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1 
INTRODUCCION 
	

CAPITULO I 

El Departamento de defensa de los Estados Unidos, implementó la 

construcción de un sofisticado sistema de localización vía satélite, 

a medidos de los 70's, el cual permite a bases navales, aeronaves y 

vehículos terrestres militares, la localización de algún sitio u 

objeto movible en el mundo, colocando un receptor GPS (Global 

Positiion System) a los mismos. El sistema de localización global, es 

exclusivamente para uso militar. Sin embargo, tiene un canal de libre 

acceso (C/A), disponible para el uso civil general. 

Para determinar la posición de un receptor GPS, se requieren 

medidas simultáneas de la distancia por cuatro satélites en orbita. 

La medida de la distancia bruta de un satélite simple, da el lugar 

del receptor, que esta sobre la superficie de una esfera centrada en 

el satélite, con un radio igual a la distancia medida. Una medida 

simultánea de la distancia a un segundo satélite crea una segunda 

esfera, esta intersecta la primera y crea un sector sobre el cual el 

receptor puede ser encontrado. Una tercera medida produce la 

intersección de tres esferas con solamente dos puntos en común para 

las tres. Uno de esos puntos puede ser en el espacio y el otro, la 

posición terrestre del receptor. 

En teoría, estas tres medidas pueden ser suficientes para 

producir una inconfusa posición fija. En la práctica, sin embargo, la 

inexactitud de el reloj barato del usuario, tiene que ser corregido 

por una medida de la distancia a un cuarto satélite. Por tanto, 

tenemos cuatro variables, la longitud, latitud y altitud del usuario, 

medidas de el centro de la tierra, así como la variable requerida 
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para sincronizar el error del reloj del usuario. Resolviendo este 

sistema de ecuaciones, nos da el dato posicional del usuario con una 

exactitud cercana de los 15 m. y un tiempo dentro de los 15 ns. 

La constelación de los satélites, consta de 21 y tres en órbitas 

sobrantes (repuestos). Los satélites son alineados en órbitas 

circulares de 10,900 nmi, con un periodo de 12 hr. Cuatro satélites 

son localizados en cada uno de los seis planos, inclinados 550  a el 

plano del ecuador de la tierra. Cada satélite continuamente transmite 

códigos en dos frecuencias, Ll a 1575.42 MHz y L2 a 1227.6 MHz. Ll es 

modulada con dos tipos de códigos, el ordinario/adquisición (C/A) y 

el código de presición. L2 transmite solamente el código P. 

La frecuencia de la señal que va a llegar a nuestro receptor ea 

la Ll (1575.42 MHz), y con esta es con la que debemos de diseñar 

nuestro amplificador. La amplificación es uno de los más básicos y 

predominantes conceptos para el funcionamiento de los circuitos para 

microondas. En el pasado, los amplificadores de microondas 

generalmente usaban tubos o diodos, pero en la actualidad los 

amplificadores usan transistores de efecto de campo (FETs). Los 

transistores bipolares son limitados por la baja amplificación en 

frecuencias de microondas, pero el funcionamiento de los dispositivos 

bipolares son rápidamente mejorados. 

Los amplificadores para microondas constituyen una parte 

importante de los sistemas de comunicación via satélite y terrestre, 

sistemas de radar, receptores para radioastronomia, así como también 

de los equipos de laboratorios. 
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Básicamente, un amplificador de microondas esta compuesto por : 

- Dispositivos activos (Transistores GaAsFET, HEMT, PHEMT o BJT), 

- Redes de acoplamiento a la entrada y a la salida. 

- Circuitos de Alimentación y regulación en DC. 

- Circuitos antiparasiticos (Bloqueadores de DC y RF). 

Las redes de acoplamiento, se utilizan para acoplar las 

impedancias de entrada y salida del dispositivo, con las impedancias 

apropiadas de la fuente y de carga, para la aplicación particular del 

amplificador. El circuito de alimentación proporciona los voltajes y 

corrientes requeridos para operar el transistor. Los circuitos 

antiparasiticos, funcionan como bloqueadores de DC y RF. El 

comportamiento del amplificador depende tanto de los transistores, 

como de sus redes de acoplamiento asociadas. 

En el trabajo de tesis que se presenta, se plantea el problema 

que se tiene con la baja potencia de la señal, en la entrada del 

receptor y los ruidos generados; de aqui la necesidad de utilizar un 

amplificador que sea de bajo ruido y ganancia media, tanto para que 

el receptor pueda procesar la señal, y además que este no genere 

muchos ruidos, lo cual es deseable para los sistemas de comunicación. 

