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Prefacio. 

Las comunicaciones por medio de la electrónica, actualmente abarcan una 
gran diversidad de campos, como son las ciencias exactas y las ciencias sociales. 
Envuelven el estudio y el desarrollo de sistemas ciertamente complejos, tanto por 
su aplicación como por su desarrollo. Actualmente el incremento en la demanda 
de mayores y mejores sistemas de comunicación es en todas partes palpable y 
como tema de ingeniería, es necesario el proporcionar estos servicios lo mejor y 
con el menor costo posible. 

En la ingeniería electrónica aplicada a las comunicaciones , tenemos que 
desarrollar los mejores medios electrónicos para transmitir y recibir de mejor 
manera la información 

De tal forma este es solo un acercamiento a un amplio mundo de la tecnología. 



Objetivo. 

Establecer nuevas bases para la investigación y desarrollo de sistemas de 
comunicación en la banda milimétrica con base en el trabajo y experiencia de los 
investigadores Rusos que vinieron a innovar en este campo del conocimiento. 

Trabajo Realizado en el Centro de Instrumentos de la Universidad Nacional 
Autónoma de México, bajo la supervisión del DR. Valerie Vountesmerie Gienco, a 
quien agradezco su amistad, yen colaboración del Ingeniero Juan Manuel Téllez 
Jiménez, quien también ha sido parte importante en este trabajo y al quien 
también le agradezco su amistad. 



Capitulo 1 

Introducción. 

En este capitulo se aborda el principio y trascendencia de nuestro proyecto, 
porque la aplicación final de nuestro sistema aplica a las comunicaciones actuales 
y al hecho de tener sistemas más confiables y con mayor capacidad de 
transmisión y recepción de datos. Ya que este proyecto pretende ser aplicado en 
sistemas actuales de comunicaciones, daremos una breve explicación de estos 
sistemas. 

1.1 Sistemas de comunicación 

En un sistema de comunicaciones tenemos un transmisor que acondiciona la 
información, datos, voz, vídeo, etc., a una señal fácil de enviar a través de la 
atmósfera. Está señal será trasladada desde el transmisor a un sistema receptor o 
a varios dependiendo de la topología de nuestro sistema de comunicaciones. Este 
proceso se empieza a complicar si aumentamos la distancia entre receptor yel 
transmisor o si en el transmisor se genera una gran cantidad de información, 
mayor ancho de banda .. 
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Para tener una mejor idea de este proceso, tomemos como ejemplo el 
siguiente diagrama: 

• 

) ) ) 

Transmisor Medio de transmisión Receptor 

Figura 1.1.a.Sistema de comunicación básico. 

Teniendo como base la figura 1.1.a. Podemos decir que para que sistema de 
comunicaciones exista deben de haber los siguientes elementos: 

1.-Transmisor. 
2.-Receptor. 
3.-Medio de transmisión. 
4.-Reglas de comunicación. 

Teniendo definido a un sistema de comunicaciones, podemos estudiar los 
diferentes sistemas que en la actualidad tienen relevancia en las 
telecomunicaciones de México 
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1.1.1. Radiocomunicación especializada de flotillas (trunking) y provisión de 
capacidad para sistemas de radiocomunicación privada en 896-
901/935- 940 MHz. 

En sentido estrictamente técnico, el término denominado en inglés TRUNKING 
denota un método de utilización para pocos canales de comunicación , por parte de 
un gran número de usuarios potenciales. De esto se desprende que, el concepto 
de TRUNKING abarque casi todas las comunicaciones que implican la óptima 
utilización de un número predeterminado de canales de comunicación, como 
ocurre en la telefonía y en la administración de tráfico en los aeropuertos. 
Ahora, el principio "TRUNKING" aplicado a la radiocomunicación de doble vía (tal 
como la usan actualmente los sistemas de transporte o de seguridad pública 
ambulatoria) implica varios tipos de tecnología, incluida la utilizada por los 
concesionarios de red pública para la radicomunicación especializada de flotillas, o 
TRUNKING, así como la utilizada por los sistemas privados de radiocomunicación 

En suma, tanto la radiocomunicación privada, como el TRUNKING ofrecido por los 
concesionarios de redes públicas comprende un conjunto de tecnologías de uso 
de canales de radio para la comunicación de doble vía, tal como comúnmente lo 
utilizan los diversos sistemas de transporte por flotillas 

En México, estos servicios operan en dos vías , es decir requiere de dos bandas 
de frecuencias: la banda de 806-821 MHz (con 600 canales de 25 KHz, cada uno, 
para transmisión de unidades instaladas en veh ícu los y portátiles de los usuarios) 
y la banda de 851-866 MHz (con 600 canales de 25 KHz cada uno, para 
transmisión de las estaciones de base y repetidoras del operador). 

1.1.2. pes de banda angosta y radiolocalización de dos vías. 

Se trata del servicio de "radiolocalización móvil de personas" (PAGING), pero 
ahora en dos vías. 

Es decir, ahora el suscriptor (a diferencia del radiolocalizador tradicional de una 
vía, que sólo recibe mensajes) estará en posibilidad de enviar una respuesta al 
mensaje recibido, o bien, transmitir un mensaje a algún otro suscriptor del sistema. 
Realmente es posible que el concesionario ofrezca servicios de mensajería 
especializada a sus suscriptores. 

Los servicios personales de comunicación de banda angosta (peS de banda 
angosta) operarán con base en coordinaciones internacionales, en las bandas de 
901 MHz. a 902 MHz., de 930 MHz. a 931 MHz. y de 940 MHz. a 941 MHz. Los 
canales de transmisión tendrán anchuras de banda de 12.5 KHZ., 25 KHZ. ó 50 
KHZ., dependiendo del diseño del sistema del concesionario. 
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1.1.3. PUNTO A PUNTO EN 7 GHz. 

En la banda de 7 GHz se encuentran en operación sistemas analógicos y digitales 
que sirven para transportar señales telefónicas y/o datos entre dos sitios 
separados físicamente por distancias promedio de hasta 35 kilómetros. Cada 
radioenlace normalmente puede llevar una capacidad de 30, 60, 120, 240, 480 
comunicaciones de voz independientes y, de manera simultánea, (o su equivalente 
en datos de 2, 4, 8, 16 Y 34 Megabytes por segundo) entre los dos puntos físicos 
en los que se encuentran emplazadas las antenas. La capacidad seleccionada 
depende de las necesidades de comunicación entre esos dos puntos. 

Las frecuencias específicas de operación son asignadas conforme a los 
planes de frecuencias normalizados que aplica la entidad reguladora de 
radiocomunicaciones del país . Esta banda es de sumo interés para las empresas 
telefónicas concesionarias que requieren transportar las comunicaciones de sus 
suscriptores entre dos poblaciones. También resulta atractivas para las empresas 
que requieren una comunicación privada entre dos sitios dados dentro del país. Es 
común que la distancia entre dos poblaciones sea, en muchos casos, de 80 o más 
kilómetros, por lo que se utilizan estaciones repetidoras intermedias que operan 
una frecuencia distinta pero cercana, la cual está dentro del mismo Plan 
normalizado. 

1.1.4. Posición orbital geoestacionaria en 77°w (oeste). 

Existe un plan de la Unión Internacional de Telecomunicaciones (UIT) , conocido 
como Apéndice 30, en el cual se adjudican a los países posiciones orbitales de la 
órbita geoestacionaria de satélites con sus bandas de frecuencias asociadas, para 
proporcionar el servicio de radiodifusión por satélite. En particular, para la Región 
2 (Américas) los países lograron derechos sobre varias posiciones orbitales. Una 
posición orbital adjudicada originalmente a México es la de 78° W (la W significa 
que está al Oeste del meridiano de Greenwich). Sin embargo, México ha 
planteado utilizar la posición geoestacionaria de 7JO Oeste, previa coordinación 
internacional , dado que en esta posición es factible ampliar su cobertura y mejorar 
sus condiciones técnicas. Dicha posición de 7JO W actualmente se encuentra en 
etapa muy avanzada de coordinación con Canadá y Estados Unidos. Asimismo, en 
la Oficina de Radiocomunicaciones de la UIT se encuentra en etapa de publicación 
de los parámetros básicos, por lo que podría ser factible licitarla en nuestro país. 

La posición orbital geoestacionaria de 7JO W con su banda de frecuencias 
asociada de 12.2- 12.7 GHz, es la que se tiene en etapa de coordinación 
avanzada con los Estados Unidos y Canadá para el servicio de radiodifusión por 
satélite, que dará servicio a estaciones receptoras ubicadas en sitios fijos . Se 
estudia la posibilidad de proporcionar también servicios DTH. 
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En el segundo semestre de 1998, se llevarán a cabo reuniones con los Estados 
Unidos y con 
Canadá para formalizar los acuerdos logrados en las reuniones técnicas entre 
operadores, que nos lleven a agilizar las gestiones para la operación de la posición 
7rW, además de la coordinación para el reemplazo del satélite Morelos 2, entre 
otros asuntos de interés. 

Como ampliación a información de carácter general, se señala que el servicio 
de radiodifusión por satélite (SRS) en inglés BSS "Broadcasting Satellite Service", 
consiste en la provisión de señales de radiodifusión de televisión principalmente, 
(aunque es posible transmitir señales de radiodifusión sonora). Los usuarios 
utilizan antenas fijas de plato (que no operan en movimiento) para recibir ambos 
tipos de señales en la banda de 12.2-12.7 GHz. La posición orbital de 7rW está 
prácticamente coordinada para este SRS o BSS, en la banda de frecuencias 
mencionada. 

En otro orden de ideas, es interesante considerar que en la banda de 1452-
1492 MHz (con tecnología DAB) yen la banda de 2310-2360 MHz (con tecnología 
DARS), ya es factible proporcionar el servicio de radiodifusión sonora por satélite, 
que está dirigido, a diferencia de la tecnologías en la banda de 12.2-12.7 GHz, 
para ser captado por radiorreceptores móviles instalados a bordo de vehículos 
automotores. Cabe aclarar que las bandas citadas de 1452-1492 MHz y 2310-
2360 MHz no tienen ninguna posición orbital geoestacionaria satelital asociada, 
por lo que se requiere, en el caso de que se desee operarlas para dar servicio en 
México, del inicio de procedimientos de coordinación internacional ante la UIT, en 
los cuales se podría solicitar la posición de 7rW (o cualquier otra) de la órbita de 
satélites geoestacionarios. 

1.1.5 Frecuencias complementarias de mmds. 

Se trata del servicio de televisión restringida (TV de paga), vía microondas, en la 
banda de 2,500 a 2,686 MHz, con un plan de canalización de 31 canales de 6 MHz 
y uno de 4 MHz. Las siglas MMDS significan Multichannel Multipoint Distribution 
Service. 

Con la tecnología analógica es posible transmitir una señal de televisión (video 
y audio asociado) en un ancho de banda de 6 MHz, o bien transmitir 20 señales de 
audio digital, según lo que decida el concesionario. En tanto que el canal de 4 MHz 
(único disponible) puede aplicarse para ofrecer servicios interactivos entre el 
suscriptor del servicio y los concesionarios. 

Se debe considerar que con el llegada de la tecnología digital, dentro de un 
canal de 6 MHz., será posible transmitir de 5 a 10 señales de televisión (vídeo y 
audio asociado), es decir que, con los 31 canales de 6 MHz. Se transmitirán de 
155 a 310 señales diferentes de televisión. Aún más, por ser señales digitales, las 
posibilidades se amplían enormemente, ya que podrán transmitirse otras señales 
de radiocomunicaciones como voz y datos. 
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Para los concesionarios de televisión restringida vía microondas, que ya cuentan 
con algunos canales asignados en la banda de 2,500 a 2,686 MHz., les representa 
una oportunidad atractiva el obtener los canales complementarios que les 
permitan en un futuro cercano, gracias a la tecnolog ía digital , ofrecer a sus 
suscriptores una mayor cantidad y variedad de señales de televisión. 

1.1.6. Frecuencias para los nuevos servicios basados en tecnologías Imds. 

Se trata de servicios urbanos de radiocomunicación cuyos sistemas transmiten de 
punto a multipunto. Las siglas LMOS significan " Local Multipoint Oistribution 
Service" y el término "local" implica que, el radio de cobertura de la estación 
central que dará servicio a múltiples usuarios, es de algunos kilómetros. La 
banda de operación en la que los fabricantes internacionales de equipos han 
trabajado oscila entre los 25.35 MHz. Y los 31 .3 GHz., por lo que cada país 
determinará en su momento, cuáles bandas son más apropiadas para su territorio, 
considerando que existen otros servicios de radiocomunicación que funcionan en 
otros segmentos específicos dentro de la gama de frecuencias mencionada. En 
México actualmente se analizan las distintas tecnologías. 

Cabe destacar que con la tecnología analógica existe equipo que puede 
distribuir señales de programación de televisión (vídeo y audio asociados), de 
telefonía y de datos. Otros fabricantes exploran las técnicas digitales para mejorar 
la eficiencia del uso de los LMOS. Como ya sabemos, la transmisión de televisión 
restringida vía inalámbrica es una realidad y su uso potencial en el futuro cercano 
sería la provisión de servicios locales de telefonía pública dentro de las ciudades 
del país, al amparo de las concesiones de red pública de telecomunicaciones 
correspondientes. 
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Figura 1.1.6. Diagrama de servicio Imds en la región metropolitana de la Ciudad de New 
York. 

Diagrama de ITU. 

1.1.7. Enlaces estudio - planta, 

La estaciones en amplitud modulada, (radiodifusión sonora en banda AM) dan 
servicio a través de antenas transmisoras que operan en frecuencias asignadas 
dentro de la banda de 535-1 ,605 Hz, mientras que las estaciones de frecuencia 
modulada (radiodifusión sonora en banda FM) lo hacen en la banda de 88-108 
MHz. 

Estas estaciones, generalmente, realizan sus programaciones lejos de las 
antenas transmisoras que radian la programación hacia los aparatos receptores. 
Por tanto, la planta transmisora se convierte en un radioenlace punto a punto. 

Estos radioenlaces llevan señales que son consideradas como radioenlaces del 
servicio fijo , los cuales, sirven para interconectar los estudios con las plantas 
transmisoras de las estaciones y operan en frecuencias asignadas, siendo una de 
éstas, la de 222-235 MHz. Estos radioenlaces no son captados por los receptores 
de los radioescuchas. 

En el caso de las estaciones de radiodifusión de televisión (vídeo y audio 
asociado) , se transmite generalmente en las bandas de 54-88 y 174-216 MHz., 
Aunque algunas también lo hacen en la banda de 470-806 MHz. Tales estaciones 
requieren también radioenlaces de punto a punto del servicio fijo , para lograr la 
conexión de sus estudios con las respectivas plantas transmisoras , siendo la 
banda de 12.7-13.2 GHz. la utilizada para este propósito. 
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1.1.8. Enlaces de control remoto. 

Son aquellos enlaces que se hacen desde puntos móviles diferentes: por ejemplo, 
vehículos de, televisión o radio como las unidades de control remoto, 
helicópteros, etc., hacia el punto donde se hace la transmisión a los aparatos 
receptores de los usuarios. Se utilizan temporalmente desde diferentes puntos, 
duran un tiempo determinado, terminan y se mueven a otro punto, desde donde se 
vuelve a enviar la señal al sitio encargado de enviarla otra vez a su destinatario 
final y así sucesivamente. 

Generalmente se renta el servicio por un tiempo determinado y corto. 

1.2 Actualidad y Futuro de los sistemas de comunicaciones. 

En el siglo 21, nuestras actividades diarias tal como comprar bienes, 
divertirse, el trabajo de oficina, etc. Dependerá hondamente de redes de 
información. En esta época, los "Medios Independientes servicios" , "Redes 
Independientes servicios" y "Ubicación de los Independientes servicios" se 
requerirán. Las redes de telecomunicación se desarrollarán para dar cuenta de 
estos servicios y combinará una variedad de sistemas, tal como fibra óptica y 
conexiones inalámbricas. Es importante para hacer mejor uso de comunicación 
inalámbrica, incluyendo satélites, los sistemas globales de información, para 
apoyar los diferentes servicios que serán independientes de los medios de 
comunicación y de su ubicación. A fin de dar cuenta de estos servicios, las redes 
de telecomunicación deben proveer la infraestructura avanzada que debe ser 
caracterizada por su seguridad y alta confiabilidad. 

Uno de estos servicios podría basarse, por ejemplo en un ATM, basado en 
gran ancho de banda lo cual es una tecnología importante para libres proveedores 
de servicios. La Transmisión a varios cientos de Mbps será necesario para el 
usuario, para que el disfrute de todos los beneficios de multimedia disponible en 
esta red de servicios. Los servicios independientes, serán una característica, 
donde telegrafiado inalámbrico y la movilidad de la terminal y del usuario 
asegurará la ubicación de servicios independientes. 

Con los servicios integrados de transmisión digital (lS08), en un sistema 
de transmisión que efectivamente transmita datos integrados, audio y vídeo (IMT), 
el futuro de los sistemas es una tecnología desafiante para atender servicios de 
multimedia independiente de la ubicación. 

El sistema satélital, basándose en la Comunicación Personal Global Atiende más 
de 20 comunicaciones globales de sistemas de comunicación personal satélital tal 
como ICO, Iridium, Globalstar de etc. principalmente provee telefonía, fax, datos, 
localización global y servicios similares. 

La Comunicación de Multimedia a través de una comunicación Global de 
satélite en sistemas digitales requerirá arreglos con la tarifa de transmisión de 
datos de alta velocidad de hasta varios ciento Mbps, a fin de conecta a las 
computadoras a esta gran Carretera. Las redes, tal como el Internet 2, conectarán 
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terminales por estos sistemas de satélite en diversas velocidades, que van desde 
varios kbps a Gbps en transmisión de datos de vídeo, a más de 15 sistemas de 
comunicaciones entre los cuales están Astrol ink, Teledesic, Celestri, etc. Con esto 
se tiene previsto las demandas de ancho de banda que requieren los sistemas de 
comunicaciones Globales. Con este concepto de Infraestructura de Información. 
La mayoría de los sistemas vía microondas tendrán que mirar a otras bandas y sin 
duda usaran la transmisión en banda Ka de frecuencias, y con esto será posible 
ofrecer servicios multimedia interactivos bidireccionales, que incluirán voz, datos, y 
vídeo, tal como videoconferencia. Estos sistemas podrían proveer los medios más 
rápidos posibles para acceder al Internet y serán disponibles a cualquier hora 
sobre la demanda que haya y desde dondequiera en el mundo a dondequiera en 
el mundo. 

La voluntad más amplia de la comunidad científica mundial conduce a usar 
la banda Ka en satélites, especialmente usando sistemas milímetricos (las 
antenas de 30 GHz con base en los conjuntos de fase, se muestran como una 
gran promesa para aplicaciones avanzadas) . Los Circuitos Integrados 
Monolíticos para Microondas (MMICS), son determinantes en este proceso, por la 
múltiple emisión y la cantidad de conjuntos activos que se pueden construir. Por 
otra parte, un sistema sobre una pieza, como seria una guía de onda requiere 
escala más grande de integración, alta velocidad y acceso más rápido, con 
poder inferior y un consumo como el que emplean los CMOS LSI , y lógica 
rápida con RF de frente analógica, como son los GaAs LSI. 
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Figura 1.2.1.Espectro de Dispositivos en microondas. 
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1.3. Espectro radio - eléctrico. 

l S 

2 GHz 

30 Hz 3 KHz 300 KHz 30 MHz 3 GHz 0.300 THz 1000 THz 10 ,. Hz 

1.3. a. Designación de bandas reconocidas actualmente por la ITU. 

Banda 

HF 
VHF 
UHF 
L 
S 

Rango de Frecuencias, GHZ. 

0:003-0.030 
0.030-p.300 
0.300-1.00 

1.00-2.00 
2.00-4.00 

4.00-8.00 
8.00-12.0 
12.0- 18.Q 
18.0-27.0 
27.0-40.0 

osmic 
Rays 

10 ' · Hz 
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Capitulo 2 
Descripción de la frecuencia de operación 

(banda Ka). 

2.1. Características de la banda Ka. 

El espectro radio - eléctrico es finito y por lo tanto limitado, la inminente 
saturación del espectro radio - eléctrico en rangos de frecuencia menores a la 
banda K, nos obligan a pensar en rangos superiores como lo es la banda K, 
para enlaces en línea de vista. Los efectos atmosféricos repercuten muy 
seriamente en sistemas cuya frecuencia de operación es mayor. En estos 
enlaces la lluvia, la absorción gaseosa, la humedad y otros efectos deben ser 
tomados en cuenta en el diseño ya que representan un factor muy importante 
en el cálculo de las perdidas en el espacio libre. 

