~ y @IR son respectivamente las ganancias en corriente directa e 

inversa, 

VA es el voltaje Early y caracteriza la modulación del ancho del la 

base. 

'l'F y "! R son respectivamente los tiempos de vuelo directo. e 

inverso. 

Cje(O) y Cjc(O) respectivamente son lae capacidades de las uniones 

emisor-base y colector-base cuando el voltaje de la unión es cero. 

Is es la corriente de saturación. 

e ce es un cnndens11dor entre la unión y .. 1 euetrato para 

integrarloe, tr11nsistnr,.s descritos este 

de~preriA. 

MODELO 11-HIBRIDO LINEALIZADO. 

circuitos 

se 

A cur t1m1ación se muestra el circuito equivalentt! dt!l Modelo «­
híbrido linealizado para un transistor bipolar. 
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Figura ~-7. Circuito ~-híbrido linealizaco para un transiqtor bipolar. 

Ventej!I: los parámetros no dependen -:le Ja frecuencia y todos tienen 

un• correspondencia f{sica directa. 

Les "c11aciones de los p11rámetros li11e~l hedos son: 

'(} IB -ore 
(3-5) g 

,. __ 
('l-ll) ¡,a -- - sr ~,, 

o VBE Q o VllC Q 

O 1n <:ne 
(3-6) !! 

,. __ 
(3-10) g = 

"' 
- s,, 

Cl VBC Q o Vl\E Q 

º'' 1 (3-7) c11' m Cbo t Cje(O) 

O VBE Q 

(3-8) 

e,. y C'll Constan de dos psrteA: t:nn capoci.dad de difusión y 'JTiq 

capacidad de la unión respec th•a. 



TRANSISTORES DE EFECTO DE CAMPO DE MICROOND~S (FETa). 

Después de que Shock ley inventó el transistor en 1948, propuso en 

1952 un nuevo tipo ne tr~neiator de efecto de campo (FET) en ~l cu:l la 

conductividad de una capa de un semiconductor ea modulada por un Clll!lpo 

eléctrlco transversal. En un FET el flujo de corriente ea llevado por un 

sólo tipo de portadores, por est~ cPuaa los FETc también son conocidos 

cpmo transistoree unipolarea. El propÓAito aquí e11 describir la 

estructura física, loe principios de operaclóri, las caracteT"!sticae de 

operación en microondas y las limitaciones de potencia-frecuencia de 

los FETs. El FET de microondas tiene la capacidad de amplificar señnl~s 

pequeñas arriba de lae fecuencia~ d~ la banda X con bajas figuras de 

ruido (barid: X - 6.2 a 10.9 Gttz). 

El FET unipolar tiene ·:aries ventajas sobre el transistor de unión 

bipolar. 

l. Su eficiencia eR más alta que la del transistor bipolar. 

2, Su fig_ura de ruido ea más baja. 

·3. Su frecuench d"' operación es má! alta. 

4. Su resi11tl'ncia de entrada es muy alta, arriba de varios megohms 

ESTRUCTURA FISICA. 

El FET puede consistir de tres tlpos de uniones de la 

compuerta de unión p-n, compuerta de barrera Schottky y 

aislante-canal. En 1938 Schottky sugirió que la barrera de 

compuerta: 

compuerta 

potencial 

podría levant11r.qe C'On cargas en el espacio estable en el semiconductor , 

sin la presencia de una capa química. El modelo derivado de su teoría ea 

conocido como barrera Schottky. El material puede ser Silicio o 

Arseniuro de Galio (GaAs), y el tipo de canal puede ser canal n ó canal 

P· 
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TRANSISTOR DE EFECTO DE CAMPO DE UNION (JFET). 

El transistor de efecto de campo de unión (JFET) es el 

originalmente propuesto por Shockley. El dlagram.1 se muestra en la 

figura siguiente y su símbolo para un JFF.T canal n. El mRt~ri11l tipo n 

eatá entre dos capas altamente contaminl\daq de m~terl.,1 del tf.po 

P+• denomin!!d11s compuertas p. Si la parte c~ntral fuera de llpo p, el 

dispositivo se llamada JFET cana 1 p. Cada extremo ele l cana 1 n es un 1 do 

por contactos metálicos. De acuerdo con las direcciones de los voltajes 

de polarización, el que suministra la fuente de electrones es llamado 

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

drenador. 

D 

n 
• e G 

..:. Vds 

VIII v,. n 
s 

+ 
s 

· Figura 3-8. Diagrama y símbolo del JFET canal n. 

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

El FET con barrera Schottky fue desarrollado por muchos científicos 

e ingenieros 1 como Mead y Jlooper que algunas veces lo llamaron 

transistor de efecto de campo metal-semiconductor (MESFET). La siguiente 

figura muestra el diagrama esquemático y símbolo. 



Fuente Co111puerto Drenodor 

n 

Vgs S1mlol1lont1 + ___ s...__ __ ~ 

Figura 3-9. Símbolo y diagrama esquemático de Ún MESFET. 

El dispositivo es de estructura lnterdigittlizada, fabricado 

utilizando una cap• epitaxial de GaAs tipo n entre 0.15 a 0.35 µm de 

espesor sobre u~ substrato. El canal n es contaminado con azufre o con 

estaño con una concentración N entre BX 1016 y 2Xl017 por centímetro 

cúbico. La movilidad del electrón en esta capa es del orden de 3000 a 

4500 cm2 /V•s. El 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 metalización es usada para asegurar un soporte en el substrato. 

PRINCIPIOS DE OPERACION. 

En los JFETs y MESFETs la unión p•n entre fuente y c<:l1lpuerta se 

polariza inversamente, mientras los electrones de fuente y drenador se 

polarizan directamente. Bajo esta condición los portadores mayoritarios 

(electrones) fluyen en la capa epitaxial tipo n del electrodo fuente por 

el centro del canal al electrodo drenador. La corriente causa una caída 

de voltaje a lo largo de su longitud, tal que la polarización se vuelve 

más inversa hacia el extremo drenador. La disminución de la sección 

transversal de la parte activa del csnal aumentará la resistencia del 

canal, por lo tanto, 

voltaje de compuerta 

caracterlaticaA de la 

la corriente drenada Id aerá modulad1 por el 

(V ) , 
gs este fenáneno es parecido a laa 

corriente de colector Ic contra el voltaje 

08 



colector emisor, con la corriente de hase Ih como pardmetro del 

transistor bipolar. 

o 
-o 
o e 

" .. 
A 
., ... 
e ., 
·;: .. 
o 
~ 

La transconductancia de un FET está expresada como 

0-11) g = m 

d(Id) 

Para un volts.Je drenador-fuente (Vd
8

) fi.lo, la corriente drenada Id 

es una función del voltaje de compuerta (V ) polarizada en inversa, ge 
porque la corriente drenada Id es controlada por el efecto de campo del 

voltaje de 

cont lnuamente, 

compuerta V Cuando la corriente drenada ge 
la caída de volts.le ohmico entre la fuente y el 

crece 

canal 

refuerzan la unión p-n, como resultado, el canAl se estrecha, entonces 

la corriente drenada permanecerá casi constante para cualquier 

incremento del voltaje drenador a fuente. 