Teniendo en cuenta la siguiente ecuación (calculo de perdidas en el espacio 
libre) : 

Podemos deducir la siguiente expresión que ayuda al calculo de las perdidas 
totales en el espacio libre para un radio enlace terrestre o satelital en la banda 
mili métrica. 

Donde: 
F es la frecuencia de operación en GHZ. 
D es la distancia entre emisor y el receptor en km. 
a son las pérdidas debidas al vapor de agua 
b son las pérdidas debidas a neblina y niebla. 
c son las pérdidas debidas al oxigeno. 
d son las pérdidas por absorción debidas a otros gases. 
e son las pérdidas debidas a la lluvia. 

La atenuación debida al vapor de agua a una frecuencia de 37 GHz es 
aproximadamente de 0.05 dB/km, dicha atenuación depende de la humedad 
relativa, de la temperatura, de la presión atmosférica y de la altitud. La 
atenuación debida a la presencia de partículas de oxigeno en la atmósfera 
depende de la densidad atmosférica, dicha atenuación a una frecuencia de 37 
GHz es aproximadamente 0.023 dB/km. 
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En la siguiente figura se observa la cantidad de atenuación por vapor de agua 
H 20 y por oxigenoD 2 , la atenuación debida a otros gases no se conoce 
pero por lo general es despreciable. 

-1--
1--- -._ -- --_ .. - -- - -- -- o, 

':~~~f:j ~-= __ ~=_ ~ '_1--1 ~n:::t=R=-~-=-- ',-=¡ :~ t:=~ 
1----- - --- - --. ,-- - - - ~-

-l-l-+---o,-I----I--'" J O 
. --- -. _ ... -_ .. ... -
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Figura 2.1 .1_ Atenuación Atmosférica debida al 
oxigeno y al vapor de agua. 

Las perdidas debidas al oxigeno junto con las pérdidas debidas al vapor 
de agua se hacen llamar pérdidas por atenuación atmosférica, y estas son 
simplemente la suma de ambas atenuaciones, para este caso dicha atenuación 
asciende a 0.1 dB/km. a una frecuencia de 37 GHz, aunque algunos 
especialistas sugieren considerar una atenuación de 0.13 dB/km como la 
atenuación equivalente por absorción atmosférica para frecuencias de 
operación entre 28 y 42 GHz. Las perdidas debidas a la niebla son de 0.1 
dB/km a 37 GHz, en este caso se debe considerar solo la distancia estimada a 
la presencia de niebla y no la distancia total entre el transmisor y el receptor. 

2.1.1.Atenuación por lluvia en la banda Ka para un radio enlace terrestre. 

Las perdidas debidas a la lluvia son uno de los factores que causa mayor 
atenuación a la señal de RF transmitida en un radio enlace punto a punto con 
frecuencia de operación mayor a 10 G Hz. La atenuación por lluvia es un factor 
que depende del porcentaje de precipitación en mm/h de la región donde se 
realiza el radio enlace. 
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no de los métodos más aceptados para el calculo de las perdidas por lluvia es 
el procedimiento empírico basado en la relación A = al? b , donde A es la 
atenuación especifica, r es el porcentaje de lluvia en mm/h y los coeficientes de 
regresión a y b, que dependen de la frecuencia y de la temperatura de la lluvia, 
pueden determinarse en la siguiente tabla: 

FretpendalGHz)) .:::<:·a~<:): l·' )': . .. av .:·:::'.. : . . b~ ">i", .:·::,: /jV( ., .. ·i'( 
., ,::·L '··.· .. : 0.0000387 0.0000352 0.912 0.880 

.. '. ·', 2 ' , :.< 0.000154 0.000138 0.963 0.923 
I :t i . ·'·· 4 ..• 0.000650 0.000591 1.121 L075 
1'·· (i .. 6 0.00175 0.00155 1.308 1.265 

. 7 ... 0.00301 0.00265 1.332 1.312 
:. "8 '. 0.00454 0.00395 1.327 1.3\0 
c :~ · )O .: .. : 0.0101 0.00887 1.276 1.264 

:" ...... '.:. J1 .: . ...... 0.0188 0.01 68 1.217 1.200 
. · .... ,· 15 ·:< .. : , 0.0367 0.0335 U54 1.128 
: .. ' ,.,:.", .. ':., 20·'/ 0.0751 0.0691 1.099 1.065 
22-.' 25 ' .•• :. , .. ,.,:. .,. 0.124 0.1 \3 1.061 1.030 
:.\: , :. 30 0.187 0.167 1.021 1.000 
·,.·.,.,. ,.·,.·'· 35 . , 0.263 0.233 0.979 0.963 

12<40 .. , 0.350 0.3\0 0.939 0.929 
I U:(: : 45 < .', ... : ..... :. 0.442 0.393 0.903 0.897 

.,.' .. ·'·}5Q,··:".·:::::·: 0 .536 0.479 0.873 0.868 

Figura 2.1.1.1.Coeficientes de Regresión para Estimar una atenuación Especifica. 

Cabe mencionar que las ondas con polarización horizontal tienen más 
atenuación que las ondas con polarización vertical, por lo tanto, el uso de 
polarización vertical reducirá considerablemente las perdidas por lluvia. 
Suponiendo una temperatura de lluvia de 20° y utilizando la distribución de la 
cantidad de lluvia de Laws y Parsons (determinada desde 1943), se puede 
calcular la atenuación por lluvia para un radio-enlace punto a punto en la 
Ciudad de México con frecuencia de operación de 37 GHz y polarización 
vertical. 
EL porcentaje de Lluvia debe ser obtenido de fuentes locales, o también puede 
ser determinado al identificar la región de interés en el mapa de la figura 
2.1 .1.1, Y después seleccionando de la tabla 2.1.1.2, la intensidad de lluvia en 
mm/h para el porcentaje de la disponibilidad del sistema en tiempo de 
operación al año 
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%deiiempo .·· A B. c .· D E F ·. .G H ;r ...... .K . L M i N i p '.' 

l.0 .:. 1 - 3 1 2 - - - 2 - 4 55 12 
03 .:.' .. ..... 1 2 3 5 3 4 7 4 13 6 7 II 15 34 
O.J . .......... 2 3 5 8 6 8 12 10 20 12 15 22 35 65 
0.03 .. : ... . ' 5 6 9 13 12 15 20 18 28 23 33 40 65 105 
Q.Ol <.>··) 8 12 15 19 22 28 30 32 35 42 60 63 95 145 
0.003 :: .:.,::.::'" 14 21 26 29 41 54 45 55 45 70 105 95 140 200 
0.001 .····· .. 22 32 42 42 70 78 65 83 55 100 150 120 180 250 

Tabla 2.1.1.2.lntensidad de la Lluvia en mm/h para Varias Regiones del Globo Terrestre. 

Figura 2. l . 1.2. 

De los datos proporcionados por la tabla 2.1.1 .1, se pueden determinar los 
valores de los coeficientes de regresión. Donde: 

a,. = 0.233 y b" = 0.963 

De la misma forma, se puede apreciar sobre la figura 2.1.1 .2, que la ciudad de 
México se encuentra entre las regiones de lluvia N y M; ahora si consideramos 
un 99.97% de disponibilidad del sistema en tiempo de operación al año, la 
intensidad de la lluvia es por lo tanto de 0.03% al año, con esta información 
podemos recurrir a los datos de la tabla 2.2.2. para determinar la intensidad de 
lluvia para la ciudad de México (Región N), donde se puede observar que para 
los parámetros anteriores se tiene: 
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40 mmlh :,; % de intensidad de lluvia :,; 65 mmlh, 

La atenuación por lluvia es para este caso: 

.. . 2.1.1 1. 

Sustituyendo valores y considerando 55 mm/h de intesidad de lluvia: 

A = 0.233(55 mmlh/ 963 = I 1.05 dB/km 

Para ejemplificar totalmente este caso, consideremos que el radio enlace 
terrestre, punto a punto, sé esta realizando en la Ciudad de México a una 
frecuencia de operación de 37 GHz, con polarización vertical y a una distancia 
de 10 km entre el transmisor y el receptor. Para este caso haremos uso de la 
siguiente relación. 

Donde: 

. .. 2. 1 1.2. 
A.,rr = (A)(L km)(r). 

A es la atenuación por lluvia. 
L es la distancia en km entre el transmisor y el receptor. 
R es un factor que se determina con la siguiente relación: 

90 ... 2.1 !J . .-=----
90+ 4Lkm · 

El factor r se hace necesario para el calculo de la atenuación por lluvia, debido 
a que la intensidad de lluvia no es constante a lo largo de toda la zona de lluvia. 

Sustituyendo los valores: 

90 
r = 0.6923 

90+4(10) 

Finalmente, la atenuación efectivaA eU por lluvia para este radio - enlace 
terrestre es la siguiente: 
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Aeff = (11.05 dB/lcm)(10 lcm)(0.6923) = 76.49 dB 

La atenuación efectiva por lluvia en aplicaciones terrestres en la banda Ka es, 
como se puede ver en los cálculos, de verdad muy grande y por esto en el 
diseño de sistemas en esta banda debe tomarse en cuenta sobre todo la 
atenuación de la señal, pues de esto depende la confiabilidad del sistema. 

2.2. Parámetros de importancia en los sistemas microondas. 

2.2.1. Ruido, potencia y ganancia de los sistemas de comunicación. 

En el enlace de comunicaciones microondas, especialmente vía microondas, 
uno de los primeros pasos es determinar la ganancia y la perdida de potencia 
del sistema. Esta información de compensación entre potencia del transmisor, 
ganancia de la antena, y sensibilidad del receptor(figura de ruido y ganancia) 
pueden ser determinadas. 

Usualmente la imposición fija para el sistema es la relación señal a ruido 
C/N, o el índice de error BER para sistemas digitales. 
La ganancia en potencia del sistema es calculada con todas las perdidas y 
ganancias que la señal transmitida experimenta cuando es propagada en el 
espacio libre. Como un ejemplo considere la transmisión línea de vista en el 
enlace de la figura 1.3.1. 
El transmisor (Xmtr) desarrolla la potencia Pt medida en dBm o dBW. Esta 
potencia es acoplada a través de dispositivos llamados "Circulators" los cuales 
se usan para acoplar otros dispositivos (por otros canales) a la alimentación de 
la antena mientras se minimiza el VWSR y la potencia "Onda expansiva" de 
otros transmisores. Algo de perdida en potencia, es experimentada por este 
tipo de acoplamiento. 

El resto de la salida de potencia del transmisor es enviada a la antena 
receptora, típicamente a cierta distancia del transmisor. La distancia es tomada 
de un mínimo absoluto en los satélites. El sistema transmisor - incluyendo las 
perdidas a través del cable o guías de onda, aleta, y el VWSR asociado- es 
incluido en la ganancia del sistema administrado como perdidas de 
alimentación Lr . Si la perdida exacta del sistema es desconocida, entonces 

un estimado razonable es 10 dB/100 m de alimentación. 

Las antenas con reflector parabólico tienen la propiedad de concentrar la 
energía a través de su geometría la cual le da una ganancia considerable sobre 

una fuente teórica isotópica La siguiente ecuación, G A = r¡(1íD 1A)2 , es usada 
para analizar la ganancia cuando el diámetro y la frecuencia son conocidas. En 
este punto podríamos calcular la potencia irradiada o la potencia isotópica 
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efectivamente irradiada (EIRP). El EIRP en dB con respecto a 1 Watt es dado 
por: 

EIRP( dBW) = p'.(dBIt ) - LB, (dB) - L J, (dB) + G A, (dB) 

La mayor perdida de potencia en el sistema es la atenuación a través 
del espacio, enlace, Ls .La potencia o energía irradiada desde la antena no es 
guiada por las guías de onda o cables, por lo tanto se propaga en todas 
direcciones como el espacio lo permite. Además de la perdida de densidad en 
potencia, hay alteraciones en la atmósfera, ionosfera y otras anomalías en la 
propagación que dan como resultado la perdida de potencia en la señal. 
Algunas de las alteraciones de la señal son fijas y otras varían con el tiempo 
Las perdidas variables se llaman atenuación, y el margen de ganancia del 
sistema, llamado margen de atenuación (F.M.), es determinado a partir de la 
tabla 1.3.1 . para la realización de los sistemas. Las perdidas fijas en el enlace o 
la atenuación ha sido encontrada para ser proporcional al cuadrado de la 
distancia d del trayecto hecho por la señal y también al cuadrado de la 

frecuencia de la señal , Ls oc d 2 l 2 
. Con un constante de proporcionalidad 

siendo 92.4 dB por kilometro-GHz y 36.6 dB por miles-MHz, la atenuación esta 
dada por: 

LS (dB ) = 92.4dB + 20 log d km + 20 log kH: 

2.2.2. Potencia de la señal recibida y ganancia del sistema. 

La ganancia de un sistema es definida por la siguiente ecuación 

Gsys (dB) = PI (dBm) - Sr (dBm) 

El poder de la señal Sr a alcance del receptor es proporcional a el poder 
transmitido y todo, la ganancia y las perdidas, entre la salida del transmisor 
y la entrada del receptor. Esto lo podemos expresar mediante la siguiente 
ecuación: 
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La potencia de la señal recibida sera: 

Sr (dEm) = {Pr(dEm) - L¡¡ (dE) - L , (dE) + G A (dE) } * 
. , 

- {37dE+2Iogf +20Iogd}!1 - F.M.(dE) + GA, (dE) 

Donde: 

PI (dBm) = Potencia a la salida del transmisor, en dBm. 
(dBm=dBW +30dB) 
LB (dB) = Perdida total en el trayecto , desde la salida del transmisor a la antena 
receptora, incluyendo las perdidas a través de los "circulators" ; también del 
sistema de alimentación de la antena del receptor a la entrada del receptor, 
incluyendo la división del poder si más de un receptor es para procesar la 
misma señal. Se usa 3 dB al menos que se tenga especifica la información. 
Lf(dB) = 

2.3. Etapa de bajo ruido en la recepción satelital. 

Como ya se vio, un parámetro importante en los sistemas microondas es el 
ruido y de ahí el énfasis en este estudio. 

Las relaciones de bajo ru ido en microondas, en la banda milimétrica, han 
sido tradicionalmente exploradas gracias a la necesidad de las comunicaciones 
vía satélite y terrestre en radio - enlaces punto a punto, sistemas de radar, en 
receptores para radio - astronomía y en sistemas de percepción remota. 
De acuerdo a la configuración de recepción que se plantea en la figura 2.3.1 , 
se puede apreciar que el amplificador de bajo ruido para la banda milimétrica 
constituye una parte importante de los sistemas de comunicaciones, debido a 
que el nivel de potencia de la señal de entrada es muy pequeño. Esto quiere 
decir que el nivel de ruido estimado en el receptor por portadora de Rf o 
relación portadora a ruido en el receptor (C/N) es muy pobre. 

intermedio 

osc ilador local 
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En lo que respecta a la relación de la potencia de la señal a la potencia de 
ruido (S/N) , el canal distorsiona a la señal y el ruido se acumula a lo largo de la 
trayectoria. Peor aún, la intensidad de la señal decrece mientras el nivel de 
ruido aumenta, y la S/N va decreciendo en forma continua a lo largo de todo el 
canal. La amplificación de la señal recibida para compensar la atenuación no 
es útil, debido a que el ruido se amplificara en la misma proporción, y la S/N se 
conservará en el mejor de los casos sin cambio. En realidad la amplificación 
deteriora aún más la S/N debido al ruido generado por el propio amplificador. 
Por esta razón es muy importante contar con amplificadores de ultra bajo ruido 
a la entrada del receptor que rescaten la onda electromagnética proveniente 
del espacio libre. 

Sistemas geoestacionarios. 

La ventaja de los sistemas geoestacionarios es que las antenas en las 
estaciones terrenas pueden ser fijas ya que el satélite permanece estacionario. 
Algunos parámetros son: 

Ancho de banda y lóbulos laterales.-La distancia geoestacionaria es 
altamente poblada. A menudo, los satélites que comparten el mismo espectro, 
se colocan solo a pocos grados vistos desde la tierra. Las antenas terrenas 
deben ser capaces de discriminar la señal de un satélite y otro, usando un 
angosto ancho de banda y dolarización alterna. Una de las razones para 
incrementar el uso de mayores frecuencias es que las antenas pequeñas 
pueden lograr el ancho de banda requerido. 

Efectos de propagación.-Las perdidas significantes en la propagación se 
encuentran en los 35,680 Km. aproximadamente desde el origen de la 
transmisión. Receptores de bajo ruido con alto desempeño y suficiente 
potencia de transmisión son requeridos para mantener la comunicación. Así 
como la gran frecuencia nos ayuda, las perdidas a través de la lluvia, humedad 
nos afectan en el diseño. 

Atraso en el tiempo.- Las señales que viajan hacia el satélite y de 
regreso , nos da un atraso de aproximadamente 1/3 de segundo. En las 
comunicaciones de tiempo real como las de voz, esto es simplemente un poco 
confuso, pero en dos vías de comunicación de datos, algún dato puede 
necesitar ser validado o tener alguna confirmación y debe de vivir con este 
atraso. 

Por esto los sistemas geoestacionarios se consideran poco atractivos 
para las comunicaciones movibles. Algunos sistemas pueden justificar el costo 
y la complejidad (e.g. INMARSAT comunicación en los vuelos comerciales), 
pero la mayoría de las aplicaciones Satelitales están siendo manejadas con 
satélites de órbita baja o media LEO y MEO. 

Sistemas Satelita/es de Orbita Baja. 

Los sistemas de órbita baja pueden remediar problemas de perdidas en 
la propagación, resultando en requerimientos del equipo, pero algunos temas 
surgen, como el escepticismo de la viabilidad de estos, pues requieren de 
complejas soluciones técnicas. 
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Movimiento a través del cielo.- El movimiento produce un variación por 
efecto doppler, corrimiento y caída de frecuencia de acuerdo a la usada por ello 
deben pasar cerca del usuario. Un rastreo y compensación debe ser incluido en 
cualquier sistemas LEO. Este movimiento también significa cambios en el 
ángulo de transmisión y recepción Al contrario de los sistemas GEO·s estos 
sistemas deben tener antenas con gran ancho de banda para tener la 
capacidad de captar mucho del efecto piel. En complemento, como los ángulos 
de incidencia cambian , la señal también cambia perdidas de acuerdo a la 
distancia y a la cantidad de atmósfera que la señal debe penetrar. Esto añade 
un rango dinámico que debe ser ajustado en el sistema, donde las perdidas 
son relativamente constantes y los parámetros fijos de desempeño son 
usualmente suficientes. 

Múltiples satélites en el sistema.- Debido a que los satélites son visibles 
al usuario por una fracción de tiempo, por su órbita, un gran numero de estos 
deben estar ubicados en varias órbitas para proveer una cobertura mundial. 
Alguno de los tópicos con estaciones múltiples son similares a la comunicación 
celular, donde los usuarios hacen un cambio de célula "hand off" o de estación 
por estar en movimiento. Siempre y cuando estos sistemas estén comunicados 
entre si con enlaces dedicados (par trenzado, fibra óptica o enlace 
microondas) . 

Los sitios satelitales en celdas deben de estar conectados con canales 
de radio las mismas ventajas técnicas como las tienen los enlaces de un 
satélite a un usuario. Esto debe de hacerse con una serie de estaciones 
terrenas, en un numero suficiente para todos los satélites en orbita, o quizás 
pudieran estar acompañados con satélites Geoestacionarios que proveen una 
cobertura de 1/3 de la superficie terrestre. 

En suma, así como tenemos enlaces de satélite con usuarios en tierra, 
podemos tener comunicación entre satélites, lo cual representa una conexión 
magnifica en el espacio, una superautopista de información. 

Sistemas de posicionamiento Global. 

Otro gran sistema satelital es el sistema de posicionamiento global, 
donde USA cuenta con 24 satélites para identificar en forma precisa la 
localización de un punto terrestre con gran exactitud. También la antigua Unión 
Soviética cuenta con su sistema de posicionamiento global. 

El gran reto técnico para este sistema fue la integración del 
procesamiento para la adquisición de señales de los satélites y derivarlas en 
datos de posicionamiento global de acuerdo a los tiempos de retraso en la 
señal y el código de estas. Debido a su bajo costo y productos compactos el 
sistema GPS es muy útil en la actualidad. 
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2.4. Dependencia del amplificador a la frecuencia de operación. 

En el modelado de señal pequeña, es demostrado [1], que si se pueden 
igualar los parámetros S, entonces se obtendrá un excelente modelo. 
Sin embargo este no es siempre el caso. Los coeficientes de reflexión a 
la entrada y a la salida, nos permiten tener un factor de estabilidad K y 
una posible ganancia máxima, son la meta para optimizar el modelo. 
Estas metas son difíciles de obtener en el modelo de señal pequeña. 
Se puede igualar los parámetros S de los datos a través de la 
optimización de los elementos intrínsecos y extrínsecos. Esto crea un 
modelo que no puede ser exacto; La ganancia máxima y el Factor de 
estabilidad K pueden no encontrarse en la proximidad de los datos 
característicos. Por ello, al observar estos parámetros se propone un 
modelo aproximado. Añadiendo los coeficientes de reflexión, máxima 
ganancia y el factor de estabilidad K como objetivos principales se 
permite que el modelo sea tan preciso como sea posible. En el pasado, 
el modelo se generaba sin un conocimiento de parámetros como son 
coeficiente de reflexión, máxima ganancia y factor de estabilidad K, 
recordemos que los coeficientes de reflexión "parámetros S" son de muy 
reciente uso. 

2.4.1. Parámetros de importancia. 

Si pudiéramos tener un estándar en lo que a desarrollo de técnicas de 
modelado se refiere, podríamos decir que existe una línea muy fina 
entre un buen modelo y un modelo aproximado. 
El modelado de un circuito de señal pequeña comienza con el análisis 
de un circuito equivalente 

or ... n 

Fig. 2.4.1 Circuito equivalente de señal pequeña de un FET. 
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Comenzando con los datos que se tengan de los parámetros S, dados 
por el fabricante , el primer paso es calcular los valores parásitos, que en 
si son valores que nos van a regir el diseño para manejar una figura de 
ruido optima. 

Parámetro Descripción. 
gm transconductancia 

Re' Resistencia Gate-source 

Rtf, Resistencia drain-source 

CJ, Capacitancia drain-source 

Cx" 
Capacitancia gate-drain 

C~., Capacitancia gate-source 
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Capitulo 3 

Fundamentos Teóricos para diseñar la guía de 
onda H para amplificador de bajo ruido. 

3.1 Consideraciones del sistema. 

Un amplificador de bajo ruido para la banda milimétrica está compuesto de 
los siguientes elementos: 

1.-Dispositivos activos. 
2.-Redes de acoplamiento a la entrada y a la salida del amplificador. 
3.-Redes de polarización de corriente directa. 
4.-Bloqueadores de CD y de CA 
5.-circuito antioscilación. 

Para iniciar con el estudio y diseño, consideraremos a nuestro transistor 
como un traductor de ganancia en potencia, al cual lo podemos representar como 
una red de dos puertos, definiéndose como: 

Definiéndose como: 

Gr = POII1 

~II·S 

+ 

11, 
Linear 
éjctjvc 

transi5tor 

Figura 3.1. Circuito del transistor linear activo. 
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Donde POIII es potencia actual de la salida enviada a la carga y Pavs es la potencia 

disponible en la fuente. Pavs= IEl 
4ReZ, 

De lo anterior surge la necesidad de hacer el estudio del sistema, y para 
esto tenemos que tener en cuenta los siguientes fundamentos teóricos para el 
diseño del amplificador. 

3.2 Representación de redes para microondas mediante teoría 
de bipuertos 

Los transistores para microondas pueden ser representados por 
redes de dos puertos (bipuertos). A bajas frecuencias una red de dos puertos se 
representa por los parámetros Z, Y, H, G Y ASCO; sin embargo, estos 
parámetros no pueden ser medidos en forma precisa a grandes frecuencias 
debido a que las pruebas de circuito abierto y de corto circuito no se pueden 
realizar en estas frecuencias ya que son difíciles de obtener en este rango de 
frecuencias. La siguiente figura representa una red de microondas mediante la 
teoría de bipuertos. 

i:~ ...--i1 

+ (}-~~~-=-Re--:d -:-de-:-:~~1 - --0 ~ 
v, Puertos \", 
- 0------ ---·-0-

puerto I '-----' puerto 2 

Figura 3.2. Red de dos Puertos. 

Para caracterizar el comportamiento de los bipuertos en la región de microondas 
se utiliza la matriz de dispersión o parámetros de dispersión S. Estos parámetros 
son definidos en términos de las ondas incidente y reflejada, y caracterizan 
completamente el comportamiento de una red de dos puertos trabajando en la 
región de microondas. 

En la década de los setentas la popularidad de los parámetros S se incremento 
debido a la aparición de un nuevo equipo, analizador de redes, capas de 
proporcionar la medición de los parámetros de dispersión S. 
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3.3 Representación De un bipuerto Mediante parámetros S 

Los Parámetros S surgen debido a la necesidad de tener 
parámetros mensurables dentro de los sistemas microondas y son junto con el 
equipo de medición de redes vectoriales un gran paso en la tecnología de 
microondas. 

Acceso 1 
Unión o red 

Acceso 2 

Fig.3.3.1. Unión de dos accesos o red. 

Considerando la figura 3.3.1. La razón de la tensión VI de la onda viajera que sale 
u 

en la entrada 1 a la tensión VIi de la onda viajera incidente en la entrada 1, con la 

salida o acceso 2 conectado a una impedancia de acoplamiento, es un coeficiente 
de reflexión o parámetro de dispersión. 

. .. 3.3.1 . 

Intercambiando la carga y el generador, la razón de la tensión /12" de la onda 

viajera saliente en el acceso 2 a la tensión V2, de la onda viajera incidente en el 

acceso 2 con la entrada O acceso 1 conectado a una impedancia de 
acoplamiento, es: 

/ ' 
S - ' 2" 332 22- - ... ... 

v2; 

Así, con el acceso 2 conectado a una impedancia acoplada, la tensión v20 de la 

onda viajera saliente en el acceso 2 o salida a la tensión VI, de la onda viajera 

incidente en el acceso 1 es un coeficiente de transmisión o parámetro de 
dispersión 

v s _ 2" 
2 1 - -;;-

1, 

... 3.3.3. 
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Finalmente, con el acceso 1 conectado a una impedancia acoplada, la tensión VI" 

de la onda viajera saliente en el acceso 1 a la tensión 1/2, de la onda viajera 

incidente en el acceso 2, es: 

... 3.3.4. 

3.4 Representación De un bipuerto Mediante parámetros Z 

La representación más común de una red de dos puertos a baja frecuenc ia es la 
matriz de impedancias o parámetros Z, estos parámetros se determinan de la 
siguiente forma: 

Parámetros Z: 

en forma matricial: 

... 3.4.1. 

Donde: 

Esta representación es muy usada a bajas frecuencias debido a que la medición, 
de los parámetros Z, es muy fácil mediante las pruebas de corto circuito y circuito 
abierto en las terminales del bipuerto. Los parámetros z también son usados 
cuando se encuentran redes de dos puertos conectados en serie, como se 
observa en la figura siguiente: 
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Í, - -----.-
0 --- .,. 

v, 

¡2a 

Na.......- iJ ---.~'-----o 

.. 
" 

+ 

v, 

i, 
i, ! - - - - -, ... ---.:() 

- ..... ' 1--1 
0-' + 

+ 

V , 

- J I -
O~~r~.-_-__ ~_-_~¡ --~O 

Nb 

Figura 3.4.1 . Bipuertos conectados en serie usando parámetros Z. 

r ] r a bl [. b VI 1'1 +Vl Z II +Z 11 

= a b = a 1> L'2 l \12 + \12 J Z 21 + Z 21 

... 3.4.2. 

Se puede determinar una matriz de impedancia total sumando uno a uno los 
parámetros Z de cada uno de los bipuertos y de esta forma caracteriza el arreglo 
como un solo bipuerto. 

3.5 Matriz de dispersión 

A frecuencias de microondas no es posible determinar los parámetros Z ni los 
parámetros ABCO como ya se menciono, es por eso necesaria una nueva 
representación de las redes de dos puertos a esas frecuencias. La representación 
apropiada es llamada matriz de dispersión, matriz cuyos elementos son los 
parámetros de dispersión S, estos parámetros se determinan de la siguiente 
forma: 

Parámetros S: 

al~ 

pu ~ 
,... 
~ 

erto de entrada puerto de salid ,... 
~ 

a 

b,- ~b, 

Figura 3.5.1.0nda incidente y Onda reflejada de una red de dos puertos. 
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Relaciones con parámetros S: 

bl = Sllal + Sl2a2, 

b2 = S21al + S22a2, 

En forma matricial: 

Donde: 

SlI = ~1 ' 
al a2- 0 

b21 S02= -- , 
Q 2 al=O 

Coeficiente de reflexión 
fin de entrada. 

Coeficiente de reflexión 
f out de salida. 

S12lf all 
snJlaJ 

b21 S21=- , 
al a2- 0 

bll SI2=- ) 
a2 al"'!l 

... 3.5. I. 

Coeficiente de 
transferencia Tdir directa. 

Coeficiente de 
transferencia Tilw inversa. 

Los parámetros de dispersión representan los coeficientes de reflexión en la 
entrada y en la salida ( 511 Y S22) Y los coeficientes de transmisión en directa e 

inversa ( S2 1 Y SI2 )' Sobre la figura 3.5.1 , al representa la onda incidente y b) la 

onda reflejada para el puerto de la entrada 1, para el puerto de la salida 2, a2 

representa la onda incidente y ~ la onda reflejada. 

Los parámetros S son medidos para diferentes frecuencias cuando los puertos de 
entrada y de salida del transmisor se encuentran conectados a una carga 
generalmente de 50 Q. Esta carga o impedancia característica se elige debido a 
que representa una mínima atenuación asociada a una transferencia de potencia 
máxima. 
La onda reflejada y la onda incidente ayudan a determinar el coeficiente de 
reflexión sobre la línea de transmisión de la siguiente forma: 

f= V+(x) = onda-reflejada 

V - (x) onda - incidente 
... 3.5.2. 
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3.6 Matriz de transmisión ABCD 

La matriz de transmisión ABCD es una herramienta matemática que nos permite 
caracterizar los parámetros eléctricos de una red de microondas, particularmente 
es conveniente usarla cuando se tienen redes, microondas de dos o más puertos, 
conectadas en cascada, ya que la matriz ABCD equivalente es igual al producto de 
las matrices individuales ABCD de cada uno de los puertos. Estos parámetros se 
determinan de la siguiente forma: 

~ ~ ;,- I [ ;: ] I +-;, ~:, 
Puerto 1 . . Puerto 2 

Figura 3.6.1.Red de dos Puertos Caracterizada por parámetros ABCD. 

Parámetros ABCD: 

Vl = AV2 + Bi2, .. 3.6. 1. 

o en forma matricial: 

B l[ V2] DJ -i2 . 
. .. 3.6.2. 

Donde: 

VI = A V2j . => A = -VII 
- 11=0 V2 i:l:=O' 
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Es conveniente, dadas las ventajas que representa la matriz de transmisión ABCO 
para caracterizar redes conectadas en cascada, la representación de bipuertos 
mediante parámetros ABCO. La forma de representar bipuertos caracterizados 
con otro tipo de parámetros diferentes a los ABCO, es mediante la conversión de 
parámetros. 

3.7 Conversión de parámetros de redes de dos 
puertos 

Una red de dos puertos puede ser descrita en términos de varios parámetros, por 
lo que es necesario tener relaciones, que nos permitan convertir de un tipo de 
parámetro a otro. A continuación se representa la conversión de parámetros S, Z y 
ABCO. 

(1 + Sll)( l - Sn) + S 12 521 

2S21 

Zo (I+SII)(I +S") - S"S,, 

2S" 

~ (I- SI1Xl - Sn)-SIlS21 
Zo 2SlI 

(1- Sl1)(1 + Sn) - SnS21 

2S" 

l!.Z 
2Z21Z0 

l!.Z 
(ZIl+Z,XZn -Zo)- Z"Z21 

t:.Z 

ZIl 

Tabla 3.7.1. Conversión entre parámetros de Bipuertos. 

A+B/ Zo-C / Zo-D 

MBCD 
2(AD - BC) 

MBCD 
2 

MBCD 
-A+BIZo-C/Zo+ D 

MBCD 
A 

C 
AD-BC 

C 
1 

C 
D 

C 
A 

B 

C 

D 
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3.8 Caracterización de transistores para microondas. 

La caracterización de los transistores para microondas o banda milimétrica toma 
en cuenta las propiedades eléctricas y magnéticas que surgen al estar trabajando 
en este rango de frecuencias, de esto surge un modelo del transistor más 
completo, que nos representa estas propiedades. En altas frecuencias se sabe 
que los efectos parásitos sobre las características eléctricas del transistor es 
mayor. Las dimensiones de los transistores para microondas o banda milimétrica 
son muy pequeñas. Por ejemplo, en este proyecto se utilizo un transistor de 
dimensiones de 400 x 300 11m. Esto nos da la pauta para saber los rangos en los 
que estamos trabajando y como los efectos parásitos influyen en el 
funcionamiento. 

El circuito híbrido equivalente del transistor a altas frecuencias se muestra en la 
figura 3.8.1. Sobre la figura se puede apreciar que se representan los efectos 
parásitos provocados por las patas del transistor en cada una de sus terminales 
(Gate, Drain y Source respectivamente) , además de los efectos capacitivos y 
resistivos entre cada una de las terminales del dispositivo. 

Ls 

Figura 3.8.1.Modelo de alta frecuencia de un transistor de efecto de campo. 

El modelo de alta frecuencia de un transistor de unión bipolar, utilizando 
parámetros n e híbridos, es semejante al modelo de alta frecuencia del transistor 
de efecto de campo (FET) mostrado en la figura 3.8.1. 

Existen dos figuras de mérito que comúnmente son usadas por los fabricantes de 
transistores de alta frecuencia para describir la respuesta del dispositivo, éstas 
son: 
1.- El producto ganancia - ancho de banda ( J; 
frecuencia cuando la ganancia de corto circuito I/ve (ú/)I 

).Este parámetro indica la 
es igual a la unidad. 
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2.- La frecuencia máxima de oscilación ( 1m", ). Este parámetro indica la 
frecuencia cuando la máxima ganancia de potencia (G A .111\) es igual a la unidad. 

Cabe mencionar que el transistor que se eligió para este proyecto es de la 
compañía Toshiba, cuyas características son por demás excelentes para el diseño 
de sistemas de bajo ruido en la banda milimétrica. Además de que este se ajusta 
mejor para trabajar en la banda Ka. 

3.9 Carta Smith 

La carta Smith quizás sea una de las herramientas gráficas más utiles para el 
diseño de circuitos en microondas utilizando parámetros S. 

II ~ . RAOIAt LY $(101..(0 ..... A ... W[1"rfts Hli.:...: .... = .. :.---=--~,?~ _· · _._ .. I>~O.~ ll'8: a ;; _ 8 ~ s: ,tia :_:I;~: 
¡ . • .~ ~ g. .:: • ~ ; • l' .:. ~ ~ • ! • ~ • 1 ir: ' ..... 111 1'1 I ~,:>_ 11 ° I f i ti : 53 2 ~ ~ ~ :l ~ ~ :: ':l C( NT[R ~ :; 15 11 ~ a • . , 

Figura 3.9.1. Carta Smith. Derechos reservados por Phillip H. Smith . 
Murray Hill . NJ. 1977. 
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La carta Smith (Figura 3.9.1.) desarrollada en 1939 por Phillip H. Smith, en los 
laboratorios Bell, es una gráfica polar del coeficiente de reflexión de voltajes r , el 
cual puede ser representado en forma polar como : 

Donde: Ir¡ ~ 1 desde el centro de la carta con un ángulo e que va de:-180° ~ () ~ 1800 

Por lo que cualquier Ir¡ ~ 1 puede ser graficado como un único punto sobre la carta 
Smith. 

La utilidad real de la carta Smith es para convertir coeficientes de reflexión a 
impedancias o admitancias normalizadas y viceversa, usando para ello los 
círculos, de impedancia o admitancia normalizadas, impresos sobre la carta. 

Si una línea de transmisión sin perdidas con impedancia característica tiene 
Z, conectada una carga , el coeficiente de reflexión en la carga puede ser 

expresado como: 

.. . 3.9.1. 

o bien: 
... 3.9.2. 

Donde, la impedancia normalizada de la carga Z, ) es: 

ZL 1 +lrle jO 

ZL = Z o = l-lrlej B . . .. 3.9.3. 

Esta ecuación 
representando a 
Por lo que: 

compleja puede expresarse mediante dos ecuaciones, 
r y a ( Z ) en terminos de su parte real y su parte imaginaria. 

L 

r= rr + jn , ... 3.9.4. 

ZL = n+ j n. ... 3.9.5. 
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Por lo tanto: 
. (1+[,)+ jTi 

n + jXL = ( [) '[ ' , l-r - jl .. . 3.9.6. 

Parte real: 

.. . 3.9.7. 

Parte imaginaria: 
... 3.9.8. 

XL = ( )2 ( )'. 1- f,. + fi -

Finalmente, la carta Smith se obtiene graficando estas dos familias de círculos en 
el plano 
r,. - fi , que representan círculos de resistencia constante y círculos de 
reactancia constante. Los círculos de resistencia constante y los de reactancia 
constante son ortogonales. 
Círculos de resistencia constante: 

( )' ()2 n - 2 1 
[r- -- +fi == - - . 

l+n l+n 
. .. 3.9.9. 

Círculos de reactancia constante: 

... 3.9.10. 

El coeficiente de reflexión también puede ser expresado en términos de la relación 
de onda estacionaria (SWR), como se muestra a continuación: 

SWR-I 
Ir! == SWR+ l' ... 3.9.11. 

La relación de onda estacionaria representa el grado de acoplamiento entre 
( Zoy Z,).Porlotanto: 
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... 3.9.12. 

si SWR = 1 => Irl = O. 

Se puede concluir que la carta Smith es una herramienta gráfica que sirve para 
determinar todos aquellos parámetros de importancia sobre una línea de 
transmisión. 

3.10 Redes de acoplamiento de impedancia 

No cabe duda que uno de los problemas más serios a los que se enfrenta un 
diseñador de circuitos para microondas es el de la transferencia de energía. Este 
problema, ligado directamente al acoplamiento de impedancias, puede ser 
minimizado e inclusive eliminado casi en su totalidad si se diseñan correctamente 
los circuitos de acoplamiento para cada caso en particular. Precisamente, el 
potencial práctico de la carta Smith es la gran ayuda que representa para el diseño 
de circuitos acopladores de impedancias. Los circuitos acopladores se diseñan 
para una frecuencia central, en este caso es necesario conocer algunos 
parámetros del transistor a esa frecuencia sobre los cuales se estará realizando 
acoplamiento. Por ejemplo, sí se desea diseñar, como es el caso, un amplificador 
de bajo ruido para un receptor satelital en la banda milimétrica a 36 GHz de 
frecuencia, es necesario conocer el coeficiente de reflexión óptimo a esta 
frecuencia de operación, y diseñar con la ayuda de la carta Smith una red de 
acoplamiento que permitirá operar con los mínimos ruidos posibles. En la siguiente 
gráfica se presenta un esquema general del acoplamiento de impedancias. 

Donde: 

Red 
de 

,.-- Acoplamiento 
Zin I 

Figura 4.1 O.1 .Esquema general de una Red de Acoplamiento. 

1 + re- 2jj3¡ 

.Zin = Zo 1 + re-2jj3¡ . . .. 3.10.1. 

r es el coeficiente de reflexión en la carga, I es la longitud positiva sobre la línea 
de transmisión y ~ es la constante de fase igual a: 

2" 
fJ =-¡-. . .. 3.10.2. 
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Para obtener la maxlma transferencia de potencia, es decir para obtener un 
perfecto acoplamiento es necesario que: 

Zn= Zo. 

En el presente trabajo se implemento una técnica de acoplamiento de 
impedancias nueva en el continente americano según los reportes técnicos de la 
IEEE. Esta técnica tiene como base el principio de tr~nsición de Chebychev para 
realizar transformadores de impedancias de longitud / 4 mediante guías de onda 
H híbridas. La transformación se logra mediante paredes eléctricas introducidas en 
una guía de onda rectangular ( Finned and Ridged Waveguides), para que de esta 
forma, se pueda modificar la impedancia característica de la guía de onda 
rectangular hasta el valor deseado. La parte imaginaria se acopla mediante líneas 
de transmisión en forma de Stubs. 