10 

-~ .. ,.., 
< 
f 

...... -LO 

H' 
-1.s ___________ .. _____ . _________ _ 
"l.O 

\lol~nje- de 'Drenodor. 

Figura 3-10. Coracterletlca de Voltaje de rlrenador contra Corriente 

drenada. 



VOLTA.JF. ARREBATADOR (V ) , 
p 

El voltaje arrebatador es el voltaje inverso de compuerta que 

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

el vol taje en el canal n, en térmf.nos de la densidad volumétrica de 

carga está dada por 

_P_ 
qN qN 

(3-12) 

d/ E. E. 

Donde: 

P ª densidad volumétrica de carga en coulombs por metro 

cúbico 

q • carga del electrón en coulomba. 

N concentración de electrones, en electrones por metro 

cúbico 

E. " permi tividad de 1 material en farads /metro, 

'. .. (,E:., -,E:.res la constante dieléctrica relativa. 

'º" 8,854 X l0-
12 

F/m , es la permitividad del espacio. 

libre. 

Integrando la ecuación (3-12) y aplicando la condición de frontera 

pnra el campo eléctrico E a -(dV/dy) " O en y .. a se tiene 

dV qN 
(3-13) ~(y-a) volts por metro. 

dy E 

Integrando ln ecuación 0-12) una vez y aplicando la condición de 

frontera V = O en y " O resulta en 
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qN 

0-14) V 2 
(y - 2Ay) Volts 

2~ 

Entonces el voltaje arrebatador en y = a se escribe como 

qNa 2 

0-15) V Vol t9 
p 

Pende a es la altura del canal en metros. Esta dltlma ecuaci6n 

indica que el voltaje arrebntador es una funcl6n del nivel de 

concentración de las impurezns (N) y de ln Alturn del canal (a). 

CARACTERISTICAS DE LOS GaAs FETs. 

La& caracterÍ&ticas de un GaAs FET para microondas de barrera 

Schottky dependen no solamente de parámetros intrínsecos como son 

Gd· , Ri, C y C s !no también de los parámetros extrínsecos R , R sg dg g s 
R y C definidos maq adelante. En la ~lgulentc figurn se muestra un 
p p 

con barrera Schottky y su circuito equlvnlente. 

El comportamiento del FF.T de barrera Schottky a frecuencias de 

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

R1 

Cono\ h~o " 

Figura 3-11. Sección de corte de un MESFF.T. 
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Figura 3-12. Circuito equivalente de un MESFET. 

Donde los elementos intrínsecos son: 

gm es la transconductancia del FET. 

Gd ea la conductancia de salida. 

Ri ea la reaiatencia de carga del e ag 
e es la capacitancia entre fuente y compuerta. ag 

cdg es la capacitancia drenador-compuerta. 

Y los elementos extrínsecos son: 

R es la 
g 

resistencia de metalización en la compuerta. 

R es la resistencia de la fuente. 
s 

Csd es la capacitancia entre fuente y drenador. 

R es la resistencia parásita del soporte de unión. 
p 

C es la capacitancia parásitn del soporte de unión. 
p 

Y Z ee la impedancia de carga. 
p 

Loe valores rle estos elementos dependen del tipo de canal, 

material, estructura y dimensiones del FET de berrera Schottky. Valores 

grandes de las resistencias extrínsecas disminuyen seriamente la 

ganancia en potencia y la eficiencia y aumentan le figura de ruido del 

MESFF.T. Se tiene la ventaja de aumentar el nivel de impurezas (N) del 

canal para disminuir la influencia relativa de la capacitancia de 

retroalimentación Cdg y aumentar la trnnsconductancin y la ganancia en 

voltaje directo a circuito abierto. 
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CORRIENTE DEJ, DRENAllOR (Id). 

La corriente drenAda de un FET con bnrrern rle potencial Schottky es 

expresada como 

(3-16) Amprrns 
2 3 

1 + Y1_Cu - I' ) 

Donde qNmaWV 

I 
p 

. p 
es la corriente de saturacl6n para el caso 

3L Shock ley en V ,.Q. 
2gs 

m •movilidad a campo bajo en m /volt_seg. 

q • l.6x10-
19 

coul'J!llbs; es la carga del electr6n. 
3 

N " concentraci6n de impurezns en electronee/m • 

a " 

w" 
La 

V " p 

ll,. 

altura del canal. 

ancho de la compuerta. 

longitud ele la compuerta. 

voltaje arrebatador. 

Vds +jVgsl 
-----)1/2 es la suma normalizada de loe voltajes 

rle drenndor y fuente con respecto al V 
p 

vol t11Je nrrebatndor. 

¡vgA 1 J/2 
( ___ ) f'S el voltajP. de comp11ert11 normal1z11do con 

V 
p 

m V 
p 

'!\= _,, 
Vs L 

respecto al voltaje arrebatador. 

es In velocidnrl de desplazamiento 

nonnal Izarla con respecto a la 

ve loe! ciad rle an turne Ión. 

V~" eg la velocidad de snturnc!Ón. 

m E 
X 

+ m E / Vs 
1( 

es la velocldnrl de desplazamiento en el cnnnl. 

~x • en el valor nbaoluto riel cnmpo el¿ctrlco en Pl (nnnl. 
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FRECUENCIA DF. CORTE (f ). co 

I.a frecuencia de corte de un FET depende de cómo fue hecho. En 

banda amplia y utilizando circuitos con elementos concentrados la 

frecuencia de corte ae expresa como 

8m Ys 
(3-17) f .. --- = co Hz 

211 C 4 TI L 
g 

Donde 

gm • transconductancia. 

C • capacitancia de compuerta. 
g 

L • longitud de compuerta. 

11~ .. velocidad de saturación. 

FRECUENCIA MAXIMA DE OSCILACION (f ). max 

La frecuencia máxima de oscilación depende de la transconductancia 

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

La frecuencia máxima de oscilación ae expresa como 

(3-18) 

(3-19) 

Donde 

f 

f ~( R )1/2 8m d max 
2 

f m E (u - p ) co p m 
f max 

lls 2 (1 - u m 

Rd = resistencia del drenador. 

gm = transconductancia. 

) 1/2 Hz 

E • campo eléctrico en la re•iÓn de saturación en el p 
cannl. 

um .. normalización de saturación de u. 
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J~ ,m y f son definidos previamente. 

Para f'aO, esto es, V .. o y 'fl >> 1, tal que 
gs \ 

0-20) 

J, f ,, __ 
y u ~ 

m r.o 
411'1, 

f "'~ ~s/J, (3/-(} l116 H7. max 'l. 

Donde i " 0.14 para m F. IV, = 13 y 
p 

1 .. 0.18 para m F. lv = 20 en el caso de GaAs. 
p s 

Experimentalmente ae ha encontrado que para un FET de GsAs con 

compuerta de longitud menor que 10 pm es 

(3-21) f m11x 
¡, 

Donde J, ea 111 longitud de la comp11ertn en metros. El mejor valor 

de J, es 0.5 um. 

De la misma forma, la frecuencl.a de corte determinada por el tiempo 

de tr•natto rle los portadores de carga re: 

(3-22) f 
co 117. 

2 n 'I'. 2111. 

Donde '\'. " L/ Va es e 1 tiempo de tr•ns l to en segundos. 