Esta nueva técnica implementada por vez primera en la antigua union Soviética y 
específicamente en el instituto Politécnico de Kiev de Ucrania por el Dr. Vladimir 1. 
Skjachko, ahora ha sido aplicada al diseño de acopladores para dispositivos que 
operan en la banda milimétrica ( amplificadores de bajo ruido, mezcladores, filtro , 
entre otros). 

3.11 Teoría sobre líneas de transmisión 

Una línea de transmisión puede representarse mediante una red eléctrica de 
parámetros distribuidos, donde los voltajes y las corrientes pueden variar en 
magnitud y fase a lo largo de toda la línea. Como se muestra en la figura 3.11 .1, 
una línea de transmisión es representada esquemáticamente como un par de 
líneas paralelas que pueden conducir ondas electromagnéticas transversales 
(modo de propagación TEM), modo de propagación donde es evidente la falta de 
componentes de campo longitudinales. 

La diferencia de longitud, que se muestra en la figura 3.11 .1, puede modelarse 
para su análisis mediante un circuito eléctrico, tal y como se aprecia en la figura 
3.11.2. Donde R, L, G Y C están en cantidades por unidad de longitud y se definen 
de la siguiente forma : 

R = resistencia en serie por unidad de longitud para ambos conductores en n / 111 

L = inductancia en serie por unidad de longitud para ambos conductores en H / 111 

G = conductancia en paralelo por unidad de longitud en S / 111 

C = capacitancia en paralelo por unidad de longitud en F / m 
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i(z,t) 

., C>:"========= = 
v(z,t) 

_=0== = ==== z -
Figura 3.11 .1.Representación Esquemática de un 
elemento diferencial de una Línea de transmisión. 

i(z .t) í(z+&.O 
o'-.----,...---->-~o 
+ Rfu Lfu 1, 1 + 

v(z.t ) Gfu~ Cfu-,- v(z+ fu.t) 

o fu I I o 

Figura 3.11 .2.Circuito eléctrico equivalente de una línea de transmisión . 

La inductancia en serie L representa la inductancia total de los dos conductores, 
mientras la capacitancia en paralelo e se debe a la cercanía entre los dos 
conductores. La resistencia R en serie representa la resistencia debida a la 
conductividad finita de los conductores , y la conductancia en paralelo G es debida 
a las perdidas en el dieléctrico. 

3.11.1 Propagación de la onda sobre una línea de 
transmisión. 

Aplicando las leyes de Kirchhoff al circuito de la figura 3.10.2 obtenemos lo 
siguiente: 

v(z,t) - R&i(z,t) - L& o i(z,t) - v(z+ &,t) = O, 
0 1 .. . 3.11.1.1. 

.() ( o v(z +& t) 
I z,t -G& v z+&, t)- C& ' i(z+&,t)=O . o t .. .3.11.1.2. 
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Dividiendo ambas ecuaciones entre 8.Z, determinando el limite cuando & ~ Q y 
considerando el caso estacionario, las ecuaciones de Kirchhoff se simplifican a: 

dV(z) 
--;¡;- ==-(R+ júJL)J(z) , ... 3.11.1.3. 

dI(z) dz == -( G + júJ C)V(z). ... 3.11 .1.4. 

Notándose la similitud entre este par de ecuaciones y las ecuaciones de Maxwell 
representadas por la ley de Faraday y por la ley de Ampere. 
Ley de Faraday: 

Ley de Ampere: 

Donde: 

- o fJ 
'ílxE =---. 

01 

- o D -
'ílxH=--+J . 

01 

E es la intensidad de campo eléctrico en [V/m] 
H es la intensidad de campo magnético en [A/ml 
ª- es la intensidad de flujo magnético en Webers / m

2 J 
D es el desplazamiento eléctrico en Coulombs / m2 J 
] es la intensidad de corriente eléctrica en lA / m2 J 

... 3.11.1 .5. 

. .. 3.11 .1.6. 

Resolviéndose este par de ecuaciones simultáneamente se obtienen las 
ecuaciones de onda o ecuaciones de Helmholtz: 

d
2
V(z) 2 () ---y V z ==0 

d 2z ' 
... 3.11.1.7. 

d
2
J(z) 2 ( ) 

-d' -y J z ==0. 
-z 

. .. 3.11 .1.8. 
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Donde: 

y = a + jP = ~( R + j eo L)( G + j m e), ... 3.11.1 .9. 

Es la constante de propagación, la cual esta en función de la frecuencia. Las 
soluciones de las ecuaciones de onda se pueden expresar como: 

... 3.11 .1.10 

... 3.11 .1.11 

Donde e -IZ, representa la propagación de la onda en dirección +z , y ~IZ 
representa la propagación de la onda en dirección - z. Finalmente, se puede 
determinar la impedancia característica de la línea de transmisión Zo de la 
siguiente forma: 

+ 

Vo -Vo R + j w L 
Zo---------=---1: - 1: - r 

R+ j wL 

G + j wC · ... 3.11 .1.12 

Se puede observar que para determinar la impedancia característica de la línea de 
transmisión es necesario conocer las cantidades por unidad de longitud R, L, G, e 
y la frecuencia de operación w. 

3.11.2 Líneas de transmisión sin perdida. 

De acuerdo al circuito de la figura 3.11.2. se puede observar que R y G son las 
únicas componentes eléctricas que representan pérdidas sobre la línea, siendo 
unas por conducción y otras por la presencia del dieléctrico. En muchos casos 
prácticos estas pérdidas son muy pequeñas y pueden despreciarse, por lo que sí 
R=G=O (a=O) la constante de propagación y se definiría como: 

y = a + jf3 = jf3 = júJ-J Le = júJ~ 11&, ... 3.11.2.1. 
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Por lo tanto: 

f3 = w~ Le = w.¡¡;i . . .. 3.11.2.2. 

Donde: a es la constante de atenuación, ~ es la constante de fase, 
f.1 = f.1 , f.1 " = f.1 , • 4 l[ x 10 - 7[H/m] es la permeabilidad de la línea de transmisión y 

e = t",e o = e,· 8.854 xlO - 12 [F / 111] es la permitividad de la línea de 
transmisión . 

Bajo estas condiciones la impedancia característica de la línea de transmisión Zo 
queda definida como: 

... 3.11.2.3. 

Es decir, para una línea de transmisión sin perdidas la impedancia característica Zo 
depende únicamente de la permeabilidad 11 y de la permeabilidad E de la línea de 
transmisión . Parámetros producidos por el efecto inductivo y capacitivo presentes 
sobre la línea. 

3.11.3 Líneas de transmisión sin perdida y con carga. 

La siguiente figura muestra una línea de transmisión sin pérdidas con una carga 
conectada Z,. Es muy importante estudiar este caso debido a la aparición de una 
onda reflejada sobre la línea bajo la presencia de Z I. . La onda reflejada es una 
propiedad muy importante de la línea como sistema eléctrico distribuido. 

V(z),l(z) 

1~~----------~1 z 
( O 

Figura 3. 11.3. 1. Representación de una línea de transmisión sin perdidas y con carga. 
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Si una onda incidente, Vo+ e-tfl: , es generada por una fuente en z<O, la relación 
entre el voltaje y la corriente de esa onda incidente será la impedancia 
característica l . Pero cuando conectamos l o al final de la línea lr ' la 
relación entre el ~oltaje y la corriente en la carga (z=O) será l l, '" lo, dando lugar a 
una onda reflejada Vo-e-¡fR . Por lo que la componente total de voltaje y de 
corriente sobre la línea de transmisión debe expresarse como la suma de una 
onda incidente más una onda reflejada, como se muestra a continuación : 

.. . 3.11 .3.1. 

- ZL- Z O + 

V o=-Z Z Vo. L+ o 
. .. 3.11.3.2. 

El voltaje y la corriente en la carga están relacionados por la impedancia de carga, 
por lo que en z=O se debe tener : 

... 3.11.3.3. 

+ 
Donde: 

() 
V o ./3 V O./3 Iz =-e- ) Z_ - e) z . 

Zo Zo 
. .. 3.11 .3.4. 

La relación entre la amplitud del voltaje de la onda reflejada y la amplitud del 
voltaje de la onda incidente es conocida como coeficiente de reflexión r, definido 
de la siguiente forma: 

... 3.11 .3.5. 

Por lo tanto, la componente total de voltaje y de corriente sobre la línea de 
transmisión puede expresarse como: 

... 3.11.3.6. 

+ 

I(z) = ~: [e-iP r _ íe iP r]. . .. 3.11 .3.7. 
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De estas dos ultimas ecuaciones se observa que el voltaje y la corriente sobre la 
línea de transmisión consisten de una superposición de una onda incidente más 
una onda reflejada, tales ondas son llamadas ondas estacionarias. Solo cuando 
r=o la impedancia de carga l ¡ debe ser igual a la impedancia de la línea de 
transmisión II ,esto es l l. = l o . Es entonces cuando se dice que la carga esta 
acoplada a la línea debido a que no existe reflexión alguna y toda la potencia esta 
siendo transferida hacia la carga. 

Una vez definido el coeficiente de reflexión r , se puede definir un nuevo parámetro 
que nos indica el grado de acoplamiento entre ll. y l o . La relación de onda 
estacionaria (SWR) puede determinar este grado de acoplamiento y su definición 
es la siguiente: 

Vmax l+lrI 
SWR =--=--. 

Vmin 1-lrl 
... 3.11.3.8. 

Se observa que la SWR es un número real que toma valores entre el intervalo 
" I ~ SWR ~ 00 n. Cuando SWR=1 implica una carga completa acoplada. 

Debido a que la impedancia vista hacia la carga varia en función de su posición 
sobre la línea es necesario definir un coeficiente de reflexión de voltajes para 
cualquier punto / sobre la línea de transmisión, por lo que cuando z= -/: 

... 3.11.3.9. 

Donde [(O) es el coeficiente de reflexión en z=O, y la impedancia vista hacia la 
carga es: 

ZL + jZotan/3 f. 
Zn = l o . 

l o + jZLtan/3 .e 
.. . 3.11 .3.10 

Cabe mencionar que esta ecuación es muy importante, ya que determina la 
impedancia vista hacia la carga sobre cualquier punto de la línea de transmisión 
para cualquier impedancia de carga I I . Esta expresión es llamada comúnmente 
ecuación de la impedancia de la línea de transmisión y representa un punto de 
vista claro del concepto de acoplamiento de impedancias. 
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3.12 Microcinta como elemento acoplador 

Una microcinta es una línea de transmisión que puede representarse mediante 
una red eléctrica de parámetros distribuidos como la mostrada en la figura 3.12.1. 
Hasta aquí se ha tratado de manera completa el caso de las líneas de transmisión 
sin perdidas. Sin embargo, no siempre es recomendable despreciar dichas 
perdidas, sobretodo cuando se trabaja en frecuencias muy altas, debido a que 
pueden afectar muy seriamente la respuesta del sistema. Para determinar las 
perdidas en el dieléctrico y por conducción, que son las perdidas que se presentan 
sobre la microcinta, es necesario conocer algunos conceptos sobre ella. 

La microcinta es una de las líneas de transmisor planas más popular. Primero, 
porque ésta puede ser fabricada por el proceso de fotolitografita y segundo, por su 
fácil integración con dispositivos activos y pasivos para microondas. La geometría 
de la microcinta se muestra en la figura 3.12.1. y la distribución de los campos 
eléctrico y magnético sobre ella se presenta en la figura 3.12.2. 

y 

, x 
Figura 3.12.1.Geometría de la Microcinta 

Figura 3.12.2.Distribución de los campos eléctrico 
y magnético sobre la microcinta. 

Si el dieléctrico no estuviese presente, sé podría decir que la microcinta es un par 
de conductores de ancho W separados por una distancia 2d, en este caso 
tendríamos un modo de propagación TEM, con velocidad de fase igual a la 
velocidad de la luz en el espacio libre (VI' == e) y fJ == OJ~f.1 o Eo ; Sin embargo, la 
presencia del dieléctrico complica el comportamiento y el análisis de la microcinta, 
esta presenta algunas líneas de campo eléctrico y magnético dentro del 
dieléctrico, concentradas entre el conductor y el plano de tierra, y una fracción de 
campo eléctrico y magnético en el aire por arriba del sustrato, tal y como se 
muestra en la figura 3.12.2. Por esta razón la microcinta no puede soportar un 

47 



modo de transmisión TEM, debido a que la velocidad de fase sobre el dieléctrico 
seria "c¡¡:' ", y la velocidad de fase sobre el aire seria c. De hecho, el modo de 
propagación en una microcinta es un modo híbrido compuesto por ondas 
eléctricas transversales (TE) y por ondas magnéticas transversales (TM). En 
muchas aplicaciones prácticas d«A por lo que los campos presentes son quasi
TEM (campos semejantes al caso estático), caso en el que es más fácil analizar 
las características de la microcinta. Las siguientes ecuaciones que definen la 
constante de fase y la longitud de onda en el sustrato de la microcinta se 
determinaron precisamente utilizando el caso estático. 

3.12.1 

y 
.. . 3.12.2 

Donde VI' es la velocidad de fase, .,10 = e l f, e = 2.998x l 0
8 

[mis], f es la 
frecuencia de operación (fJ , fl r = 1 Y c e! es la permitividad efectiva de la 
microcinta sobre el sustrato. 

La permitividad efectiva de la microcinta ( 10 ) sobre el sustrato, depende de la 
distancia d entre el sustrato y el plano de tie"{ra y de la anchura W del conductor. 
Su valor debe cumplir con la siguiente desigualdad: 

... 3.12.3 

Considerando una impedancia característica de la microcinta de 50 Q, un 
dieléctrico de alumina ( c, = 9.8) Y una distancia,[0.125 mm<d<6.35 mm], entre la 
cinta y el plano de tierra de 0.5 mm, se puede determinar la permitividad efectiva 
de la microcinta, utilizando para ello la siguiente aproximación: 

&'r+} &'r - } ... 3.12.4 
l'cf = -2 - + 2 -..;'F}=+=¡=2=d=/=W= · 

La permitividad efectiva de la microcinta puede interpretarse como la constante 
dieléctrica de un medio homogéneo que reemplaza a las constantes del aire y del 
dieléctrico. La relación W Id puede determinarse mediante la siguiente igualdad: 
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Donde: 

r SeA 

W 1 e2A -2 - - ~ r 1 
d - 1 2 C. -l{ . 0.6 1} 

l
-lB -l-ln(2B-J) +-. ln(B - J) +0.39-- J 

y 

n 2¿, c. 

Zo ~cr+ 1 cr-l( 0.11) A=- - -+-- 023+-
60 2 Cr + l · Cr' 

B = 3777r 
2Zo"¡¡;· 

.. . 3.12.5 

W 
para - < 2 

d 
W 

para - > 2 
d 

.. . 3.12.6 

.. . 3.12.7 

El resultado que se obtuvo para este caso fue un ancho del conductor 
W=0.4876[mm] y una permitividad efectiva del dieléctrico E~f = 6.603 

3.13 Ruido en amplificadores para microondas 

El funcionamiento de un amplificador para microondas puede ser afectado por 
muchos factores, pero el efecto del ruido es probablemente uno de los más 
fundamentales. El ruido puede provenir de fuentes externas o generarse dentro del 
propio amplificador. La potencia de ruido generada por el amplificador es el 
resultado de un proceso aleatorio producido por cargas en movimiento dentro del 
dispositivo. 

Existen dos razones fundamentales para el estudio del ruido en amplificadores 
para microondas: 

1.-EI estudio del ruido es básico para el entendimiento del comportamiento del 
material semiconductor debido a que proporciona información de carácter interno 
del fenómeno de conducción. Cuando el ruido es caracterizado se puede utilizar 
como herramienta para el conocimiento de otros parámetros físicos del dispositivo. 

2.- Cuando los dispositivos semiconductores se utilizan para medir cantidades 
físicas pequeñas o para amplificar señales débiles, el ruido establece un limite al 
nivel de medición o amplificación de dichas señales. Por lo tanto, es importante 
conocer los elementos que definen esos limites de operación y encontrar las 
condiciones óptimas de trabajo. Precisamente el objetivo de este trabajo es 
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diseñar un amplificador que genere los mínimos ruidos posibles para optimizar el 
limite impuesto por el ruido. Más adelante se muestra que el diseño de este 
amplificador es efectivamente optimizado para generar los mínimos ruidos, 
utilizando para ello coeficientes de reflexión óptimos que garantizan la generación 
de mínimos ruidos posibles dentro del amplificador. 

En dispositivos semiconductores se pueden tener tres tipos básicos de ruido. 

1.- Ruido térmico (ruido Johson). Causado por el movimiento aleatorio de los 
portadores de corriente (electrones o Huecos). 

2.-Ruido Impulsional (Shot effect). Resulta del arrastre de portadores causado por 
la aplicación de un campo eléctrico externo (polarización del dispositivo). 

3.-Ruido de Baja Frecuencia (Flicker effect) . Generando por fluctuaciones lentas 
en conductividad, con espectro en frecuencia que sigue la ley de variación 1/ (" . 
La contribución de este ruido en el rango de microondas puede ser despreciaaa. 

En el caso particular del transistor GaAsFET se pueden distinguir tres 
contribuciones básicas al ruido total del dispositivo. 

1.-Ruido Térmico. Producido en la región óhmica del dispositivo y con 
contribuciones importantes de las resistencias intrínsecas y extrínsecas. Las 
fuentes intrínsecas se relacionan a corrientes y voltajes de ruido, estas fuentes se 
especifican como la fuente de ruido asociada a la terminal de la compuerta (Gate) 
y la fuente de ruido asociada a la terminal de idrenaje (Drain). Las fuentes de ruido 
extrínsecas se relacionan a las resistencias de contribución más significativas al 
ruido térmico en el dispositivo; estas resistencias son Re;, RsyRIJ . 

2.-Ruido de generación(Recombinación). Este tipo de ruido es causado por 
fluctuaciones espontáneas en relaciones de generación, recombinación y captura 
de portadores, lo cual causa a la vez fluctuaciones en las densidades de 
portadores libres. Este efecto de transferencia es inherente al material arseniuro 
de galio (GaAs). 

3.-ruido de Difusión. Producido en la región de saturación del dispositivo y 
atribuido al desplazamiento de cargas generado por el movimiento aleatorio de los 
portadores. 
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La figura 3.13.1. muestra las fuentes de ruido del GaAs FET mediante una 
representación cuadripolar, i /) e i (; de identifican respectivamente como la 
corriente de ruido generada en la trayectoria Source - Drain bajo condiciones de 
corto circuito, y la corriente de ruido inducida en el circuito de compuerta (Gate) 
debido a las fluctuaciones de carga en la corriente de Drain, es decir debido a i . 

D 

G~ate ~Rvo~ __ ~~------}--. __ ~ ea 
- + GaAsFET 

Drain 

io intrinseco 
sin Ru ido 

Rs 

+ 

Figura 3.13.1. Representación Cuadripolar del GaAsFET, incluyendo 
fuentes de ruido intrínsecas y extrínsecas. 

Esta convención fue establecida originalmente por A.Van der Ziel en "Thermal 
noise in field effect transistors" para el estudio del JFET y seguida por RAPucel 
en "Signal and noise properties of gallium arsenide microwave fiel effect transistor" 
para el estudio del GaAsFET. Debido al acoplamiento de tipo capacitivo que existe 
entre el Drain y el Gate; los generadores de ruido i JJ ei G están correlacionados 
parcialmente. 

3.14 Potencia de ruido y Temperatura de ruido Equivalente. 

Como se menciono la potencia de ruido generada por el amplificador es el 
resultado de un proceso aleatorio producido por cargas en movimiento dentro del 
dispositivo. Este movimiento aleatorio produce una pequeña fluctuación de voltaje 
entre las terminales de la resistencia, tal y como se muestra en la figura 3.17.1. El 
voltaje promedio es igual a cero como se aprecia en la figura, pero el voltaje rms, 
que esta dado por la ley de la radiación de cuerpos opacos de Plan k, es distinto a 
cero e igual a: 
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4hfBR 
lif / . 

e / iIT -l 
vn= 

Donde: 

h = 6.546xlO·34 J-seg es la constante de Planck 
k= 1.380xl0·23 J/oK es la constante de Boltzmann 
T es la temperatura absoluta en Kelvins 
B es el ancho de banda del sistema en Hertz 

... 3.14.1 

f es la frecuencia central dentro del ancho de banda del sistema en Hertz 
R es el valor de la resistencia en n. 

Figura 3.14.1.Voltaje de Ruido Generado en una Resistencia. 

A frecuencias muy altas la ecuación 3.17.2 puede expresarse mediante la 
aproximación de Rayleigh - Jeans, que es al aproximación más usada en 
microondas, y que se define como: 

vn = .J4kTBR . . .. 3.14.2. 

Para frecuencias mucho más altas a las de microondas o a temperaturas de 
operación muy bajas, la aproximación de Rayleigh - Jeans puede ser invalida, por 
lo que se recomienda determinar la potencia de ruido v 11 mediante la ecuación 
3.14.1. En la ecuación 3.14.2. se nota que la potencia de ruido es independiente 
de la frecuencia, por lo que la densidad espectral de potencia de ruido es 
constante en todo el espectro de frecuencias (ruido blanco) . Además se puede 
apreciar que la potencia de ruido es directamente proporcional al ancho de banda 
B, por lo cual b se limita al ancho de banda de los sistemas microondas para 
mantener una baja potencia de ruido. 
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La resistencia de ruido de la figura 3.14.1. puede ser reemplazada por su circuito 
equivalente de Thevenin .si conectando una resistencia de carga R, la 
transferencia de potencia desde la resistencia de ruido será máxima, esto último 
se puede observar en la siguiente gráfica: 

R ~ "'l 

Filtro ideal 
paso banda 

~ 
R 

vn '\¡ 

Figura 3.14.2.Circuito Equivalente de Thevenin de la Resistencia de Ruido. 

La potencia entregada a la carga sobre un ancho de banda B esta dada por la 
siguiente ecuación: 

( )

2 2 
Vn Vn 

Pn= - R=- = kTB 
2R 4R . 

... 3.14.3. 

Debido a que v n es un voltaje rms, este resultado da la máxima potencia de ruido 
producida por una resistencia R a una temperatura T. Observándose las 
siguientes tendencias: 

1.- Cuando B ~ O, P" ~ Q Esto quiere decir que un sistema con poco ancho 
de banda generara menos potencia de ruido. 

2.-Cuando T ~ O, P" ~ O .Esto quiere decir que los componentes y 
dispositivos con algún sistema de enfriamiento generaran menos potencia de 
ruido. 

3.-Cuando B ~ 00, P n ~ 00 • Esto es llamado catástrofe ultravioleta, no 
puede ocurrir en la realidad debido a que 3.14.2 y 3.14.3 no son validas cuando 
"f08 ~ 00 " para este caso deberá usarse 3.14.1. 

Considérese una fuente generadora de ruido e n que produce un voltaje de ruido 
" V II'" La temperatura de ruido equivalente es la temperatura a la que debe estar 
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una resistencia eléctrica para producir la misma cantidad de ruido que e ; es 
decir, para producir v /1 • Si una fuente de ruido (térmico o no térmico) pr'oduce 
ruido blanco gaussiano, la potencia de ruido generada no estará en función de la 
frecuencia. Esta fuente de ruido puede ser modelada como una fuente de ruido 
térmico equivalente caracterizada por una temperatura de ruido equivalente. 
Considérese una fuente arbitraria de ruido como se muestra en la figura 3.17.3, la 
fuente cuenta con una impedancia R que esta entregando una potencia de ruido 
a una reistencia de carga R. Esta fuente arbitraria de ruido puede ser sustituida 
por una resistencia de ruido R a una temperatura de ruido Te. Donde T e es la 
temperatura de ruido equivalente seleccionada para que la resistencia de ruido 
produzca la misma potencia de ruido que la fuente sobre la carga R, esto es: 

/ 

/ T, 
I 
I 

Ps 
Tc=-

kB 
.. ... .. .3.14.4. 

Fuente 
Arbib"aria 
de Ruido 
Blanco 

R 

\ , 

--P, 

<;=R 

P s 

I Ps 
I T~ = -

kB 

R 

R 

Figura 3.14.3.Temperatura de ruido equivalente, T e ' 
de una fuente Arbitraria de Ruido Blanco. 

Por lo tanto los componentes y sistemas pueden ser caracterizados mediante su 
temperatura de ruido equivalente. Donde B generalmente es el ancho de banda de 
los componentes o sistemas electrónicos. Por ejemplo, considérese un 
amplificador con ancho de banda B y ganancia g. Digamos que el amplificador 
esta acoplado a una fuente sin ruido y una carga R, tal y como se muestra en la 
figura 3.14.4. Si la resistencia interna de la fuente (hipotéticamente) se encuentra a 
una temperatura T, = O K ,entonces la potencia de entrada hacia el amplificador 
será "p¡ =0 ", y la potencia de ruido de salida Po será la debida solo al generador 
dentro del amplificador. Por otro lado, se puede obtener la misma potencia de 
ruido en la carga utilizando un amplificador ideal ¡sin ruido) con una resistencia 
equivalente R como fuente a una temperatura e , esta temperatura de ruido 
equivalente para este caso estará dada por la siguiente expresión: 
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Po 
T.=--

GkB 

p i -.... 

R 

-

R 

~ 
Amplificador Real 

(con Ruido) 

(a) 

1Y--
Amplificador Ideal 

(sin Ruido) 

(b) 

p 
~ 

R 

o 
= P GkT,B -.... 

R 

Figura 3.14.4. temperatura de Ruido equivalente de un 
amplificador. 

(a)Amplificador Real.(b) Amplificador Ideal. 

. .. 3.14.5 

Se puede observar que la potencia de ruido de salida es para ambos casos la 
misma; es decir, ( p ) . y que T es la temperatura de ruido equivalente del 
amplificador. o <" 
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3.15 Figura de ruido en Redes activas para microondas 

En un amplificador para microondas, aunque no haya señal a la entrada de éste, 
un pequeño voltaje de salida puede ser detectado. Esta pequeña potencia de 
salida, como ya se menciono, es referida como potencia de ruido del amplificador. 
Además, el ruido total a la salida esta compuesto por la potencia de ruido a la 
entrada del amplificador más la potencia de ruido generada por el propio 
amplificador. 

Se ha mencionado que un componente o sistema electrónico puede ser 
caracterizado mediante su temperatura de ruido equivalente. Una alternativa de 
caracterización de un sistema es mediante la figura de ruido, la cual es una 
medida de la degradación en la relación señal a ruido entre la entrada y salida del 
sistema. La relación señal a ruido es la relación entre la potencia de la señal a la 
potencia de ruido, y depende de la potencia de la señal para características de 
ruido constante sobre un sistema. Cuando ruido y señal son aplicados a la 
entrada de una red de dos puertos ideal (sin ruido), ambas señales serán 
atenuadas o amplificadas por el mismo factor, por lo que la relación señal a ruido 
a la salida de la red será la misma. Pero si la red de dos puertos resulta ser no 
ideal (genera ruido), la potencia de ruido se incrementará más que la potencia de 
la señal, por lo que la relación señal a ruido a la salida será menor en 
comparación a la relación señal a ruido a la entrada. La figura de ruido F, es la 
medida de la reducción en la relación señal a ruido, y se define por lo tanto como: 

... 3.15.1. 

Donde S Y N son la potencia de la señal y la potencia del ruido a la entrada de la 
red respectivamente, So y No son la potencia de la señal y la potencia del ruido a 
la salida de la red respectivamente. Por definición, la potencia de ruido a la entrada 
es la potencia generada por una resistencia a T, = 270K , esto es , " T, = kT B "· 

o S ' " En la figura 3.15.1, se observa la potencia de ruido N¡ y ¡ la potencia de la señal 
entrando a una red de dos puertos real. La red proporciona una ganancia G dentro 
de un ancho de banda B y tiene una temperatura de ruido equivalente r., . La 
potencia de ruido a la entrada es N¡ = kT"B Y la potencia de ruido a la salida es la 
suma de la potencia de ruido a la entrada más la potencia de ruido generado 
internamente, ambas potencias amplificadas por el factor G de ganancia, esto es 
'So = GS;· La potencia de la señal a la salida es No =kGl1,To +r., lor lo que la 

Si kGB( To + T.) T. 
F = kToB GSi 1+ To ~ . .. 3.15.2. 

figura de ruido de un sistema puede expresarse de la siguiente forma: 
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o bien en dB: 

P¡= S¡+ N¡ 

Red con 
Ruido 

G, B, Te 

Figura 3.15.1. Esquema para determinar la figura 
de ruido en una red de dos puertos. 

.. . 3.15.3. 

Si la red de dos puertos no generara internamente potencia de ruido, ~ seria 
cero, dando como resultado una F=1 (F = O) . De la ecuación 3.18.2, Tes : 

~ . 
Te = (F - 1)To. .. . 3.15.4. 

Es importante tener en mente dos cosas referentes a la definición de la figura de 
ruido: 

1.-La figura de ruido se define para una fuente de ruido acoplada, y para una 
fuente de ruido que consiste de una resistencia a T - 290K . 

0 -

2.- La figura de ruido y la temperatura de ruido equivalente son las características 
más importantes de las propiedades de ruido de un sistema. 

Para una red pasiva con pérdidas, donde la ganancia es menor a la unidad, la 
temperatura de ruido equivalente es: 

Te= U - I)T . .. . 3.15.5. 
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Sustituyendo en la ecuación 3.15.2, la figura de ruido se define para un sistema 
con pérdidas como: 

T 
F= 1+(L- 1)- . ro 

... 3.15.6. 

Donde L = 1/ G > 1 , es el factor de pérdidas y T es la temperatura de la resistencia 
de ruido y la temperatura de la red pasiva. Para este caso se puede observar que 
cuando T =1'0 la figura de ruido es igual al factor de pérdidas, es decir, F=L. 

3.16 Figura de ruido de sistemas en cascada. 

En un sistema de microondas la señal de entrada viaja a través de varios sistemas 
conectados en cascada, cada uno de los cuales degrada la relación señal a ruido. 
Si se conoce la figura de ruido o la temperatura de ruido equivalente de cada una 
de las etapas, es posible determinar la figura de ruido o la temperatura de ruido de 
todo el sistema conectado en cascada. De esta forma es fácil distinguir que para 
un diseño a mínimos ruidos la primera etapa juega un papel muy importante en la 
definición de las características de ruido de todo el sistema en su conjunto. 

En la figura de ruido 3.16.1 se muestra un sistema en cascada compuesto por dos 
bloques, con ganancias G¡o G2 , figuras de ruido F;, F2 Y temperaturas T.,¡o Te2 de 
ruido respectivamente. Para este caso se desea determinar la figura de ruido y la 
temperatura de ruido de todo el sistema en cascada tal y como si fuera un solo 
sistema. 

(a) 

(b) 

No -
Figura 3.16.1.Figura de Ruido y temperatura de ruido equivalentes 

de un sistema en Cascada.(a)Dos redes Conectadas 
en Cascada. (b) red equivalente. 
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La potencia de Ruido a la salida de la primera etapa N es: 
I 

... 3.16.1 . 

La potencia de ruido a la entrada es NI = kTaB Y la potencia de ruido a la salida de 
la segunda etapa es: 

No = G2Nl + G2kT.2B = GIG2k~ To + Tel + ~l Te 2) ... 3.16.2. 

Para un sistema equivalente al de la figura 3.19.1 (a), la potencia de ruido a la 
salida es: 

... 3.16.3. 

Donde es la temperatura de ruido equivalente de todo el sistema ... 3.16.4. 
Y se defi~~,de la siguiente forma: 

1 
T.as = J ~l + -Te2. 

Gl 
Usando la ecuación 3.18.4, para convertir la temperatura de ruido equivalente en 
una figura de ruido, la figura de ruido de todo el sistema en cascada será: 

1 
Feas = FI +-(F2-1). 

Gl 
. .. 3.16.5. 

Estas dos últimas ecuaciones muestran que las características de ruido de un 
sistema en cascada son dominantemente debidas a las características de ruido de 
la primera etapa, debido a que el efecto de la segunda etapa se ve reducido por la 
ganancia de la primera etapa. De esta forma, para un diseño a ruidos mínimos la 
primera etapa deberá tener una muy baja figura de ruido asociada a una ganancia 
moderada. 

Para un número generalizado de etapas, la temperatura de ruido y la figura de 
ruido de todo el sistema en cascada pueden determinarse mediante las siguientes 
expresiones: 

Te2 Tel 
Teas = Tel +-+--+ ... 

Gl GIG2 ' 
. .. 3.16.6. 
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... 3.16.7. 

De lo anterior podemos deducir que la primera etapa es la más importante en 
cuanto a ruido se refiere. 
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Capitulo 4 

Diseño de la guía de Onda H para un 
amplificador de bajo Ruido en la banda Ka. 

4.1. Elección del transistor 

Actualmente los amplificadores de microondas usan transistores de unión Bipolar 
(TBJ) y transistores de efecto de campo de arseniuro de galio (GaAsFET). El 
desempeño de los TBJ es funcional hasta 4GHz, a esas frecuencias los TBJ son 
confiables , de bajo costo, tienen alta ganancia y una baja figura de ruido, y por lo 
general son incondicionalmente estable. 

El desempeño de los GaAS FET a 4 GHZ es superior que los TBJ. Por ejemplo, 
con un GaAs FET se puede obtener para esta frecuencia una figura de ruido de 
1.5 dB con una ganancia asociada de 20 dB, Y para una frecuencia de 18 GHZ una 
figura de ruido de 2.7 dB con una ganancia asociada de 10 dB; Además, un GaAs 
FET es capaz de transmitir más potencia que un TBJ a frecuencias superiores a 
los 4 GHz. Por esta razón, los GaAs FET son los más utilizados para el diseño de 
amplificadores de bajo ruido en la banda milimétrica. 

El GaAs MESFET (Metal Semiconductor Field Effect Transistor)es el 
transistor de mayor uso en circuitos lógicos con velocidades de giga bits, aunque 
el uso de HEMT(high electron mobility transistor) y HBT (heterojunction bipolar 
transistor) se ha incrementado, los circuitos que usan HBT's pertenecen a la 
familia de los circuitos ECL(Logica de acoplamiento de emisor) , conocida por el 
campo bipolar de silicon. Los HEMT's son usados en el mismo tipo de circuitos 
como los MESFET's así que enseguida hablaremos de las familias basadas en los 
MESFET's. 

El MESFET de agotamiento es el dispositivo estándar. Esté dispositivo es 
fácil de fabricar pero la desventaja de circuitos con solo transistores de 
agotamiento es que el nivel de transferencia es necesario ya la vez hay que suplir 
dos voltajes. Los circuitos MESFET's mejorados al contrario, necesitan solo un 
voltaje . Estos circuitos, sin embargo, tienen un corte lógico muy pequeño (cerca de 
0.5 V) por que la barrera de la compuerta Schottky no puede ser polarizada con 
más de 0.8 V en polarización normal. La fabricación por ello necesita un control 
exacto de los parámetros. Extremadamente pequeñas y uniformes se deben 
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producir las capas. JFET's con compuerta (p+) pueden sustentar 1.1 V en 
polarización normal así que el corte lógico puede ser más grande. 

Las familias lógicas MESFET's más conocidas son: 

• Lógica bufered FET (BFL), 
• Lógica de acoplamiento directo (DCFL), 
• Lógica de diodo Schottky - FET (SDFL), y 
• Lógica de fuente acoplada FET (SCFL). 

Algunas variaciones son: 

• Lógica capacitor - Diodo, FET (CDFL), en conjunto con BFL, y 
• Lógica de fuente en seguimiento FET (SFFL) , variante de SFLC. 

El transistor usado en este trabajo es el transistor HEMT JS8910-AS de la 
compañía Toshiba,figura 4.1.1, el cual tiene una figura de ruido de 1.5 dB a 40 
GHZ 
( T = 25° e ) , que resulta ser una figura de ruido muy baja e ideal para este 
tipo de aplicación . 

. JSS910-AS -~-----------

CHIP OUTLlNE 
U:1i t ln llD 

Thlckn~ss ICO ~ 20 \lQ 

Figura 4.1 .1.Diagrama del transistor a escala y acotado en micrómetros. 
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4.2. Caracterización del amplificador 

El amplificador considerado, figura 4.2.1., se caracteriza por ser una red de dos 
puertos, cuyo ruido interno P" [2] se puede determinar mediante la siguiente 
ecuación: 

P" = kToBC(F - 1). ... 4.2.1. 

Donde k es la constante de Boltzman, To es la temperatura del amplificador en 
grados Kelvin, B es el ancho de banda del sistema en Hz, G es la ganancia del 
amplificador y F es su figura de ruido. 

VDS-l.S V. 1D5-12'" 

Gah Lg 119 . ·Cqd Rd w · or.ain 

~WTI----""~'----.MI~!n'---o 

Cqa 

. Rg.I lid o 

Figura 4.2.1.Circuito equivalente del transistor JS8910-AS el cual incluye 
la conexión de los cables para la polarización. 

Zf=500 ~ ___ .., 

Red de 
Acoplamiento 

de Entrada 

Red de 
Acoplamiento 

de Salida 
Ze = 500 

Figura 4.2.2.Diagrama a bloques del amplificador de bajo ruido. 
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4.3. Estabilidad del amplificador 

El amplificador está diseñado utilizando un transistor de efecto de campo de 
arseniuro de galio con características de estabilidad condicional. El método que se 
ocupa para estabilizar incondicionalmente al amplificador es mediante la 
modificación de la impedancia de entrada de la red activa en la que se ubica, 
colocando un inductor en realimentación serie, entre la terminal de fuente (source) 
del transistor y la tierra del circuito, con valor de 31 pH (j6.82 n en fc).[2] 

Si el dispositivo usado en el amplificador para microondas es unilateral; su 
coeficiente de transmisión es inversa ( S ) es igual a cero y es inherentemente 
estable, sin embargo, la mayoría de los dispositivos no presentan la propiedad de 
ser unilaterales, y esto es especialmente notorio a frecuencias altas. Esta 
característica hace que el transistor pueda volverse inestable a frecuencias donde 
su retroalimentación interna es suficientemente grande. En tales condiciones su 
ganancia se hace infinita y el transistor entra en un estado de oscilación. El diseño 
de amplificadores para microondas se ve restringido por el número de transistores 
que pueden ser utilizados al seleccionar solamente dispositivos unilaterales, ya 
que en ocasiones precisamente los no unilaterales son los que presentan 
características deseables como alta frecuencia de transición, alta ganancia y baja 
figura de ruido. 

4.3.A. Conceptos teóricos sobre la estabilidad 

Analizando la estabilidad del circuito puede observarse que si la impedancia del 
puerto de entrada o la del puerto de salida tienen parte real negativa, el circuito se 
encontrará en la · región inestable, esto equivale a que los módulos de los 
coeficientes de reflexión en la entrada y en la salida sean mayores a la unidad. 

Teniendo los parámetros S del dispositivo se pueden graficar sobre la carta Smith 
los círculos de estabilidad en la entrada y en la salida, obteniendo de esta forma 
los puntos en los que los coeficientes de reflexión en la entrada y en la salida son 
iguales a uno, para así proceder a determinar que áreas dentro de la carta Smith 
representan las regiones de estabilidad. 

Cuando se tiene estabilidad incondicional, cualquier fuente o carga pasiva en la 
red mantendrá al amplificador en la región estable. Gráficamente, los círculos de 
estabilidad encerrarán totalmente la carta Smith o bien se ubicara fuera de ella [3]. 
Esto implica que 
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Para determinar si una red de dos puertos es estable se usa el factor k de 
estabilidad de Rolle~t [5] : 

k= 1 + 1~1 2 _lsllI 2 _ls22 1 2 
21s2111s121 . .. .4.3.a.1. 

Donde : 

.. .4.3.a.2. 

Si k> 1 , 1L'l1 < 1 , entonces la red de dos puertos, figura 4.3.a. 1, es 
incondicionalmente estable para Re(Z¡n + Z f ) > O Y Re(Zow + ZJ > O . Si k<1 habrá 
algunas impedancias de fuente y de carga que causarán que la red oscile. 

Si el dispositivo es incondicionalmente estable se requerirá ubicar las regiones 
dentro de la carta Smith donde se encuentren normalizadas para efectuar los 
acoplamientos en la entrada y en la salida que permitan al amplificador trabajar en 
la región de estabilidad, sin embargo, si tales regiones no se ubican las 
impedancias de acoplamiento requeridas para un diseño óptimo a determinadas 
especificaciones, entonces se tendrá un circuito inadecuado, por lo que será 
necesario estabilizar al transistor. 

Debido a que la estabilidad está en función de los parámetros S del transistor, es 
posible transformar la matriz S de la red activa al agregar impedancias en 
realimentación, es serie o en paralelo, al bipuerto del transistor, obteniendo así 
una red aumentada. Calculando la matriz de dispersión del nuevo arreglo es 
posible determinar el efecto de la adición de las impedancias, esto se obtiene 
convirtiendo la matriz S en una matriz de impedancias Z o en una matriz de 
admitancias Y, para de esta forma sumarle la matriz de impedancias o la matriz de 
admitancias del elemento en serie o en paralelo según corresponda. 