L "s la longitud de la compuerta en metros. 

J~ " ea la velocidad de deriva en saturación dada en metros 

por segundo, 



El FET de GaAs tiene mejor figura de ruido que el FET de silicio 

parn un nmp 1! f 1 cador en banda X, porque la ve loe id ad de saturación es 

2Xl0 7 cm/s para GaAs en un campo eléctrico de 3KV/cm y de 8Xl06 
cm/s 

para silicio a 15 KV/cm. 

Ln frecuencl.n de oscilación más alta para ganancia de potencia 

máxima con redes de acoplamiento de entrada y salida está dada por 

(3-23) f max 

Donde Rd 
R a 
R g 

es 

es 

es 

f co 

2 R + R 
s g 

la resistencia del drenador. 

la resistencia de fuente. 

la resistencia de metalización de compuerta. 

GANANCIA DE POTENCIA. 

En la banda de frecuencias de microondas loa parámetros medibles 

para un FET con barrera de potencial Schottky son los parámetros S. Una 

vez obtenidos 

potencia Gp' 

ganancia de 

anteriormente. 

los parámetros S, se puede calcular la ganancia de 

ls ganancia de potencia máxima. disponible Gmax y la 

potencia unilateral Gu' usando las ecuaciones derivadas 

Ganancia de potencia G • La ganancia de potencia de un FET con p 
barrera Schottky está definida como la razón de la potencia de salida 

liberada a la carga ZL' sobre la potencia de entrada disponible de 

la fuente hacia el FET. Mediante la aplicación de las reglas ·de Mason, 

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

(3-24) G 
p 

1 1
2 2 2 s21 (1-l~I Hl-lf'LI) 
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GANANCIA DF. POTENCIA MAXIMA DISPONIBLF. (G ). 
max 

Para maximizar la ganancia de potenc ta de transferenc 1 a par11 un 

amplificador con FET de microondao, la entrada y salida deben esl11r 

conjugadamente acopladas. Entonces, la máxtma potencia disponlble está 

dada por la expresión: 

(3-25) G max 

Donde K es el factor de estabilidad inherente del MESFET y se 

expresa como sigue: 

0-26) K .. 

Para que un runplf.flcador con MESFET sea incondicionalmente estable, 

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

GANANCIA DE POTF.NCIA UNll.ATERAT. (r; ) • 
lJ 

La ganancia de potencia unllateral eR In gannncla de potencia de 

transferencia en un amplificador con 

potencia de transferencia inversa se hace 

Esta ganancia se expresa a continuación: 

retroallmentactón, donde su 

cero ( esto ea 1s12 \2 
• O). 

(3-27) G 
u 

1 2 1 2 2 5211 (l - r;: 1 ) 0 - 1~1 > 
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I.n máxl.m11 ganancle de potencia unilateral se augura haciendo que 

r; " sll * y ~ " s22*. entonces 

(3-28) G umax 

FIGURA DE RUIDO. 

Todos loe efectos de la mayoría de las fuentes de ruido de en 

circuitos electrónicos son frecuentemente especificados por medio de la 

figura de ruido del circuito. La figura de ruido (F) de cualquier red 

lineal de dos puertos está definida en términos de su funcionamiento con 

una fuente de ruido patrón conectada a sus terminales de entrada. Esto 

es 

F .. 

Potencia de ruido dieponible a la salida. 

Potencia de ruido diaponible a la entrada. 

N 
o 

(3-28) F "'-----

G K T B 

Donde K T B ea la potencia de ruido disponible de la fuente patrón 

en un ancho de banda B, a una temperatura T " 290 grados 

Kelvin y K es la constante de Boltzmann K" l.381Xl0-23 J/ K. 

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

frecuencla de la banda considerada. 

N
0 

es Ja potencia de ruido disponible en la salida. 

El ruido a la salida de la red N en la misma banda de frecuencias 
o 

resulte de la amplificación del ruido de entrada y del ruido generado 

dentro de la red (N
0

). En ton cea el ruido de sa 11.da N
0 

puede aer 

expresado como 
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0-2<.>) N • N + G K T íl o n 

Por lo tanto, ln flgura de ruido resulta en 

N 
n 

0-30) F " l ~ 

C K T R 

Y cuando estas potencias son expresadas por sun temperaturas de 

ruido se transforman a 

T 
n 

(3-31) F ., 1 + 

T 
o 

nonde Tn ea la tempera tura de ru !do ele la red en grados Kelvin. 

T
0 

es la temperatura de ruido del medio ambiente (,. 290 grados 

kelvin). 

Hay tres tipos de figura de ruido para un amplif!carlor con MESFET, 

1.- Figura rle ruido Intrínseca. 

J.a figura ele ruido lntdnRt>ca patR un HF:SFET rfe GaAs esta rinda 

por 

¡; 

(3-32) F,. 2 +H--l3 

P. 

Donde 

RB t 

E es el campo el~ctrlco en v~Jtg por metro. 

E
98

t es el campo eldctrlco de snturAcidn a JOO KV/m. 

l " 6. 

En una frecuencfn dr. 10 GHz, unn flg11rn ele ruido de fi.fi dn pnrn un 
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FF.T rle C:aAs fue medf.rla, la cual es mucho mejor que la figura de ruido de 

cuolquler otro FET o transistor bipolar. A 5 GHz la figura de ruido para 

el FET rle r.nAa eA oproximarlamente 3 dB. 

2.- Figura rle ruido entre valles de dispersión en GaAs. 

De acuerdo a la teoría de bandas de energía del Arseniuro de Galio tipo 

n, la baja movilidad del valle superior está separada por una brecha de 

energía de 0.36 eV del valle inferior de más alta movilidad y el valle 

inferior está separado por una brecha de energía de 1.43 eV de la banda 

de valencia. La velocidad de saturación de los electrones se presenta en 

un campo eléctrico de 300 KV/m. La figura de ruido entre valles de 

dispersión está dada por 

(3-33) 

Donde 

F • 

T nv 

T o 

(1-p)+ 

T 
o 

+ 1 

T
0 

• 290 grados Kelvin, ea la temperatura de ruido del medio 

ambiente. 

Tnv es la temperatura de ruido de loe electrones en la banda 

de valencia. 

Tni es la temperatura de ruido entre.valles de dispersión. 

(1 - p ) es la razón del número de electrones en la banda de 

valencia. 

p es la probabilidad de la población de electrones en loe 

valles superior e inferior. 

3.- Figura de ruido extrínseca. A causa de los parámetros extrínsecos, 

los cuales se presentan mediante reaiatencias, degradan la figura de 

ruido del FET, éstos son: 

a) Resistencia de metalización de la compuerta (R ), Ya que la 
g 

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

aluminio. 
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b) Re A is tenr.!11 de fuente (R ) . Ln región entre ln ftwnte y la 
A 

compuerln contribuye a f ormnrl a. 

c) Rea i e lene In de rlrenndodRd). Ln n'gtón entre el cont.acto rlel 

drenndor y el extremo de 1 cnnnl CAllSll esta resistencia. 

d) Resistencia de soporte de unión (R ). Fl soporte de unión de ln 
p 

compuerta n.lustn Robre el extremo del canal epitaxtnl n y se 

representa por una lmpeclanctn de resistenctn R en serie 
p 

unn capacitancia C . 
p 

r.on 

La flgurn de rutdo extrínseca ele un MF.SFF.T constltuíct11 por estas 

reaist1.>nclas de ruido está expn~~ad~ como sigue: 

(3-34) 

Donde: 

F "' Fo + 

R 
n 

G 
B 

((G - G l 2 
+ (D s on s 

Fo es ln figur11 dr ruido Óptlmn. 