Para nuestro caso se utiliza un elemento no disipativo para no incrementar el ruido 
en la etapa de amplificación, se utiliza una inductancia en serie entre la fuente del 
transistor y las tierra del circuito tal como se muestra en la siguiente figura: 
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Figura 4.3.a.1.Red activa modificada mediante la conexión de un 
Inductor en serie entre la fuente del transistor y la tierra del circuito. 

El arreglo requerido corresponde a una conexión de bipuertos en serie como la 
mostrada en la figura 4.4.1. Los parámetros Z del transistor se obtienen a partir de 
las conversiones mostradas en la tabla 4.7.1. Obteniendo así la matriz del Zn 
bipuerto correspondiente al transistor. 

y la matriz Zb correspondiente al inductor: 

Donde: 

Los parámetros Z del arreglo total equivalente (Z, 
los parámetros individuales de cada bipuerto. 

. .. 4.3.a.3 

.. .4.3.a.4 

.. .4.3.a.5 

) se pueden obtener al sumar 

. . .4.3.a.6. 

Para obtener los parámetros de dispersión S modificados, es necesario efectuar 
una conversión Z a parámetros S de acuerdo con las conversiones mostradas en 
la tabla 4.7.1. Con los parámetros de dispersión de dispersión modificados se 
evalúa nuevamente la estabilidad del transistor y de determina qué valor de 
inductancia es el indicado para estabilizarlo. 
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4.3.8. Resultados de la estabilización 

Para el desarrollo de este amplificador se utilizó el transistor GaAs Fet de 
tecnología de alta movilidad de electrones pseudomófico HEMT JS8910 - AS , el 
cual, entre sus principales características ofrece una figura de ruido muy baja, la 
que lo hace adecuado para ser usado en la primera etapa de los amplificadores 
para microondas. El HEMT puede operar hasta 60 GHZ de frecuencia con una 
figura de ruido de 2 dB Y una ganancia asociada de 6 dB.[8] 

Llevando a cabo un análisis mediante la determinación de los factores I~I k Y 
usando los parámetros S originales, se obtuvo que aunque el valor absoluto del 
determinante de la matriz S es menor a uno, condición necesaria para la 
estabilidad incondicional más no suficiente, el valor de k es menor a la unidad 
alrededor de la frecuencia central, con lo que se tiene una condición de estabilidad 
condicional (figura 4.3.b.1). Es necesario entonces, estabilizar el transistor en toda 
la banda de frecuencias de interés. 

Ikl 

O.5
2
:---:-'c:---'-3 ---'-3.5-.......:.4-.......:.4.-5 _..-J

5 
Frecuencia, [Hz] " 

(a) (b) 

Figura 4.3.b.1. k Y I~I de la Red sin estabilización. 

La modificación de la red activa se obtuvo al conectar una inductancia en 
retroalimentación serie entre la terminal de fuente del HEMT y la tierra del circuito. 
Una vez efectuado el análisis de la red modificada se obtuvo la estabilización 
incondicional del circuito. En las siguientes figuras se presentan los resultados de 
la estabilización para una variación de los valores de inductancia de 20, 31 Y 40 
pH. 
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Coeficiente de Estabilidad del Amplificador 

I 1.1 

Ikl10 

0.95 

0.9 

. . . 
0.85 ... ---- .... -... ... ...... .... ...... .. ..... . 

0.8 " ..... . ... ; .. .. . . .. .. , . .... .... ; ........ .. .. . 
. . . 

0.75 . _.- .... . .. . .. ... ~ .. . . . . ..... -. ... . ....... . . .. . . 

2 .5 3 .5 4 4.5 5 
Frecuencia, [Hz] ~ 

(a) 

0 .5r--~-~--r--~-~----, 

0.45 . 

0 .4 .. 

0.35 . 

0.25 

0.2
2
L ---'-2.-5 ---'---3'--.5---'-4--4--'-.5----"5 

Frecuencia, [Hz] " 

(b) 

Figura 4.3.b.2. k Y 1L'l1 de la Red con estabilización para L= 20 pH. 

La gráfica 4.3.b.3 presenta la zona de estabilidad del amplificador (28.7 - 41.6 
GHz), lograda al conectar un inductor en el source del transistor con valor de 31 
pH (j 6.82 Q a la frecuencia central). 

Coeficiente de Estabil idad del Amplificador 
1 .1r----~----~-~----, 

Ikllo 

0.7'L---'------'----'-----'----'-----l 
2 2.5 3 3 .5 4 4.5 5 2.5 3 3.5 4 4 .5 

Frecuencia, [Hz] " Frecuencia, [Hz] 

(a) (b) 

Figura 4.3.b.3. k ylL'l1 de la Red con estabilización para L= 31 pH 
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Coeficiente de Estabilidad del Amplificador 

1.05 

Ikl 

2.5 3 3.5 4 4.5 5 2.5 3 .5 4 4.5 5 
Frecuencia, [Hz] " Frecuencia, [Hz] " 

(a) (b) 
Figura 4.3.b.2. k Y [t.[ de la Red con estabilización para L= 40 pH. 

De la s figuras 4.3.b.2, 4.3.b.3, 4.3.b.4, puede observarse que el transistor se 
ubica en la región de estabilidad incondicional en un intervalo de frecuencias a 
partir de una inductancia determinada, pero a la frecuencia de interés el transistor 
es incondicionalmente estable con una inductancia de 31 pH como se puede 
apreciar en la figura 4.3.b.3,. Aunque para valores mayores de inductancia se 
obtiene la condición de estabilidad, el problema de utilizar un inductor muy grande 
es el cambio en los parámetros de ruido del dispositivo, ya que estos parámetros 
fueron determinados por el fabricante sin incluir el inductor en la terminal de 
fuente, por lo que es recomendable que su valor sea pequeño para así poder usar 
los parámetros de ruido dados por el fabricante. 

Se eligió el valor de inductancia de 31 pH por ser el que abarca el ancho de banda 
de interés. A 35 GHz de frecuencia se tiene una impedancia de j6.82 ohms, la cual 
no altera significativamente los parámetros de ruido dados por el fabricante, pero 
es suficientemente para ubicar al dispositivo en la región de estabilidad 
incondicional. En la siguiente tabla se muestran los parámetros de dispersión 
originales y los parámetros de dispersión modificados a 35 GHz de frecuencia. 

, Paránú€trqsS modific3ilós 
-0.611 + iO.235 = 0,655¿ -201 0 -0.494 + iO.198 = 0.533¿158.12° - 18,68 % 

0.139 + iO.0048 = 0.140¿ 20 0.153 + iO,104 = 0.185¿ 34.33 0 + 32.14 % 
1.713 + i1.070 = 2.020¿ 32 0 1.66 + iO.997 = 1.937 ¿ 30.990 -4.09 % 

-0.205 - iO.l04 = 0.230¿ -153 0 -0.139 - iD. 136 =O.195 ¿ -135 .50 - 15.34 % 

TABLA 4.3.b.1. Porcentaje de diferencia entre los parámetros S 
Originales y los Parámetros S modificados. 
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Puede observarse que el valor del parámetro correspondiente al coeficiente de 
transmisión en inversa 5 12 aumento en un 32.14 %. Al aumentar la ganancia en la 
trayectoria de realimentación se consiguió, para este caso, la estabilización 
incondicional del amplificador dentro del ancho de banda deseado. 

4.4. DISEÑO A RUIDOS MíNIMOS 
ACOPLANDO CON MICROCINTAS 

El primer paso del diseño a ruidos mlnlmos es determinar el circuito de 
acoplamiento de entrada, para esto se calcula la admitancia de fuente óptima para 
figura de ruido mínima (YOptin) con la siguiente expresión: 

1- r opl 
YOplm=---. 

1+ r opl (4.4.1) 

Donde: r opt = 0.53+j 234, es el coeficiente de reflexión óptimo a 35 GHz, se 
garantiza por parte del fabricante que operando con este ropt se generan los 
mínimos ruidos dentro del transistor, y YOptin = 1.09 + j1.3. Con este valor de 
admitancia normalizada se determinó, con la ayuda de la carta Smith, el 
acoplamiento entre la fuente y el transistor. El acoplamiento se realizo con un stub 
abierto conectado en paralelo con longitud de 0.142 "- (/1) y una línea de 
transmisión conectada en serie con longitud de 0.006 "- (/2). 

12 = 0.006"-

50n II = 0.142A 

Figura 4.4.1 . Circuito de Acoplamiento de Entrada. 

Para el acoplamiento de salida se deben obtener las matrices ASCO del stub de 
entrada (/1) , de la línea de transmisión (b.) y del transistor. Primeramente se obtuvo 
la matriz ASCO del stub abierto de la entrada conectado en paralelo, cuya 
expresión está dada por: 

(4.4.2) 

Donde: l o = l f = 50 n, lf es la impedancia de la fuente y la constante de fase (~) 
es igual a: 
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277: 
/J =~' (4.4.3) 

y 
Vp k 

A,-- - --
- f - ~ f.Jr&'t . (4.4.4) 

Donde: Vp es la velocidad de fase, 10 = e/f, e = 2.998x108 mis, f es la frecuencia 
de operación (fe), ¡.t, = 1 Y te! es la permitividad efectiva de la microcinta sobre el 
sustrato. 

Se obtuvo la matriz ABCD de la línea de transmisión de entrada conectada en 
serie, con la siguiente expresión: 

jZosen( h/J)] 
co~h/J) . (4.4.5) 

Se obtuvo la matriz ABCD del transistor, que está dada por: 

Zo( I +SII)( I +S22 ) -s12s 211 

2S21 I 
( I -SII)( I +Snl +SI2SlJ J . 

2SlI 

( 4.4.6) 

Al igual que los parámetros de ruido, los parámetros de dispersión del transistor 
utilizado (511 , 512 , ~1 Y ~2) pueden ser dados por el fabricante o medidos 
directamente por el diseñador. 

Una vez determinada la submatriz ABCD 

(4.4.7) 

se calculó la admitancia normalizada de salida (Yout) a fe, cuya expresión está 
dada por: 

CsZr + As 
Yout = = 0.79 + j0.56. 

DsZr + Bs (4.4.8) 

Con este último valor de admitancia normalizada se obtuvo el acoplamiento entre 
el transistor y la carga. El acoplamiento se realizo con una línea de transmisión 
conectada en serie con longitud de 0.229 A (/4) y un stub abierto conectado en 
paralelo con longitud de 0.094 A (/3). 
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1-1 = 0.2291. 

13 = 0.0941. son 

Figura 4.4.2. Circuito de Acoplamiento de Salida. 

Una vez determinado el acoplamiento de salida se obtuvo la matriz ABCO de la 
línea de transmisión de salida conectada en serie, con la siguiente expresión: 

_ [A, B,] _ [COS(/,j3) jZOsen(/,j3): 
M , - , - I () (). ( , D, j - sen l,j3 cosl, j3 

Zo 

(4.4.9) 

También se obtuvo la matriz ABCO del stub abierto de salida conectado en 
paralelo, que está dada por: 

(4.4.10) 

Finalmente, se obtuvo la matriz ABCO total , cuya expresión está dada por: 

l Ar 
M IM 2M3M4Ms=lCr 

Brl 

DrJ· (4.4.11 ) 

Una vez determinada la matriz ABCO total es posible calcular todos los 
parámetros necesarios del amplificador de bajo ruido. Los cuales se enuncian a 
continuación: 

La impedancia de entrada del amplificador, con la siguiente expresión: 

ATZc + BT 
Zin = ---

CTZc + Dr ' 

Donde Ze es la impedancia de la carga. 

La impedancia de salida del amplificador, que está dada por: 

(4.4.12) 
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DrZr + B,. 
Zout = ---

el z r + A r' 

El coeficiente de ganancia, cuya expresión está dada por: 

(4.4.13) 

(4.4.14) 

La relación de onda estacionaria a la entrada del amplificador, con la siguiente 
expresión: 

Donde: 

. I +Iíinl 
SWRtn = - 1- 1' 1- íin 

Zin - Zr 
íin= . 

Zin+ 2r ' 

(4.4.15) 

(4.4.16) 

y la relación de onda estacionaria a la salida del amplificador, que está dada por: 

Donde: 

4.5. FIGURA DE RUIDO 

1+ líoutl 
SWRoul = 1 l' 1- í oul 

Zc- Zoul 
íOul=---

Zc·+ Zoul' 

(4.4.17) 

(4.4.18) 

La teoría de ruido en redes lineales de dos puertos ha sido ampliamente 
desarrollada [1], se sabe que la figura de ruido puede ser minimizada al 
seleccionar adecuadamente la admitancia de fuente en los círculos de figura de 
ruido constante sobre la carta Smith. La figura de ruido para una red de dos 
puertos [1] queda definida para la frecuencia de operación como: 

¡¿v 1 12 
F= Flll ill + - Y\, -Yoj!' . 

Gs (4.5.1) 

Donde: Ys = Gs + jBs , es la admitancia de la fuente vista por el transistor. Yop" es la 
admitancia óptima de la fuente para figura de ruido mínima. Flllin, es la figura de 
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ruido mínima del transistor. RN, es la resistencia equivalente de ruido del transistor 
y Gs, es la parte real de la admitancia de la fuente. 

La admitancia de la fuente debe ser la admitancia óptima para lograr los ruidos 
mínimos a la frecuencia de operación, es decir: 

Ys = Y,'PI. (4.5.2) 

La figura de ruido también puede ser definida en términos de los coeficientes de 
reflexión de la fuente (ís) y el óptimo para el transistor(ropt), de la siguiente 
forma: 

1 [1- í ll 
YI= 20 1+ f.I J 

1 [ l-rop,l 
Y OIJl = Zo 1 + í OIJl J. 

(4.5.3) 

(4.5.4) 

Los parámetros de ruido del transistor utilizado son Fmin, ro,,, , y RN, éstos pueden 
ser dados por el fabricante o medidos directamente por el diseñador. 

Por otro lado, para una figura de ruido específica no mínima (FI), podemos definir 
el siguiente parámetro de figura de ruido N como: 

Ifl - f op,I1 

= 1-lr.ll' 
Fi- Fm;n l l' 

/ 
1+ f o!', . 

4/& Zu (4.5.5) 

Con la ayuda de esta última ecuación se obtiene el círculo de figura de ruido 
constante, cuyo centro (CF) y radio (RF) están dados por: 

N+l' (4.5.6) 

~ N( N + I- Iropll') 
N+ I 

(4.5.7) 

Una vez obtenidos los círculos de figura de ruido constante, es posible determinar 
los acoplamientos que permitirán un diseño para ruido constante y la máxima 
ganancia compatible para ésta figura de ru ido. Cabe mencionar que los círculos de 
figura de ruido constante no representan una figura de. ruido mínima, por lo que el 
diseño para éstas condiciones no será para mínimos ruidos . 
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4.6. RESULTADOS DEL ACOPLE CON MICROCINTAS 

A continuación se muestran resultados de algunos parámetros importantes de 
diseño del amplificador de bajo ruido. En las figuras 4.6 .. 1 y 4.6.2 se puede 
observar que la impedancia de entrada a fe tiene un valor real de 18.94 Q con un 
valor imaginario de j8.66Q. 

Impedancia de Entrada Parte Real. 
~r---'----'---'----'---'---~ 

Rin[O] 
70 

60 · 

30 

70 

°0~--~--~--~3----'~--~--~' 
Frecuencia , (Hz} K \0'0 

50 
XinlO] 

O 

·50 

Impedancia de Entrada Parte Imaginaria. 

3 4 
Frecuencia. (Hz} 

Figura 4.6.1. Impedancia de Entrada Figura 4.6.2. Impedancia de Entrada 
Parte Real. Parte Imaginaria. 

De la misma forma la impedancia de salida del amplificador a fe de acuerdo a las 
figuras 4.6.3 y 4.6.4 es Zout = 50.00 - jO.1427Q. 

Impedancia de Salida Parte Real. 
140r:---~--~---'--~--~-----' 

Rout [nJ 

20 

4 

Frecuencia, (Hz] 

Impedancia de Salida Parte Imaginaria. 
~r---~---'--~--------~--' 

Xout [nJ 

.~ 

·40 

-60 . 

-80 . 

_100W!. __ -"-__ -'-__ --"-__ ---' ____ L----' 

o 3 4 

Frecuencia, 1Hz] 

Figura 4.6.3. Impedancia de Salida Figura 4.6.4. Impedancia de Salida 
Parte Real. Parte Imaginaria. 

La ganancia obtenida del amplificador de bajo ruido es de 5.0 (7 dB) a 35 GHz, 
dicha ganancia tiene un comportamiento definido por la gráfica de la figura 4.6.5. 
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Coeficiente de Ganancia. 

Figura 4.6.5. Coeficiente de Ganancia. 

Las figuras 4.6.6 y 4.6.7 indican la transferencia de energía sobre el amplificador 
para un BW de 2 GHz alrededor de la fe, siendo las relaciones de onda 
estacionaria a la entrada y a la salida 3.14 y 1.14 respectivamente. 

Relación de Onda Estacionaria en la Entrada. Relación de Onda Estacionaria en la Salida. 

SWRin 

Figura 4.6.6. 
Estacionaria 
en la Entrada. 

SWRout 

1.5 

lL-~ __ ~ __ L-~ __ ~~~~ __ ~ 

2.4 2.6 2.8 3 3 .2 3 .4 3.6 3.8 

x 10'° Frecuencia , !Hz] x 10'" 

Relación de Onda Figura 4.6.7. 
Estacionaria 
en la Salida. 

Relación de Onda 

La gráfica 4.6.8 presenta las figuras de ruido para las frecuencias sobre la zona de 
estabilidad, se puede observar sobre la gráfica que Fes 1.29 dB sobre el BW de 
operación. Cabe mencionar que los parámetros de ruido del transistor utilizado se 
extrapolaron hasta 40 GHz utilizando un método de regresión polinomial y se 
comprobaron con la ayuda de la carta Smith, y los parámetros de dispersión se 
interpolaron utilizando el método de Spline en Matlab. 
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Figuras de Ruido del Amplificador. 
2 .1.--~-~-~-~--~---, 

F [dB] 

1.9 

1.8 

1.7 

1.6 

1.5 

1.4 . 

1.3 

1.5 2.5 3 3.5 
Frecuencia, [Hz) 

Figura 4.6.8. Figuras de Ruido del Amplificador. 

4.7 PÉRDIDAS EN EL DIELÉCTRICO 
Y POR CONDUCCiÓN EN LA MICROCINTA 

Una microcinta es una línea de transmisión que se puede representar mediante 
una red eléctrica de parámetros distribuidos, y puede conducir ondas 
electromagnéticas transversales (modo de propagación TEM). 

De acuerdo a lo expuesto en el punto 3.11.1 tanto R como G son los únicos 
componentes eléctricos que representan pérdidas, siendo unas por conducción y 
otras por el dieléctrico. En muchos casos prácticos éstas pérdidas son muy 
pequeñas y pueden despreciarse, es decir, R = G = O (a=0). Sin embargo, no 
siempre es recomendable despreciar éstas pérdidas, sobretodo cuando son 
considerables. Para determinar las pérdidas en el dieléctrico y por conducción 
sobre la microcinta es necesario conocer algunos conceptos sobre ella. 

Una vez determinada la anchura de la cinta y la permitividad efectiva del dieléctrico 
(W=0.4876 [mm] y Ce = 6.6063 para este caso), la atenuación debida a la 
presencia del dieléctrico puede determinarse mediante la siguiente ecuación: 

koEr(& - l)tam5 [ J 
al = Np / m . 

2-!&(e. - 1) (4.7.1) 

Donde: tanO = 0.0003, son las pérdidas tangenciales del dieléctrico. k o = w.,j f..l oc o , 

es la constante de fase para el espacio libre. 
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La atenuación debida a las pérdidas por conducción puede determinarse de la 
siguiente forma: 

Rs [ 1 ac = - Np / m, 
Z oW (4.7.2) 

donde Rs es la resistencia superficial del conductor, y es igual a: 

(4.7.3) 

Donde: (J = 5.813*107 [S/m], es la conductividad del cobre. 

En la mayoría de los sustratos usados para la fabricación de las microcintas, las 
pérdidas por conducción son mucho más significativas que las pérdidas en el 
dieléctrico. 