R es le resistencia de ru!rlo. 
n 

Y
9 

= Gs + j B
9 

que es la adm!lancia de fuente. 

Y
00 

Gon + l B
0

n que es In ndmltancia de fuente Óptim11 con 

respecto al ruido. 

Los parlÍmetroa Fo, Gon' 11
0

n y Rn son rletennlnnclo11 cnlculnndo la 

figura de rui.do F de Ja ecu11dón anterior, para cuatro diferentes 

arlmitanclaa rle fuente Yq = G
8 

+ j '\· Y •e encuentra q11e In fl.gura de 

ruido extrínsecA Óptima no depen~e de los voltajes de drennclor v 

compuerta y que ea cerco de 4 dB n 2 GHz y de 8 dB n 8 GHz. 

Para mejorar la figurR ele ruido se rpclucen al mínimo los valores de 

Rg,RpyR
8

• 
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LIMITACIONES ílE POTENCIA-FRECUENCIA. 

El FET con barrero de potencinl Schottky tiene 11.mitacionea en su 

frecuencia y en su ganancia rle potencia, ya que oe sigue cumplienrlo el 

principio bdaico del producto gannncla ancho de banda igual a una 

constante. Cuanrlo la frecuencia aumenta la ganancia disminuye. 

POI.ARIZACJON DE LOS FETs. 

Loa métodos más comunes rle polarizar un FET se muestran a 

continuación: 

a) CON DOS FUENTES. Cuando se dispone de dos fuentes, se polariza 

el FET utilizando un transistor bipolar que actúa 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 polarizacfnn de emhor, 

entoncee, la corr1ent~ de emisor aproximada es: 

(3-35) 

+Yoo 

1oss1maxJ 

1oss(mlnl 

le 

Figura 3-13. Circuito de polarización con dos fuentes. 
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El diodo del colector actúa como una fuente de corriente forza 

que ID sea igual a IC. La corriente ele< colector dehe ser r.ienor que la 

corriente drennda con ln compuerta en corto. Esto es: 

IC < TDSS Esto gnrantlza que VGS sea negntlvo. 

b) CON llNA FUENTE. Se ut1ll7.'I un clrru1to cllvlsor de voltaje pan1 

polari?.ar el transistor hlpolar. Cnsl to<lo el voltaje de R2 Aparece en 

el resistor'):· Esto fl.la ln corrl .. nte -le emisor n un valor constante, 

forzando la corriente drenada a ser independl~nte de las varlaclonea del 

FET. 

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

PRECAUSIONES EN EL MANEJO PE LOS GaAs FETs. 

A continuacidn se listan las precsuslones para los GaAs FETs tanto 

de señal pequeña como de potencia. 

a) Al manejar flaAa FETs encapsul11rlos por nlngtin motivo se r1eben p11aar 

entre pernonns mano A mano v sobre torlo en cl{as o amhlentes secos, 

puesto que las cargas est~tlcns loe pueden destruir. 

b) El cnutín debe estar nterrlzado cuando Re euelrlen flnAR FETR y el 
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tiempo de soldado no debe exceder de 20 segundos, a una temperatura 

de 260 grados cclciua. 

c) Nunca introducir el GaAe FET ~n un circuito polarizado de 

antemano, sobre todo cuando el circuito esté autopolnrizado, ya que 

el condensador de paso se cargará a través de ella la unión 

compuerta-canal se polariza directamente. 

Recomendación: 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 loe 10 volts. 

d) Evitar el uao de voltmetro1 digitales al medir el circuito, ya que 

la fuente de alimentación del medidor pueden destruir a la 

compuerta. 

e) Si ea necesario usar trazadores de curvas es indispensable: 

l. Poner el trazador de curvas e tierra. 

2. Poner el voltaje de compuerta igual a cero. 

3. Incrementar desde cero hasta el valor deseado (3 V), el 

voltaje drenador-fuente. 

4. A.Justar el voltaje compuerta-fuente al valor deaP.ado. 
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CAPITULO IV. DISEÑO DEL AMPLIFICADOR DE Al.TA FRECUENCIA. 

INTRODUCCION 

En este capítulo se analizará la aplicación práctica de los 

parámetros S. Específicamente será aplicada nl ·diseño de 

aplificadores unilaterales incondicionalmentes estables. Entre 

los parámetros de los amplificadores que son de msyor interés en 

este trabajo y que se determinarán aquí son: la ganancia en 

potencia de transferencia, círculos de ganancia constante y 

círculos de figura de ruido constante. 

Ganancia en Potencia de Transferencia; 

En el diseño de amplificadores, generalmente es importante 

determinar la ganancia en potencia de transferencia. Una 

expreaión para la ganancia en potencia de transferencia se puede 

derivar, si primero redibu,jamos la red de dos puertos usando la 

técnica de gráficas 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 la potencia 

disponible de la fuente. La razón b2 a b
9 

puede ser encontrada 

aplicando la regla de Mason. Para la gráfica de flujo resultante 

en esta expresión, la ganancia en potencia de transferencia se 

expresa a continuación. 

bs º• 521 b2 

r. s,, Su r1. 

b, s,2 ª2 

~·!.gura 4-1. 
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(4-1) 

(4-2) 

(4-3) G .. 
t 

G .. 
t 

G a 
t 

PLiberada 

p 
Disponible 

Teniendo en conaideraci6n que la red ea unilateral, esto ee, 

812 igual cero, el término s21812 ~rL se elimina y la expreei6n 

resultante puede ser separada en tre1 partee di1tintaa. Esta 

expresi6n eerí referida cano la ganancia en poten'cia de 

transferencia unilateral (Gtu)' es 

G "' tu 
(11-4) 

El primer término de esta ecuaci6n está relacionado con el 

transistor u otro dispositivo activo usado. Una vez que el 

dispositivo y sus condiciones de estabilidad son establecidas, 

821 es determinado y permanece invariante durante el diseño. 

Loe otros dos términos, no estan solamente relacionados con 

los parámetros S del dispositivo de dos puertos, eino también con 

los coeficientes de reflexi6n de la carga y de la fuente. Son 

estas dos cantidades las cuales 8e desea controlar en el di1eño 

de amplificadores para que el amplificador tenga un determinado 

ancho de banda, figura de ruido y ganancia, por lo cual se 

emplean redes de impedancias sin pérdidas en los puertos de 

entrada y de salida de la red, para acoplar adecuadamente a la 

fuente y a la carga. Entonces de la ecuaci6n (4-4) y considerando 
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lo expuesto arriba concluimos que la ganancia en potencia de 

transferencia unilateral esta formada de tres términos diatlntoa 

e independientes, y que el amplificador debe de consistir de tres 

bloques distintos de ganancia. 