Las pérdidas en el dieléctrico y por conducción son expresadas generalmente en 
Np/m, sin embargo, éstas pueden expresarse también en dB/m, utilizando para 
ello la siguiente conversión : 

INp= IOloge2 = 8.686 dB. 

Las figuras 4.7.1 y 4.7.2 presentan el comportamiento de las pérdidas en el 
dieléctrico y por conducción respectivamente, ambas en función de la frecuencia, 
sobre las figuras se puede apreciar que a medida que la frecuencia va 
aumentando, ambas pérdidas van creciendo. La figura 4.7.3 presenta las pérdidas 
totales, es decir, la suma de las pérdidas en el dieléctrico y por conducción. 

A la frecuencia de operación (35 GHz) las pérdidas en el dieléctrico y por 
conducción ascienden a: 

fJ..d = 0.2673 [Np/m) = 2.3215 [dB/m) . 

fJ.. c = 1.9998 [Np/m) = 17.3703 [dB/m), 

por lo que las pérdidas totales son: 

fJ.. = fJ..d + fJ.. c = 2.2671 [Np/m) = 19.6918 [dB/m). (4.7.4) 
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Pérdidas en el Dieléctrico Ld [Np/m) 
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Figura 4.7.1 . Pérdidas en el Dieléctrico. Figura 4.7.2. Pérdidas por Condución. 

Pérdidas en el Dieléctrico y por Conducción 

2 3 6 
Frecuencia. [Hz) x 10" 

Figura 4.7.3. Pérdidas en el Dieléctrico y por Conducción. 

Es importante destacar que las pérdidas en el dieléctrico y las pérdidas por 
conducción pueden despreciarse a frecuencias bajas, no siendo así a frecuencias 
altas debido a la influencia observada en las gráficas anteriores. 

4.8. RED DE POLARIZACiÓN DEL TRANSISTOR 

En el desarrollo de este trabajo se ha tomado especial énfasis en el diseño de un 
amplificador de bajo ruido, con ganancia moderada y gran estabilidad en 
frecuencia, con la misma visión se debe ejercer igual esfuerzo sobre el diseño de 
la red de polarización de OC. El esfuerzo hecho para optimizar lo mejor posible los 
parámetros mencionados puede ser inútil si no se tiene una red de polarización 
adecuada. 

ESTA TESIS NO SALE 
OE lA BIBIJOTECA 
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Para que el transistor de bajo ruido opere adecuadamente sobre su región lineal 
(región de amplificación), es necesario realizar el diseño de una red de 
polarización que proporcione los voltajes y las corrientes convenientes de 
operación, es decir, una red de polarización que proporcione los puntos de 
operación apropiados para el funcionamiento del dispositivo sobre su región activa 
directa. Además, la polarización del transistor es muy importante debido a que los 
parámetros de dispersión y los parámetros de ruido utilizados en el diseño fueron 
obtenidos baja ciertas condiciones de operación, por lo que para confiar en ellos 
debemos operar sobre las mismas condiciones. 

De las hojas de especificaciones del transistor HEMT JS8910-AS (Toshiba) [8], se 
obtuvieron las siguientes características del dispositivo para operar a mínimos 
ruidos @ 40 GHz de frecuencia: 

Vos =1.5 V 
los = 12 mA 
loss =30 mA 
Vp =-1.5 V 
VGOmáx =-2.5 V 

Puede apreciarse que de acuerdo a las especificaciones presentadas, se cumple 
que V DS ~ Iv pi , condición necesaria para que el dispositivo alcance su región 
lineal. Los siguientes valores son datos propuestos por el diseñador en base al 
principio de funcionamiento de un transistor de efecto de campo y a las 
características del dispositivo dadas en las hojas de especificaciones. 

Voo =3 V 
VGG =-1.5 V 
RG = 22.639 KO 

Con base en los anteriores datos, se propone una red de polarización por división 
de tensión, sin resistencia de source tal y como se muestra en el circuito de la 
figura 4.8.1. A bajas frecuencias una resistencia de source con capacitor de 
bypass es muy conveniente para una buena estabilidad respecto a la temperatura. 
En banda milimétrica, el capacitor de bypass, conectado en paralelo a la 
resistencia de source, puede producir oscilaciones haciendo que el puerto de 
entrada sea inestable para ciertas frecuencias. Además, una resistencia de source 
degrada la figura de ruido del amplificador. Por tal razón, la red de polarización 
propuesta responde a una red de polarización sin resistencia de source y sin 
capacitor de bypass. 

A continuación se realizará el calculo de las resistencias que componen la red de 
polarización de OC, tomando como referencia los datos obtenidos de las hojas de 
especificaciones del fabricante del transistor y los datos proporcionados por el 
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diseñador. De la ecuación de malla del circuito de polarización se puede obtener 
fácilmente el valor de la resistencia de drain (Ro), de la siguiente forma: 

VDD - Vos 
Ro = 

los 
= 125 n . (4.8.1 ) 

De la ecuaclon fundamental del transistor de efecto de campo o ecuación de 
Shockley, se obtiene el valor del voltaje VGS de operación, como se muestra en la 
siguiente expresión: 

JS = (1 - ~/ DS )vp) = -0.551 V. 
DSS 

(4.8.2) 

Donde también puede apreciarse que se cumple la segunda condición necesaria 
para que el dispositivo alcance su región lineal, es decir: 

o 2': VGS 2': Vp ,es decir, O 2': VGS 2': - 1.5V. 

Considerando la resistencia de gate (RG) propuesta por el diseñador, las 
resistencias R1 y R2 del circuito de polarización, se determinan con las siguientes 
ecuaciones: 

RI 61.631 Kn, 

R2 = (RG)( VGG ) = 35.369 KQ 
VGG - VGS 

(4.8.3) 

(4.8.4) 

Con este valor de resistencias de polarización es posible entonces alcanzar los 
niveles de polarización deseados, es importante aclarar que esta red logra sus 
puntos de operación adecuados a través de una resistencia variable conectada 
como se aprecia en la figura. Además, la red tal y como se propone, protege al 
transistor para no sobrepasar en ningún instante los valores máximos absolutos de 
voltaje que pueden destruir al dispositivo y que son causados por descuido al 
ubicar el cursor de la resistencia variable sobre su extremo superior en ausencia 
de la resistencia de 47 Kn. Esto último es en el caso en que se quisiera realizar el 
divisor de voltaje, conectado al gate del transistor, con una sola resistencia 
variable (p.ej . de 100 Kn) sin la resistencia de 47 Kn. 
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-15 V 3V 

l 50pF 

Figura 4.8.1. Circuito de Polarización para el Transistor HEMT JS891 O-AS, 
con Protección contra Sobrevoltaje de Alimentación. 

Los capacito res que aparecen en la red de polarización son para garantizar que la 
unión PN del transistor permanecerá siempre con una polarización en inversa, y 
con esto prevenir un posible daño al dispositivo, recordando que el canal del 
transistor de efecto de campo es de tipo N. 

4.9 CONSTRUCCiÓN DEL DIAGRAMA EN MICROCINTA 

No cabe duda alguna que la conclusión de todo diseño teórico es la 
implementación física de dicho diseño, para de esta forma demostrar o comprobar 
las teorías y métodos expuestos, mediante la medición física de los parámetros 
eléctricos. A continuación se presentan los diagramas completos del amplificador 
de bajo ruido implementados mediante microcintas. En la figura 4.9.1 se presenta 
un diagrama esquemático del amplificador diseñado, mientras que en la figura 
4.9.2 se presenta un diagrama esquemático del amplificador con polarización y 
protección contra oscilación. En la figura 4.9.3 se presenta el diagrama completo 
del amplificador implementado mediante microcintas. 
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L= J I pH 1, = 0.0941.. 

Figura 4.9.1. Diagrama Esquemático del Amplificador de Bajo Ruido. 
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:V4: Circuito Antioscilación , 
I 

Figura 4.9.2. Diagrama Esquemático del Amplificador con Polarización y 
Protección contra Oscilación. 

El circuito antioscilación se hace necesario debido a que el inductor conectado 
entre el source del transistor y tierra solo previene oscilaciones dentro del ancho 
de banda de operación, tal y como se muestra en la gráfica de la figura 4.3.b.3. Sin 
embargo, con este método es imposible prevenir oscilaciones fuera de ese ancho 
de banda. Esta situación es muy delicada debido a que a frecuencias fuera del 
ancho de banda de operación el transistor es como si estuviera conectado a 
impedancias de fuente y de carga inductivas, estas impedancias inductivas con las 
impedancias capacitivas de entrada y salida del HEMT y las retroalimentaciones 
internas, pueden provocar todas las condiciones necesarias para que el 
amplificador entre en un estado de oscilación. 
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En la siguiente figura se aprecia la implementación del circu ito antioscilación, que 
elimina la posibilidad de oscilaciones fuera de la banda de operación. Este circuito, 
conectado en paralelo al gate del transistor, introduce una resistencia de 500 
conectada a través de un stub abierto de longitud /J4, la cual presenta una 
impedancia demasiado alta dentro del ancho de banda de operación del 
amplificador y contribuye con un porcentaje considerable de pérdidas por inserción 
fuera del ancho de banda de operación, lo que representa un coeficiente de 
transmisión en directa 82 1 muy bajo, evitando precisamente toda posibilidad de 
oscilaciones en dichas frecuencias sin la degradación de la figura de ruido gracias 
a las bajas pérdidas por disipación de dicho circuito antioscilación . 

RFC 
·1 .5 V ()- ronr. ,-*--~ 

RFC 
1~---)~r;·~ 3 V 

1250 
lOOOPF 

1
50PF 

500 

Figura 4.9.3. Diagrama en Microcinta con Polarización y Protección contra 
Oscilación. 

El circuito antioscilación propuesto logra que el parámetro de dispersión 82 1, de 
especial interés para nosotros, no presente picos de ganancia a ciertas 
frecuencias fuera de la banda de operación, evitando la oscilación del amplificador. 
El secreto que guarda el circuito antioscilación propuesto es que impide sobre todo 
el espectro de frecuencias, y de acuerdo a lo expuesto, que la parte activa de la 
impedancia de entrada del amplificador no se vuelva negativa, como se muestra 
en la gráfica de la figura 4.3.b. 
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Finalmente, se puede mencionar que en el presente capítulo se obtuvieron 
resultados que satisfacen las especificaciones de diseño para un amplificador de 
bajo ruido operando en la banda milimétrica. 

4.10. Programa en Matlab. 

Programa general, que contiene llamadas a programas secundarios para el 
diseño de la guia de Onda H para un amplificador en la banda Ka 

~************************************* ***** ********* ** ** ********************* 

% Universidad Nacional Autonoma de México DEPFI 
% Diseño de un Amplificador de l3ajo Ruido que Opere a 35 GHz de Frecuencia 
% (Banda milimétrica) con el Transistor JS8910-AS Fabricado por Toshi ba 
% Acoplamiento mediante guías de onda H 
0/0**************************************************************************** 

elear all 
ele 
fonnat long 

%ancho de la guía [m) 
%altura de la guía [m) 
%penneabilidad de l vacío [H/m) 

%permitividad del vacío [F/m) 
%velocidad de la luz en el vacio 

% 
a=7. 11 * 101\(-3): 
b=3.56* 101\(-3): 
uo=4 *pi* 1 01\( -7): 
eo=8.854* 101\(- 12): 
c= 1 /(sqrt ( uo*co»: 
fI =26* 101\9: % 
f2=35* 10"9: 
1'0=35* 101\9: 
13=40*101\9: 
i=sqrt( -1 ): 

% 
% frecuencia de operación [Hz) 

lambda=c/fo: %Iongitud de onda sobre el espacio libre [m) 
betta=sqrt«2*pi/ lambda)1\2-(pi/a)1\2); %col1stante de fase [l /m]: 
\\= 2*pi*fo: 
xx=a/2: 
11=0: %estamos en el origen 
s=O: % indica que no hay rigidez 
d=b: % indica que no hay ri gidez 

I 
1 
1 

al 
I 
1_1 

%impedancia ca racterística de la guía de onda rectagular (método exacto) 
Zg=2 *abs( ( -b*,,*uo*exp( -2 * i 'betta *11 )*( s in(pi * xx/a»)"2) )/( a*real(betta»: 
Zg 

U 1 
I 
1 

d I 
I 

1_1 
b 
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%métodos alternos para el calculo de la impedancia 
%característica de la guía de onda rectangular 

ZoTE=«(2*pi/lambda)* 120*pi )/betta )*((2*b l/a) %segundo método 

fc=c/(2*a): %frecuencia de corte (guía rectangular) 
Ic=2*a; %Iongitud de onda de corte (gr) 
Z026= 120*pi/sqrt( 1-(fc/f1 )"2)*«2*b)/a): %tercer método 
Z03S= 120*pi/sqrt( 1-(fclf2)"2)*«2*b)/a): 
Z040= 120*pi/sqrt( 1-( fc/G)"2)*«2*b)/a) : 

%Calculo de la resistencia del alambre de oro que conecta al transi stor 
%conla guía de onda H (calculo utili zando el efecto skin) 

cond=4.098*10" 7: 
long=0.2: 
%diam=0.000S*25.4: 
diam=O.O 18: %en mm 

%conductividad del alambre de Oro [S/m] 
% Iongitud del alambre cn mm 

% lin=25 .-1mm 

Rsup=sqrt( (uo* fo )/(2 *cond)): %rcsistcncia superficial 
R\Vg=(Rsup*long)/(diam*pi) %resistcncia del alambre en Ohms 
L\Vg=0.2* long*( log«4*long)/diam)-I) % inductancia del alambre ennH 
X\Vg=2*pi*fo*L\Vg* 10"(-9) 
Z\Vg=(R\Vg+j*Xwg)/2 %para los dos a lambres 
pause 

ed=3.S: %pennitividad relati\·a del polymide 
Sc=300*200* 10"( -12): 
esp=2. S*10"(-6): 
Cs=eo*ed*Sc/esp; %Farads 
tand=0.02: 
ZCs=( 1/(2*pi*fo*Cs»*(tand-i ) 
pause 

Gopt=0.S3*exp(i*pi/ 180*(234): %coeticicnte de reflexión óptimo 
Zopten=( I +Gopt)/( I-Gopt): %Zóptima y y óptima a la entrada. impedancia 
Zopte=Zopten*SO 
Zoptin=Zopte-ZCs 
y opte= I/Zoptin 
Zin= Ilreal(Y opte) 

%y admitancia nonnalizadas para la carta Smith 
%parte real impedancia de entrada al transistor 

%cheear si los paramctros del transistor estan medidos a SO Ohms 
%Aproximación Chebychev (Transición de Chebychev) 

RO=ZoTE/Zin; 

cheby4in 
urss4in 
pause 

%submatrices ABCO 

er=9.8: 
ur=l: 
e=er*eo: 
u=ur*uo: 

%pennitividad de la alumina 
%penneabilidad de la alumina 
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Zo=50: 
fo=35 *101\9: 
i=sqrt( -1 ): 
beta=2*pi/lambda: 

%impedancia de la fuente [Ohmsl 
%frecuencia central [Hz] 

%constante de rase [l /mI 

%par metros de dispersién del transistor en forma rectangular 
%considerando la suma del elemento pasivo para estab ilizaci~ n 

sparam %subrutina 

%abs(S 11 (35»: 
%abs(S21 (35»; 
%abs(S 12(35»: 
%abs(S22(35»: 

%X es la frecuencia de acuerdo a un contador 
%2 GHz <= X <= 60 GHz 

% Estabilidad del transistor (k): 
Det=S 11 (35)*S22(35)-S 12(35)*S21 (35): 
det=abs(Det) 
k=( 1 +( abs(Det»"2-( abs(S 1 1 (35)))1\2-(abs( 522(35 )))1\2)/(2 *abs(S 12(35)*S2 1 (35))) 

for 1=20:50: 
Det(l)=S 11 (I)*S22 (1 )-S 12(1)*52 1 (1): 
k(I)=( 1 +(abs(Det(l»)1\2-(abs(S 1 1 (I)))1\2-(abs( S22(1)))1\2)1(2*abs(S 12(1)*S2 1 (1»); 

end 

m=20:50: 
plot(frecuencia(m).k(m»: 
grid 
title('Coeficiente de Estabilidad del Amplificador') 
xJabel('Freeueneia, [Hz]') 
ylabel('k') 
pause 
plot( frecuenei a( m ),abs(Det( m» ) 
grid 
title('Determinante') 
xlabel('Frecuencia. [Hz]') 
ylabel('Det') 

end 

pause 
ele: 

%calculo del Stub para el acoplamiento de la parte imaginaria de Zopte 
Zopte 
Yopte 
Ys=imag(Yopte)*Ro 1 

ifYs>O 
Ls=acot( -Ys)/«2*pi)/Ig 1 )+Ig 1/2 

else 
Ls=acot( -Ys)/«2*pi)/lg 1) %Iongi tud del stub cerrado conectado en paralelo de la entrada 

end 
pause 

%Iongitud de las transiciones de la guia de onda H 
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LI =lg l/4: 
L2=lg2/4 : 
L3=lg3/4: 
L4=lg4/4: 
beta 1 =2 *pi/Ig 1 : 
beta2=2*pi/lg2: 
beta3=2*pi/lg3 ; 
beta4=2*pi/ lg4; 

%submatriz ABCO 

%constante de fase 1 [ l/m] 
%constante de fase 2 [ l/m] 
%constante de fase 3 [ l /m] 
%constante de fase 4 [l /m] 

A=[cos(beta4*L4) i*Ro4*sin(beta4*L4): i*(IIR04)*s in(beta4*L4) cos(beta4*L4)] ; %matriz ABCO de la 
primera linea Ig4/4 
B=[cos(beta3*L3) i*Ro3*sin(beta3*L3): i*( I/Ro3)*sin(beta3*L3) cos(beta3 *L3)]: %matriz ABCO de la 
segunda linea Ig3/4 
C=[cos(beta2 *L2) i*Ro2 *sin(beta2 *L2); i*( 1 /Ro2)*sin(beta2 *L2) cos(beta2*L2)]: %matriz ABCO de la 
tercera linea Ig2/4 
0 =[ cos(beta I*LI) i*Ro I*sin(beta I*L 1): i*( l/Ro 1 )*sin(beta I*LI ) cos(beta I*L 1 )]: %matriz ABCO de la 
cuarta linea Ig l /4 
E=[I O; -i*« I/Rol)*cot(betal*Ls») 1] : %matriz ABCO del sluh cerrado conectado en paralelo de la entrada 
N=(I ZCs; O 1] ; %matriz ABCO del capacitor de conexión de entrada y salida 
F 1 =« 1 +S 11 (35»*( I-S22(35»+S 12(35)*S2 1 (35» /(2*S21 (35)): 
F2=Zo*« 1 +S 11 (35»*( I+S22(35»-S 12(35)*S2 1 (35))/(2*S21 (35)): 
F3=( 1 /Zo)*« I-S 11 (35»*( I-S22(35» -S 12(35)*S2 1 (35))/(2*S2 1 (35)) 
F4=« I-S 11 (35))*( I+S22(35»+S 12(35)*S2 1 (35» /(2*S2 1 (35»): 
F=[FI F2; F3 F4J; %matriz de dispersión ABCO de l transistor 

subABCO=A *B*C*O*E*N*F %submatriz ABCO 

AII =subABCO( I, I); 
B 11 =subABCO( 1 ,2); 
C 11 =subABCO(2, 1); 
011 =subABCO(2,2); 

%impedancia que se usa para el acoplamiento de salida 
Zf=ZoTE; 
Zopts= (O II *Zf+B 11 )/(C II *Zf+A 11 ) %impedancia de salida de l transistor 
Zoptout=Zopts+ ZCs+ Z wg 
y opts= 1 /Zoptout 
Zout= 1 /real(Y opts) 
RO=Zo TE/Zout : 

cheby40t 
urss40t 
pause 

%matriz total ABCO 

%calculo del Stub para el acoplamiento de la parte imaginaria de Zopts 

Zopts 
Yopts 
Yss=-imag(Yopts)*R05 %el stub se calcula con el complejo conjugado de imag(Yopts) 

ifYss>O 
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Lz=acot(-Yss)/«2*pi)/lgS)+lgSI2 %Iongitud del stub cerrado conectado en par~lelo de la sal ida 
else 

Lz=acot( -Yss) /«2*pi)/lgS) 
end 
pause 

%Iongitud de las transiciones de la guia de onda H 
LS=lgS I4; 
L6=lg6/4: 
L7=lg7/4; 
L8=lg8/4; 
betaS=2*pillgS; 
beta6=2*pi/lg6: 
beta7=2*pi/lg7; 
beta8=2*pi/lg8; 

%constante de fase I [1 1m) 
%constante de fase 2 [1 1m) 
%constante de fase 3 [1 1m) 
%constante de fase 4 [1 1m) 

G=[I O: -i*«I/RoS)*cot(betaS*Lz» 1): %matri z ABCD del stub cerrado conectado en paralelo de la salida 
H=[cos(betaS*LS) i*RoS*sin(betaS*LS): i*( I/Ro5)*sin(bctaS*LS) cos(betaS*LS)l : %matriz ABCD de la 
primera línea Ig I 14 
1=[cos(beta6*L6) i*R06*sin(beta6*L6): i*( I/R06)*sin(beta6*L6) cos(bcta6*L6)J: %matriz ABCD de la 
segunda línea Ig2/4 
J=[cos(beta7*L7) i*R07*sin(beta7*L7): i*(I /Ro7)*sin(beta7*L7) cos(beta7*L7»): %matriz ABCD de la 
tercera línea Ig3 /4 
K=[cos(beta8*L8) i*R08*sin(beta8*L8): i*( I/R08)*sin(beta8*L8) cos(beta8*L8»): %matriz ABCD de la 
cuarta línea Ig4/4 
M=[1 Zwg; O 1) ; %matriz ABCD del alambre de conexión a la salida (p rolongacion) 

%a la entrada no hay matriz ABCD del alambre debido a que los paramelros 
%S estan dados considerando las alambres de O.4mm de longitud (,·er hojas de especificaciones 

del transistor) 
ABCD=A *B*C*D*E*N*F*M*N*G* H*I * J*K %matriz ABCD 

A=ABCD( 1, 1); 
B=A BCD( I ,2) ; 
C=A BCD(2, 1); 
D=ABCD(2,2); 
disp('oprime cualquier tecla para continuar!'): 
pause 
c1c: 
disp(") ; 
Zc=ZoTE; %de la salida 
Zin=(A *Zc+B)/(C*Zc+D) 
Zout=(D*Zf+B)/(C*Zf+A) 

%impedancia de entrada de lodo el ampli ficador 
%impedancia de sa lida de todo el amplificador 

%calculo de la ganancia del amplificador a 3S GHz de Frecuencia 
GAN3S=(4*real(Zc)*real(Zf)/(abs(A *Zc+B+C*Zc*Zf+D*Zf)"2) %ganancia en veces 
GdB= I 0*log(GAN3S)/log( I O) %ganancia en decibeles a 35 GHz 
%calculo del SWR (Relación de Onda Estacionaria) a 35 GHz 
gamaa=abs«Zin-Zf)/(Zin+Zf)); %coeficiente de reflexión de entrada 
s\Vren=( I +gamaa)/( I-gamaa) 
gamab=abs«Zc-Zout)/(Zc+Zout); %coeficiente de reflexión de salida 
swrsa=( I +gamab)l( I-gamab) 

hwave2 
end 
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4.11. Planos en Autocad. 