(l -1151 2
> (l -\rLI 2l 

0tu 
. l821l 2 

(4-5) \ 1 - sll r; ¡z ¡ 1 - s22 rL\ 2 

0tu 
. G ºo GL 8 

(4-6) 

0tu 
. C (dB) 

8 
+ c

0(dB) + GL (dB) 

(4-7) 

Figura 4-2. 

Al término G
8 

esta determinado por el grado de 

deeacopl11111iento entre la impedancia característica de la fuente y 

el coeficiente de reflexión de entrada del dispositivo de dos 

puertos. El bloque C
8 

generalmentr. esta construido de componentes 

pasivos, por lo cual tiene una contribución en ganancia menor ó 

igual a la unidad. Esto ea porque alguna pérdida por 

desacoplamiento intrínseco existe entre z
0 

y s
11

• l,os elemr.ntos 

de transformación de impedancias se emplean para otorgar este 

acoplamiento, por lo tanto, d iaminuyen · lan pérdidas por 

desacoplamiento. 
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El término G0 eatá relacionado con el dispositivo y sus 

condiciones de polarización y es s!mplemente igual als2112• 

El tercer término , GL' realiza la misma funci6n corno el 

término G , pero afecta el acoplamiento en la salida en lugar del 
s 

de entrada. 

De la ecuación (4-5) se deduce que la ganancia máxima 

unilateral de transferencia es encontrada eligiendo redes de 

acopl11111iento de impedancias tal que rs • 511* 

(4-8) 

(4-9) 

G umax 

G umax 

1 

G 
smoJC 

s,~ s,, 

Figura 4-3, 

G (dB) smax + 

88 
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CIRCULOS DE GANA?ICIA CONSTANTE. 

Se observa que el término G
9 

que para 

un máximo. Esto es claro para lrsl= 1, 

r
8 

D 511* es igual 8 

G tiene un valor de 
8 

cero. Para cualquier valor arbitrario de G
8 

entre estos extremos 

de cero y Gsmax' las soluciones de f'
8 

caen dentro de un círculo 

(figura 4-4). 

Para G D o < g < G 
s smax 

1 - lrsl
2 

(4-10) g a 

11 - re 8111
2 

Ee conveniente dibujar estos círculos sobre la carta de 

Smith. Los círculos tienen 1u1 centros localizados sobre el 

vector dibujado desde el centro de la carta de· Smith al punto 

s11* (Figura 4-4). 

Estos círculos son interpretados como sigue: 

Cualquier r 
8 

dentro de un círculo de 2 dB resultará en un 

G a 2 dB. 
e 

Cualquier 

G a O dB 
8 

rs dentro de un círculo de O dB 

y as{ sucesivamente. 

resultará en un 

Para puntos dentro de la región del círculo de O dB, la red 

de transformación de impedancias es tal que proporciona el 

acoplamiento de impedancia de entrada y para puntoe fuera de esta 

región, el diepositivo es desacoplado, Estos círculos oon 

llamados Círculos de Ganancia Constante. 

Ya que la expreeión para el término de ganancia de salida, 

a1 , tiene la miema forma como aquel de Gs' un conjunto similar de 

círculos de ganancia constante pueden ser dibujados para eete 

caso Estos círculos pueden ser localizados precisamente sqbre 

la carta de Smith aplicando estas fórmulas. 
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Figura 4-4. 

1 -Ir 12 
B 

(4-11) Gi • 
11 - re 8ul2 

81 18111 
di a 

1 -18111
2 

(l -·gi) 

(4-12) 

(1 - gi)l/2 (1 -181112) 

Ri • 
1 -18111

2 
Cl - 81> 

(4-13) 

(4-14) 
Gi 

gi • Gi (1 -181l) • ---
0

imax 



Donde Gi es la ganancia representada por el círculo. 

di es la distancia desde el centro de la carta de 

Smith al centro del círculo de ganancia constante 

a lo largo del vector Sii*· 

Ri es el radio del círculo. 

g
1 

es el valor de la ganancia normalizada para el 

círculo de ganancia constante Gi. 

CIRCULOS CON FIGURA DE RUIDO CONSTANTE. 

Otro aspecto importante del diseño del amplificador es la 

figura de ruido, la cual está definida como la razón de la 

relación señal a ruido (S/N)in en la entrada a la relación señal 

a ruido en la salida (S/N)
0
ut' 

(S/N) in 

(4-15) F • 

(S/N) out 

En general 1 la figura de ruido para una red de dos puertos 

lineal es representada por la ecuacion (4-16), donde rn es la 

resistencia de ruido equivalente de la red de dos puertos. g
8 

y 

bs representan las partes real e imaginaria de la sdmitsncia de 

fuente, y g0 y b0 representan las pnrtes real e imaginaria de 

aquella sdmitancia de fuente Is cual resulta en la mínima figura 

de ruido, Fm!n' 

Si ahora expresamos Y
6 

y Yo en términos de coeficientes de 

reflexión y substituimos estas ecuaciones en la expresión para la 

figura de ruido, se vé que la ecuación resultante tiene la forma 

de un círculo (4-18), Para una figura de ruido dada, F, las 

soluciones para 1""
8 

caerán sobre un círculo. Las ecuaciones para 

estos círculos pueden ser encontradas dados los parámetros ro, 
Fmín y rn. A menos que sean especificados exactamente sobre una 

hoja de datos del dispositivo usado, estas cantidades deben ser 

encontradao experimentalmente. 
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Para encontrar rn' medimoe F para pe = O, 

(4-19) 4 r 
n 

(r.., 0 - F{) 
19= m n 

La resistencia de ruido equivalente, rn' puede eer 

encontrada haciendo una lectura máe de la figura de ruido con un 

coeficiente de reflexíon conocido. Si una fuente de 50 oluns es 

usada, por ejemplo, re m0 1 la siguiente expresión ee usará para 

cualcular rn' 

Para re " O 

11 + rol2 
(4-20) rn • ( rr;.o - Fmín ) ----

4!ro12 

Para determinar una familia de círculos de figura de ruido, 

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

(4-21) 
F - Fmín 

----11 + rol2 
4 r. 

n 

Aquí F ee el valor del círculo de figura de ruido requerido 

Y ro , Fmín Y rn fueron definidos previamente. 

Con un valor determinado para N1, el centro y radio del 

círculo pueden ser encontrados por las siguientes expresiones. 

í'o 
(4-22) 

1 

(4-23) 
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Generalmente, el coeficiente de reflexión de la fuente es 

optimizado por medio de un sintonizador variable o sintonizadores 

conatruidoo con secciones cortas de líneas de transmialón1 con el 

objeto de obtener una figura de ruido mínima como es deseable al 

diseñar amplificadores de microondas de pequeña señal. 

r n 
(4-16) F .. Fm!n + 

ge 

r n 
(4-17) F - Fm!n . 

ge 

Substituyendo y " s 

RED 
LINEAL 

DE 

005 

~UERTDs 1------...J 

Figura 4-5. 

(gs -
2 so> + (bs - ho) 

1 - r 
6 

i - r0 
Yo • 

1 + r: 1 + ~ 

1rs - rol 2 

(4-18) F - Fm!n • 4 rn ---------
(1 - ra 2)11 + ~12 
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Figura 4-6. Círculos de figura de ruido constante, 

Los círculos de ganancia constante son ahora trazados en la carta 

de Smith donde fueron construidos loe círculos de figura de ruido 

constante (ver figura 4-7). De la gráfica resultante se concluye que 

existe un compromiso entre ganancia y figura de ruido que tiene que ser 

tomado en el diseño de etapas de bajo nivel de· ruido. 

En general, máxima ganancia y mínima figura de ruido no puede ser 

obtenida simultáneamente. Si se diseña el amplificador para que tenga la 

máxima ganancia de potencia resulta que la figura de ruido ea 

relativamente alta, mientras que al diseñar al amplificador de tal forma 

que tenga la figura de ruido mínima obtenemos esta figura de ruido 

mientras la ganancia de potencia ea menor que la ganancia máxima. 



Figura 4-7. 

La importancia relativa de loa doa criterio• del diseño, gan1ncia y 

figura de ruido, dictan el compromiso que debe ser tomado en el dheño. 

Aquí ea necesario recordar que laa contr1buc1onea 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 

baja. 

lo. 

ETAPA 

Figura 4-8. 

2 o. 

ETAPA 



La figura de ruido (Ftotal) de un amplificador de doA etapaA está 

dada por la siguiente ecuación 

(4-2 7) Ftotal • Fl + ----

Donde F1 y F2 son las figuras de ruido de la primera y segunda 

etapa respectivamente¡ c1 es la ganancia de potencia de la primera 

etapa. 

Esto es, no 1iempre se de1ea minimizar la figura de ruido de la 

pri•era etapa si el coato en ganancia ea demasiado grande. Muy a menudo 

hay un mejor compromiso entre la ganancia y figura de ruido de la 

primera etapa, el cual .resulta en la más baja figura de ruido del 

amplificador completo. 

4.5 EJEMPLOS DE DISEÑO DE AMPLIFICADORES DE MICROONDAS. 

Ahora analicemos algunos ejemplos de diseño utilizando loe 

criterios de círculos de ganancia constante y círculos de figura de 

ruido constante. 

IHI 



DISEílO PARA ACOPLAMIENTO CONJUGADO SIMULTANEO. 

Este acoplarríento es hecho para transistores lncondicicnalrrentc 
estables. 

1, Calculo de !J.: 

2. Calculo de K: 

, +1612 - ls,,12 -1s2212 
(4-29) K = ----------

2'1521l•IS12I 
3. Calculo de e1: 

4. Calculo de Grrax: 

15211 I 2 112¡ (4-31) G = 10 log ----- + 10 lag K +/- (k -1) 
rrax ¡s I 

5. Calculo de c2: 12 

6. Calculo de e2: 

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

(4-34) 
B2 +/- (B2 - 4 1 C2\2)1/2 

~=--------
2 1 C2I 

El signo del radical es el opuesto a s2, y la fase del coeficiente es el 
negativo del angulo de c2. 
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E1JEMPLO .!..:_Diseño para acoplarriento conjugado sirrultáneo 

Un transistor tiene los siguientes parárretros a 200 MHz, con 
un VCE = 10 V y una le = 10 rrA: 

Magnitud Fase( grados) . 
511 0.4 162 

522 = 0.35 -39 

512 0.04 60 

521 = 5.2 63 

El arrpliflcador debe operar en un sisterra de 50 ohrrs. Se disena 
para que las redes de acoplarrlento de entrada y salida sirrultánearrente 
acoplen al transistor para rráxirra ganancia. 

Prirrero se usan las ecuaciones 4-28 y 4-29 para ver si el 
transistor es estable a la frecuencia de operación y el punto de 
polarización: 

!:::,. = (0.4 ~) · (0.35 /-39) - (0.04 L§.QHS.2 L§l) 

= 0.14 /123 • 0.208 ~ 

= o .068 1..:§J. 

El factor de estabilidad es: 

1 + (0.068)2 • (0.4)2 - (0.35)2 

K = -----------
2 (5.2)· (0.04) 

= 1.74 

Ya que K es rrás grande que 1, el transistor es lncondiclonalrrente 
estable y se protede con el diseno. 

Ahora se calcula 81: 

ª1 = 1 + (0,4) 2 • (0.35)2 - (0,068)2 

= 1.03 
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La ganancia rraxlrra disponible está dada por la ecuaclOn 4-31: 

5.2 1 
Grrax = 10 log-- + 10 logl1.74 - ((1.74)2 -1)1/2 

0.04 
= 21.14 + (-5) 

= 16.1 dB 

El signo negativo del radical es resultado del signo positivo de 
B1. 

El siguiente paso es encontrar el coeficiente de reflexión de la 
carga para un acoplarrlento corrplejo conjugado. De la ecuac!On 4-32: 

c2 = 0.35 l.:J2 - ((0.068 (-57 )(0.4 ~ )) 
= 0.272 - j0.22 - ( -0.021 + j0.017) 

= 0.377 /-39 

y de la ecuac!On 4-33: 

2 2 2 ª2 = 1 + (0.35) - (0.4) - (0.068) 

= 0,958 

Por lo tanto la rragnltud del coeficiente de reflexión de la carga 
es encontrado aplicando Ja ecuación 4-34: 

0.958 - ((0.958)2 - 4(0.377)2)112 

l\_I= --------
2(0.377) 

lrl= 0.487 
L 

El ángulo es sirrplerrente el negativo del ángulo de c2, ententes: 

í.' = 0,487@ 
l.: 
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Para calcular el coeficiente de reflex!On de entrada se usa el de 
salida en la ecuatiOn 2-28: 

r,=(0.4Ll§Z + 

r, = (0.522 l.!W* 
r. = o .522 /-162 

(0.04 lQQ.)(5.2 ~)(0.487~1 
-----------)* 
1 - (0.487 m. )(0.35 /-39) 

Una vez encontrados los coeficientes de reflexión, sOlo resta 
encontrar las iwpedancias de fuente y de carga que proporcionan estos 
coeficientes. 

El diseno de la red de acopla"iento de entrada se wuestra en la 
figura 4-9. El objeto del diseno consiste es forzar a la fuente de 50 
ohrrs a presentar un coeficiente de reflex!On de 0.522 /-162. 

Figura 4-9. Valores de diseno para la red de acoplawiento de entrada. 

Con el coeficiente de reflexión dibujado, la i"pedancia 
no~alizada es leida d!recta"ente de la carta cowo z5 = 0.32 - jO. 14 
ohws. La l"pedancla representada por el coeficiente de reflexión ne 
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entrada es 50(0.32 - j0.14) = 16 - j7 oh1rs. Para forzar este 
corrportarrfento se colocan corrponentes reactivas en serle y en paralelo, 
corro se rrostró en la figura anterior. 

Procediendo de la fuente: 

Arco AB =e en paralelo= j1.45 rrhos 
Arco BC = Les serle = j0.33 ohrrs 

Los valores actuales son encontrados aplicando las ecuaciones para 
las reactanc las: 

1.45 

c1 = ------
2 (200x106)50 

c1 = 23 pF 

(0.33) (50) 

L1 =------
2 (200X106) 

L1 = 13 nH 

Figura 4-10. Valores de dise~o para la red de acoplarrlento de salida. 
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El coeficiente de reflexión dibujado en la figura 4-10, representa 
una irrpedancla de entrada deseada de ZL = 50 (1.6 + j1.28) ohrrs o 
80 + j64 ohrrs. La red de acoplarriento es diseñada corro sigue. 