Plano de la Placa de cobre 

1---------b4.000 --------1 
PLACA DE mBRE 
PRIt-iER CORTE 
ESPESOR O.S5 o, ..... 

36,000 

Plano en formato .DXF para hacer cortes de la placa de Cobre en el 
Generador de patrones. 

A 

B b1 b2 b3 b4 

a1 
B 

A.- Rigidez Eléctrica, Slot de guía de onda H. 
B.- Estructura Mecánica para hacer los cortes en la placa de Cobre 
a1 , a2 ,a3 ,a4.- Acoplamientos IJ2 
b1 , b2 ,b3 ,b4.- Acoplamientos IJ2 
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Plano Acotado en milímetros con la indicación de todos los cortes 
necesarios 
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.........-

I I~ O) 
(.J 
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I I 
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Plano de Placa de rigidez eléctrica con indicación de componentes. 

o 

o 

1.-Placa de cobre cubierta por dieléctrico 
2.-Configuración del acoplamiento ')J2 

3.-BIAS de DC 
4.-BIAS de DC 

g 
./ /1 

.... u 

o 

o 

+u 
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Plano ampliado del plano anterior, muestra la conexión del HEMT 

&~l· """""""~ 

HEMT 
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Plano de guía de onda con los detalles para contener la Rigidez eléctrica y 
demás componentes 

Parte A 

Parte B 
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Plano de guía de onda con los detalles para contener la Rigidez eléctrica y 
demás componentes, Vista acoplada de parte A y B. 

Parte A 

Parte B 
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Conclusión 

La guia de onda H es un elemento muy adecuado para el acoplamiento de Amplificadores de Bajo Ruido 
(LNA por sus siglas en Ingles). A través de este elemento podemos acoplar de manera muy precisa 
impedancias de entrada y salida. con gran optimizac ión en el manejo de las señales que por este medio 
queramos trasmitir o recibir. 

El uso de la banda Ka resulta ser difícil de ocupar debido a las interferencias que por lluvia tenemos y otros 
medios de interferencia, pero con el uso adecuado de dispositivos , como el aqui propuesto. resulta ser de gran 
ventaja por su ancho de banda y velocidad de transmisión. 



Ultra Low Noise HEMT 
Toshiba JS8910-AS 

Anexo A 

ELECTRICAl CHARACTERISTICS (Ta:: 25°C) 

TYPE HUMSER 

CHARACTERISTIC 5YMooy COND!TIOU UN I'I HIN. 

Trétns- ! "'OS-1.5V 

conductance 
g m 

110s=12mA 
mS 30 

pjnch-ott t ' I VOS"1.5V 
vi -0 .2 

VoltDge r CSoft IDS"100>JA 

Saturat ed I l I \' -1 5" m,\ 15 
D!"ain Curren: I DSS OS-· \ 

Gate to Sou rce 1 ¡ \'GS"- 2 . 5V I ~A Leakage les -
Curren't 

Note: 

JS8910-AS 

TYP. I HAX. 

40 I 100 

I -0.7 I -1.5 

1 I 
--

20 30 

- I -20 

l . RF ~Drt o =mDn=D5 are testeó t er chips cou n ted on en Al,U. 
cjcrcstl' i)J Ci:-,::\.: lt u!~d 10 ;J ::~ chips p·:r 1 slice are s3!t"plt=-o . 

I S 211 
2. MAG"¡~ 'I 

' -12 

1:.= $11 5 22 - S21 Sl;? 

3. PT [0= chjp~ ~o"~[ed on a co?per heatsink. 



JS891O·AS ---------------

CHI? OUTLlNE 

ASSE~5LY ?R~CAUT IONS ,OR CHIP 

s 

o 

Unit in ).1m 

Source Co~tact pad 
15 wires) 

Drain Contac~ pad 
12 wiras) 

( ; : ': ~ "-;'l '-~ COD".: ñ C. O:: ~ ~ ~ ... ~ 

12 ·.,·í :-f-s) 

Thi c knsss leO = 20 ~~ 

The operations =~st be per:or~ed in a c lean and dry envirn~ment. 
T~e chips nu st be kep. in the same environ~ent ..,hen they are not used . 
All test instruments. asse~blv =achines. becches. tweazers and 
operators should be grounded to avoió damaga due to elee.rostatie 
disc harge. Careful sttention must be pejd in handling chips with 
twee~ers beeause GaA5 15 mor e brittle than Si. 

Die attaehment can be eceo=plished with Au-Sn pretorm ' 1n 
nitrogan atmosphere. The operating temperature must be 290z10'C 
tor the preform to be well malted. Ihe opersting time should be 
kept within one minute. 

Banding shou.d be performed with thermal com~ression wedge 
bonder in nitrogen atmosphere. The recommended conditicns ot 
wira bonding are as rollcws: 

(1) Operating temperatura 260 = 5 'C 
(2) Operating time ............. . 5 minutes :ax. 
(3) Bonding wire ....... . . ... ,. .. 18 lJt;:I diamerer pure Au 
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---------------JSS91O·M 

JS8910·AS S·PARAMETERS 
(MAGN. and ANGLES) 

Vds~1.5 V, Ids=12 mA 

S~l 1~2 
-------

F R EQ. 
(C H tl 

SIl 
MAG. .-\Ne. MA~~"L MAG. A~~~ 

f----;;2:---t--:-1-. ..,0"'0".-----:-1 ""'2+-,1:-.--,..,1 :> j 7 no. O 2 8 j 

4 0.9S -23 4.10 160 0.04 76 
& 0.96 -354. 03 150 0.06 69 
8 O. 93 - 47 3. 94 140 O. 08 62 

10 0.89 -593.84 1310.0 9 56 
1 2 O. B & -71 3. 7 1 1 21 O. 1 1 49 
14 O. 82 - 8 3 3. 57 1 1 2 O. 1 2 4 3 
16 O. 78 - 9 5 3. '12 1 03 O. 1 3 37 
·1 8 O. 74 - 1 07 3. 27 95 O. 1 3 32 
20 0.71 -120 3.11 86 0.14 27 
22 0.68 -·]322.95 78 0.14 22 
24 0.66 -144 2.79 70 0 . 15 18 
26 0.65 -]552. &4 63 0.15 14 
28 0.64 -167 2.49 55 0.15 11 
30 0.64 -1772.35 48 0.15 8 
32 O. 64 173 2. 21 42 O. 15 5 
34 O. 65 164 2. 08 35 O. 14 3 
36 O. 66 155 1. 96 29 O. 14 1 
38 O. 67 148 1. 84 22 O. 14 O 
4 O O. 69 ] 4 O ]. 73 ] 6 O. 1 4 - 2 
4 2 O. 7 1 1 3 '1 l. 63 1 1 O. 14 - 3 
~4 0.721281 .53 50.14 -4 
46 O.'" 4 1 2 2 l. 43 - 1 O. 14 - 4 
4 8 O. ' 75 1 1 7 1. 34 - 6 O. l·,· - 5 
5 O O. 77 1 ] 2 l. 2 & - ] 1 O. 14 - 6 
52 O. 78 108 1. 1 3 - 1 6 O. 1 4 - 7 
54 O. 8 O 103 1. 10 - 2 1 O. 14 - 8 
56 O. 8 1 100 l. 03 - 2 5 O. 1 4 - 9 
58 O. 83 96 O. 96 - 2 9 O. 14 - 1 O 
6 O O. 84 93 O. 9 O - 34 O. 14 - 1 1 

s:n ,1., G. .\ N l~ . 

O. 
O. 
O. 
o. 
O. 
o. 
o. 
o. 
o. 
o. 
o. 
o. 
o. 
o. 
o. 
O. 
o. 

~---=!:i 
6 1 - 1 5 
59 
57 
54 
5 ] 
48 
44 
4 1 
37 
34 
3 ] 
28 
26 
24 
23 
23 

O. 23 
O. 24 
O. 25 
O. 27 
O. 29 
O. 32 
O. 35 
O. 38 
O. 41 

44 
47 
50 
53 

O. 
O. 
O. 
o. 

-:0'3 
- 30 
- ; 7 
_. ~ 5 
- 52 
-60 
- 67 
-75 
-83 
-92 

- 1 01 
'- 11 1 
-122 
-13·1 
- 1 ·17 
-159 
-170 

179 
170 
] 61 
154 
147 
141 
135 
130 
125 
J 21 
116 
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\Ol~c PARAMETERS OF JS~~10-~S 

Bi2S Co;¡cition Vds::l. 5Y. Ids"12:nA 

rrc<:. I lln I liF.in I r opl , 

Grlz 
I 

ohm I ),t~G. A~G. I dB , 
~ ., , 

12. O I O. 34- I !J. 75 O 

I 
!" I 

L 
I 

11. .{ o. n a. H 50 ! 
1 I 

O. 71 55 L I 10. 8 O.4l 
I 

1 :: 
i 

10. 1 O. ~ 4 O. 69 50 ¡ 

1 ~ I 9. S O.4S O. 61 66 

1 S I 8. 8 , O. 51 O. 55 12 

1 : 
1 
I 8. 1 O. 55 O. 62 18 
I 
j 

1 i I 7. 4 0.53 O. 60 SS 

. ; I 5. 7 O. &, O. 55 92 

I 
J '. I 

I 
1 ~ I 6. O O. 5S O. 57 gg 

I 

20 i S. 4 O. 59 O. 55 J05 
1 

J : 

21 I 4. 8 O. 72 O. 54 114 

I 
~ , 

~. 2 0.76 O. 52 121 L:. - \! 

23 3. 6 O. 19 O. 52 129 

24 3. 1 0.83 O. 51 138 - '1 

25 2. 1 0.81 O. 51 145 

25 2. 3 O. 90 O. 51 15,( ... I 

IV 



EQUIVALENT CIRCUIT 
{lncludes normal bonding wiresl 

VDS=1.5 v, 1D5=12 :nA 

Source 

gtl 57 e S 

--
r 0.38 ps 

Rg 0.6 Q 
Bonding wire condition 

Rs 1.5 Q 

Rd 1.7 n 
Nucber Len"tb Dis. 

(pes) 
(Approx. ) 

(ll=) (r.m) 

Ras 3.8 n D::-ajn 2 0.4 I 9 18 
.-

Rds 193 n 

Cgs 0.11 pf 8 I Gnte 0.4 9 16 

Source 0.3 I 9 18 J 
Cgd ~.O2 pF 

~.-

I Cds 0.04 pF 

"-
Lg 0.16 nH 

Ls 0.03 nH 

Ld 0.14 nH 

v 



Anexo B 
Estándar Americano de Guía de Onda Rectangular 

~CUSTONI ~ ..... il.,) 
",:5' tlr&b. ~\J\' 'C¡i¡. ~ --I,. off (/' ,~t \) -:3 ~; 

,!,~_ .~ICROtlUAVE 
'\:" ~:.!U~ -"' . ~',. ,,~j; 

O\:"~ ~.-"" L '.-

STANDARD WAVEGUIDE FLANGE DATA 

FREOUENCY WR-() INSIDE NORMAL 
INGHz DIMENSIONS WALL 

THICKNESS 
8 .20-12 AO WR-90 AOO x 900 .050 

10.00-15.00 WR-75 .375 x .750 .050 
12.40-1B.00 WR-62 .3 11 x .622 .040 
15.00-22.00 WR-51 .255 x .510 .040 
18.00·26.50 WR-42 .170 x .420 .040 
2200-33.00 WR-34 .170 x .340 .040 
26.50-40.00 WR-28 .140x.280 .040 
3300-5000 WR-22 .112 x .224 .040 
40.00-60.00 WR-19 .094 x .188 .040 
50.00-75.00 WR-15 .074 x .14B .040 
60.00-90.00 WR-12 .061 x .122 .040 
75.0-110.00 WR-l0 .050 x .100 .040 

9000-140.00 WR-B .040 x .080 .040 
110.00-170.00 WR-6 ,0325 x .065 .040 
140.00-220.00 WR-5 ,0255 x ,051 ,040 
170.00-260.00 WR-4 ,0215 x ,043 .040 
220.00-325.00 WR-3 ,017 x .034 .030 

Through-oul our catalog , you wi'! find the following 
des¡gnahons used to help identify ftange styles' 

S = Square Caver Flange 
C = Square Choke Flange 
R::::: Round Flange 
M = Mlni-Conlacl Flange 

SOUARE COVER SQUARE CHOKE 

PRECISION BROACHED FLANGES 
Our nanges are precision machined f(om brass and 
broached lo tit waveguide with the standard wall thickness 
listed in the table aboye . Al! bolt hales are drilled and 
tapped where applicable. Flanges wjt~l alignment pins 
are supplied \.'Iith pins. but pin hales are na! pre-drillcd . 
For the mos! accurale alignment. we advise these holes 
to be drined after the flanges are soldered to the 
waveguide , usíng our predsion dril! tixlures IIsled on page 
20 . II you are nol able to do Ihis. we can supply lile 

CUSTOM MICROWAVE CATALOG NUMBERS 
ROUND SOUARE SQUARE MINI 
COVER COVER CHOKE CONTACT 
FLANGE FLANGE FLANGE FLANGE 

--- S1625·90· SC1625·90 ---
--- S1500·75- SC1500-75 

-- - S1312·62· SC13 12-62 -
--- S1312-51· SC1312·51 

Rl125·42 S875-42· SC875-42 

Rl125-34 SB75-34' SC875-34 

Rl 125-28 S750·2B · SC750-28 ---

Rl125-22· S750-22 SC750-22 ---
R1125-19' - -- --- ---
R750-15' --- --- -- -
R750-12· - -- --
R750- 10' - -- --

R750-B ' --- --- M-B 

R750-6- M-6 

R750-5 · -- - -- - M-S 

R750-4' --- --- M·4 

R750-3 ' --- - -- M-3 

Indica tes preferred flange ano one we will supply if no 
other Indlcallon 15 made at time of arder. 

SEE PAGES 21 THROUGH 29 FOR 
COMPLETE FLANGE DETAILS 

ROUND COVE R MINI-CONTACT 

above flanges pre-drilled for pins. which wiU giye 
satisfactory ahgnment al a s1ight addltlonal costo Speclfy 
with arder 

Special nanges or any 01 the above standard fianges can 
be supplied wilh reclangular broached holes 01 special 
size lO mee! your requirements. Please inquire ter 
quolation 

19 CU$TOM r.lICRO."l:AVE. . INC 940 BOSTON AVE LONG~.I0Nl COLORADO 80501 
Pl10NF 30-65Hn07 FAX 38)·651·0·¡C6 



k 

l! 

~~ t~~~'ll 
\J 

A 
B 

e 
o 

Mll-F-3922/67B-( ) 
CATAlOG NO. 

u ·~Aj '~/ " . ";; '" 
<,(-~ 10 ;.;,':;j ,'!:1 · ·.~ .. ; 

tJ Cl ,~/~ 

WR·42 WR-34 WR-28 WR-22 
.420 .340 .280 .224 
.170 .170 .1 40 .112 
.500 .4 20 360 .304 
.250 .250 .220 .192 
004 --- 005 006 

Rl125-42 Rl12S-34 R1125-28 R1125-22 

--~ -- 750 ...... ----1 

~ ·-. 500-- I 
<t ,~ 

l A r-¡-I-- 250 

-T=;~ . -'~-~ ~ B () 

~~~s ~~¿ 

WR34 & 42 
.6250 

WR-19 
.188 
.094 
.268 
.174 
007 

R1125-19 

.-A~ 
~.;U 

fii'n CUSTDM 
'1:' ~I MICROII\JAVE 

NOTE: 
CP;06150 -ALlGNMENT PIN 
CL=.06700 CLEARANCE HOLE 

1.25 OlA. ROUNO 
COVER FLANGE 

R 

¡T m,,·:··c:::·:·::::.i.::.J··-
- 750 ,'- - _ ... - - - - <t--!! 1 , 1··=~:=rT 

~- - l' I 

/-A- 11 
.116 fiOlE I f-"~ 

d PlCS 
r-C--~ 

SECTlON A-A 

, ~~~~~4-~B~+-~~~~~~~~~~~~C~A~T~A~LO~G~N~U?M~B~E~R~ 
, .140 MIL-F-3922/54·003 S750-28 .750 SQUARE 

COVER FLANGE 112 S750-22 

CUSTOM MICROWAVE.I!'le 940 BOSTQN AVE:: lONGMONT, COLORADO 80501 
PttON[ 303·651·0107 FAX 303-651-07G6 

22 ~ 
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rri'n CUSTDMI " 
WcJ MI CROll\JA~É.J '~ ~;.¿ ~~~ ~J O;~ ~ \~ ..... ~ r.f c:- \t :t'l ~ 

J 

23 

FRO!fl 

11, 
056-j ~-
086--

1 
i.!..-

11 O _--j I f- ! 
-.., 210 f-
SECTIQ!'!il:6 

, BCD CATALOG NUMBER 
.140 .360 .220 MIL-F-3922159-005 C750-28 
.112 .304 .192 C750-22 

.750 SQUARE 
CHOKE FLANGE 

0·16 R 

-+----~.----~ 

.170 

.170 

!Jb5 R 
-i ~ 187 

CATALOG NUMBER 
MIL-F-3922/54-001 S875-42 

S875-34 

CUSTOM ~AICROWAVI;, INC &..!') ElOSTQN AVE LONGMONT COlORADO 8050 1 
PHONE 3C:H51 ·0707 FA.X: 3«3·651 ·0706 

.875 SQUARE 
COVER FLANGE 
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0utline WJR-WC 

:--- .. 

,.~~t:-_p.C[s·; 

~--T--::---~"---::-; ; 
c' ¡!..:... '.,:. ' I 

.: . .' 

\'S'"~ '.22 : 1 IJAX. 

IV 
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