Procediendo de la carga: 

Arco AB = e en serle = -j1 .3 ohrrs 
Arco BC = L en paralelo = -j0.78 rrhos 

Los valores de los COll'ponentes son encontrados utilizando las 
ecuaciones para las reactanclas: 

1 

Ci = ~-----~~ 
2 (200X106)(1.3)(50) 

c2 = 12 pF 

50 

Lz=-------
2 (200X106)(0.78) 

L2 = 51 nH 

El diseño final excluyendo la circulterla de polarlzac!On se 
rruestra en la siguiente figura. 

Figura 4-11. Circuito final para el ejerrplo 1. 
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DISE~O PARA UNA GANANCIA ESPECIFICA -------
Un circulo de ganancia constante es dibujado sobre la carta 

de Slr!th, y se hacen algunos cálculos para deterrrínar: 

1 El centro del circulo. 
2 El radio del circulo. 

Los cálculos son los siguientes: 

1. Se calcula ~de 4-28: 

3. Calculo de c2 de 4-32: 

4. Calculo de G: 

Ganancia deseada(absoluta). 

(4-36) G = ---------

5. Calculo del centro del circulo: 

(4-37} cganancia deseada = 
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6, Calculo del radio del circulo: 

(4-38 l rganancia deseada = ------------

EJEMPLO ~ Di sel'lo para ~ ganancia especffica. 

Un transistor tiene los siguientes pararretros S a 250 ltiz, con un 
VCE = 5 V y una le = 5 ITA. 

Magnitud Fase(grados). 
511 = 0.277 -59 
522 = 0.848 -31 

S12 = 0.078 93 
521 = 1.92 64 

Disel'lar una arrplificador que proporcione una ganancia de 9 dB a 250 
MHz. La irrpedancia de fuente es Z

5 
= 35 - j60 ohrrs y la irr.pedancia de 

carga es ZL = 50 - j50 ohrrs. El transistor es incond!c!onalrrente estab.le 
con K = 1.033. 

Usando la ecuación 4-28, y las ecuaciones 4-32,4-35 y 4-36 se 
procede corro sigue: 

6 = s11' s22 - s1z- s21 

= (0.277 ~){0.848 /-31) - (0.078 &)(1.92 l§!) 

= O .324 /-64 .B 

2 2 º2 = {0.848) - (0.324) 

= 0.614 
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c2 = (0,848 t:1J.) - (0,324 /-64.8)(0.277 @) 

= 0,768 /-33.9 

7.94 

G =---
(1.92)2 

= 2 .15 

El centro del circulo se localiza en: 

2.15(0.768 133.9) 

C9c19 = 
1 + (0.614)(2.15) 

= 0.712133.9 

Este punto se dibuja sobre la carta de Slrith. 
El radio del circulo de 9 dB de ganancia se calcula corro: 

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

1 + (0.614)(2.15)2 

= 0.285 

La construcciOn sobre la carta d~ Slrlth es rrostrada en la siguiente 
figura. Note que cualquier irrpedancla de carga localizada en la 
circunferencia del circulo proporciona un apllflcador con ganancia de 9 
dB si la irrpedancia de entrada del transistor está conjugadarrente 
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acoplada. Obviarrente hay nurrerosas configuraciones del circuito. Se 
elige la siguiente. 

Procediendo desde la carga: 

Arco AB = e en serie = -j2 ohrrs 
Arco BC = L en paralelo = -j0.425 rrhos 

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

Figura 4-13. Valores de diseno para la red de entrada. 
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Nuevarrente usando las ecuaciones para las reactanclas se obtienen 
lós valores de las corrponentes: 

C1=-------
2 (250X106)(2)(50) 

c1 = 6.4 pF 

50 

l1 =-------
2 (250X106)(0.425) 

L1 = 75 nH 

Para un acoplarriento conjugado de la entrada del transistor con un 
coeficiente de carga de 0.82 114.2 (Punto C), el coeficiente de 
reflexlOn deseado en la fuente debe ser(usando la ecuaciOn 2-28): 

(0.078 d2)(1.92 l.§!)(0.82 114.2) 
r, = ( 0.277 -59 + ------------)* 

1 - (0.82 l!!,g)(0.848 l:lll 

r; = 0.105 1160 

Dibujándolo corro el punto D, la lrrpedancia de fuente noma! Izada es 
dibujada en el punto A (0.7 - j1.2 ohrrs). Entonces, La red de entrada 
debe transforrrar la irrpedancla actual en el punto A a la lrrpedancla 
deseada en el punto D. En la práctica esto es hecho con un diseno de 
tres elerrentos corro se rruestra: 

Arco AB = C2 en paralelo = j0.62 rrhos 
Arco BC = L2 en serle = j1 .09 ohrrs 
Arco CD= c3 en paralelo= j2.1 rrhos 

Entonces: 
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(0.62) 

C2= ------
2 (250X106)(50) 

c2 = 7 .9 pF 

2.1 

C3=------
2 (250X 106) 50 

c3 = 27 pF 

( 1.09)(50) 

L2= -----
2 (250X106) 

L2 = 34.7 nH 

El diseno corrpleto excluyendo la red de polarlzatlOn se rruestra en 
Ja siguiente figura: 

Figura 4-14. Circuito final para el ejen:plo 2. 
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DISE~O CON CIRCULOS DE ESTABILIDAD 

Los centros y radios de los c!rculos de estabilidad de entrada y 

salida son encontrados co~o sigue: 

1. Se calcula c1 de 4-29: 

2. Se calcula c2 de 4-32: 

3. Calculo del centro del circulo de estabilidad de entrada: 

C1* 
Cs=------

IS1112 - 161 2 

4. Calculo del radio para el cfrculo de estabilidad de entrada: 

r S = 1 S 12 S21 1 

IS1d 2 
- 1612 

5. Centro del cfrculo de estabilidad de salida: 

6, Radio del clrculo de estabilidad de salida: 
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EJEMPLO 3. Circules de estabilidad. 

Los parárretros S para el transistor 2N5179 a 200 MHz, con VcE = 6 V 
y una 'e = 5 rrA, son 

Magnitud Fase( grados) 
511 0.4 280 

522 = 0,78 345 

512 = 0.048 65 

521 = 5.4 103 

Elegir .unos coeficientes de reflex!On de fuente y de carga que 
proporcionen una ganancia en potencia de 12 dB a 200 lflz. 

Se calcula prtrrero el factor K ( Factor de Rollet) el cual nos 
Indica un con:portairlento potenclalrr.ente Inestable (K = 0.802). Por lo 
tanto, se debe tener precauc!On al elegir las lrrpedanclas de fuente y de 
carga para que el dispositivo no oscile. Para encontrar las regiones de 
operación estable sobre la carta de Srr.lth, se dibujan los ctculos de 
estabilidad. Procediendo por pasos: 

l:::.= (0.4 1280)( 0.75 1345) - (0.048 @.)(5.4 tl§) 

=0 .429 /-58 • 1ª 

c1 = o.4l.Zfill - (0.429 1-58 .2)(0.78 t-345) 

= 0,241 /-136.6 

c2 = O. 78 QAfi - (O ,429 t-58 .2 )(O .4 t-280) 

= 0.65 ~ 
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Entonces el centro del cfrculo de estabilidad de entrada se 
localiza en el punto: 

0.241 1136,6 

Cs=-------
(0,4)2 - (0.429) 2 

El radio del circulo es calculado corro: 

(0.048 l§.5)(5,4 l!fil) 

(0.4)2 - (0.429)2 

= 10.78 

De la rrlsrra rranera para el cfrculo de· salida se tiene: 

0.65 @ 
CL=-------

(0.78)2 - (0.429)2 

(0.048 &§)(5,4 llfil) 

(0.78)2 - (0.429)2 

= 0.610 

Estos circules se rruestran en la siguiente figura. Note que el 
circulo de estabilidad de entrada se dibujó fuera de Ja carta de Srrlth. 
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Ya que s11 y s22 son rrenores que l se deduce que el interior del circulo 
de estabilidad de entrada representa la regiOn de irrpedancias de fuente 
estables; rrientras el exterior die! circulo de estabilidad de salida 
representa la regiOn de irrpedancias de carga establ.es para el 
dispositivo. 

Se calcula un circulo de g.anancia de 12 dB, cuyo centro se 
encuentra en: 

c12dB = 0.287 lf! 

Las únicas irrpedancias de carga que no pueden ser seleccionadas 
para el transistor son local izadas dentro del circulo de estabilidad de 
salida. Cualquier otra iirpedancia de carga localizada sobre el circulo 
de 12 dB de ganancia proporcionara la ganancia necesaria, si la entrada 
del dispositivo esta conjugadaJTeote acoplada y si la iw.pedancla 
requerida para .el acoplairiento 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. 

~= 0.89 LZQ 

Usando la ecuacioOn 2-28, se calcula el coeficiente de reflexión de 
fuente necesario para un acoplarr!erito conjugado y dibujado este punto 
sobre la carta de Slrith. 

r; = o .678 t 79 .4 

Note que el coeficiente de fuente cae dentro de la regiOn estable 
del circulo de estabilidad de entrada y, por lo tanto, representa una 
tenrinaciOn estable para el transistor. 
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al centro d1/ 

cfrcu/o d1 

••fabl//dad d• 
tollda 

Figura 4-15. Circules de estabilidad y ganancia para el transistor del 
ejerr.plo 3. 

Ha sido detemJnado que el punto de polarlzaclOn para n:tnln:a figura 
de ruido para un transistor es VcE = 10 V e le = 5 ~A. Su coeficiente de 
reflex!On Optl~o dado por sus hojas de datos es: 

r. = 0.7 illQ 

Los pararretros S del transistor, bajo las condiciones de 
polarizac!On a 200 MHz son: 
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Magnitud Fase( grados) 
511 = 0.4 162 
522 0.35 -39 
512 = 0.04 60 
512 5.2 63 

Dlseile un arrplificador de bajo nivel de ruido que opere entre una 
fuente de 75 ohrrs y una carga de 100 ohrrs a 200 MHz. Qué ganancia se 
espera al construirlo? 

El factor de estabilidad de Rollet calculado es 1 .74, lo cual 
indica estabilidad Incondicional. Por lo tanto se procede con el diseno. 
Los valores del diseilo de la red de acoplarr.iento de entrada se rr.uestran 
en la siguiente figura. La resistencia de fuente de 75 ohrr.s nomalizada 
es transfonrada al coeficiente de reflexiOn de fuente usando dos 
corrponentes • 

Arco AB ~.e en paralelo = j1.7 rrhos 
Arco BC = L en serle = j0.86 ohrrs 

Los valores de los corrponentes son calculados: 
1.7 

C1=------
2 (200X106)(50) 

c1 = 27 pF 

(0.86)(50) 

L1 = ----
2 (200X 106) 

L1 = 34 nH 
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Figura 4-16. Valores de diseno para la red de entrada del ejemplo 3. 

Figura 4-17. Valores de diseno para la red de salida del ejeir.plo 3. 
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El coeficiente de reflexión de carga necesario para proporcionar 
una tenrinaciOn apropiada al transistor es encontrado usando la ecuación 
2-29. 

(0,04 L2.Q)(5.2 ¿fil) (0.7 l!AQ) 

r;: = (0.35 L:.3.2 + ----------)* 

r. = 0,427 @..] 
L 

1 - (0.4 @)(0.7 AfQ) 

La carga de 100 ohrr.s debe ser transfonrada para proporcionar este 
coeficiente. Un rrétodo posible es el que se rruestra en la figura 
anterior, note que un solo Inductor en paralelo proporciona la 
transfonraclOn necesaria: 

Arco AB = L en paralelo = -j0.4B rrhos 

Esto da: 

50 

L2 =-------
2 (200X106)(0.48) 

L2 = B3 nH 

El dise~o final Incluyendo una red tfplca de polarlzaciOn, 
se ~uestra en la siguiente figura. Los capacitares de 0.1 

rrlcrofarads son de paso y acoplarr.iento. La ganancia de 
transferencia del arr.pl lflcador es 13,3 dB. 
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v, e 

21<ohms 
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Figura 4-18. Circuito final del ejerrplo 4. 
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CONCLUSIONES 

En esta tesis se describió la tecnica gráfica de diseño que ee 

emplea en el desarrollo de amplificadores con transistores de 

microondas. Se presentó una tecnología de fabricación de amplificadores 

de bajo nivel de ruido y se presentaron algunos ejemplos obtenidos 

mediante hojas de datos de transistores de la Microwave Associates 

(MA-42120-SERIES) 

En la actualidad, la tecnología de transistores de microondae est' 

cont!nuomente impuleando lae frecuencias máximas de operación a que sean 

cada vez más altas. Como un reeultado de eeto, los fabricantee de 

transistores estan especificando sus transistores en término de los 

parámetros S. Pero además de que la mayoría de las hojas de datos son 

incompletas presentan valoree típicos de los dispositivos, por lo tanto, 

solamente son usadas como punto de partida de cualquier diseño, ya que 

uno mismo terminada haciendo sus propias mediciones de las 

caracter{eticss del dispositivo como una parte de su diseño. 

Cabe meneionar que las .características de bajo factor de ruido y 

mnplio ancho de banda del GaAa-FET lo hacen el dispositivo de estado 

sólido de mayor trascendencia a frecuencias de microondas en sistemaa de 

comunicación de tipo terrestre y vía satélite, además de las estructuras 

tipo filtro formadas por segmentos de línea de tranomisión (microcinta), 

las cuales brindan un acoplamiento máe estable a frecuencias de 

microondas 

Una ventaja de utilizar transistores bipolares con respecto a 

GeAs-FETs es el costo, ya que el transistor bipolar ea de 2 a 3 veces 

más baroto que un GnAs-FET. Uno deeventaja del transistor bipolar ea que 

proporciona menos ganancia y su factor de ruido es más alto. Aunque esta 

desventaja no es tan importante en una etapa de potencia, ya que el 

factor de ruido de las Últimas etapas no contribuye significativamente 

al factor de ruido total del amplificador. 
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