La metodología utilizada para llevar a cabo el diseño del 

amplificador, es por acoplamiento de impedancias de entrada y de 

salida que deben de tener las etapas del amplificador, utilizando 



teoria de lineas de transmisión. Los cálculos realizados se simulan 

por computadora, para poder darnos una idea de lo que 

experimentalmente pueda suceder, tanto en ganancia como en 

coeficiente de reflexión, que son los parámetros de mayor importancia 

para la aceptación de nuestro diseño, y asi poder pasar a la 

siguiente etapa. 

Finalmente, en la última etapa en el desarrollo del trabajo, se 

realiza la construcción del amplificador, asi como la parte 

experimental por medio del MILVAM NOM 3601 MITIFORK »ALI= 

(Analizador Vectorial de Circuitos), que es el equipo con el que se 

cuenta en los Laboratorios de Microondas, del Centro de Instrumentos 

de la U.N.A.N., para poder hacer las mediciones de los parámetros 

"s p, 
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=ORZA DE RECEPTORES PARA SEÑALES A BAJA POTENCIA 

	
CAPITULO II 

Ira Calculación de la Relación Señal a Ruido en la Entrada del 

Receptor. 

Antenas. La facultad de una antena, es concentrar la potencia radiada 

hacia una dirección dada, o inversamente absorver efectivamente la 

potencia incidente en ella desde tal dirección, lo cual suele 

especificarse en función de su ganancia. El significado preciso de 

esta expresión, es más fácil de entender definiendo primeramente, una 

cantidad conocida como intensidad de radiación. La potencia radiada 

por unidad de área en cualquier dirección viene dada por el vector de 

Poyting n. 

Para una antena isotrópica, el vector de Poyting en cualquier 

dirección y a la misma distancia, tiene la misma magnitud (fig.2.1a); 

en cambio para una antena no isotrópica, este es máximo sólo en una 

dirección (fig.2.1b), a la misma distancia que el tipo de antena 

anterior, y con la misma potencia de entrada, esto es 

nr < 

7 
n• 

(b) Mima no Isotópica 

~RAPA 

La relación de n!  a q. nos da la ganancia de la antena 

isotrópica, esto es 

(21) 
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Una expresión que tiene un significado especial en las antenas 

receptoras es el área efectiva ( llamada a veces apertura efectiva ). 

El área o apertura efectiva de una antena se define en función de la 

ganancia de la antena, por la relación 

(2.2) 

Potencia Aacaptora. Dada una transmisión en el espacio libre de 

obstáculos conductores, la potencia de transmisión se determina 

fácilmente. Para una potencia Pr radiada por una antena isotrópica, 

la densidad de potencia a una distancia R, es 

4sk
r 
	 (2.3) 

Si la antena transmisora tiene una ganancia gu  la densidad de 

potencia aumenta a 

/721t.  

4 sil 
	 (2.4) 

Puesto que el área efectiva de la antena receptora está dada por 

la ecuación(2.2), la potencia recibida por esta será 

	 AI S.117  

In R' 41r 	(40)8 r 
	 (23) 

donde 

P. = Potencia receptora 

PT  = Potencia transmitida 

gT  = Ganancia de la antena transmisora 

gm  = Ganancia de la antena receptora 

Longuitud de onda 

R = • Distancia entre el satélite Y el punto de la antena 

receptora sobre la superficie de la tierra. 
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Debido a las condiciones ambientales que se presentan durante 

todo el año, es necesario introducir un coeficiente de atenuación 

(a), esto debido a la atenuación que existe en la señal transmitida, 

por la radiación del sol, la lluvia, granizadas, nevadas, etc., las 

cuales provocan distentos efectos en la ionosfera. Este factor varia 

entre 0.5-0.7; el primero se presenta cuando el dia se torna con 

precipitaciones ambientales muy severas, y el segundo cuando es de 

noche y está despejado. Por lo tanto la ecuación (2.5) nos da 

p,. 
(4,r/t1' 1 f a 
	

(2.61 

Para nuestro caso tenemos lo siguiente 

P. = 10.72 dBW- 

gr  = 13.7 dB 

ga = 3 dB 
3v101;»/ s  metros 
157(711: 

R = 19652 Km. 

a = 0.5 

Por lo tanto 

P, = -157.8182 dBW (1.6526 x 10-1'W1. 

Potencia de Ruido. Considere un resistor a una temperatura de T 

grados Kelvin (K). Los electrones en el resistor tienen movimientos 

arbitrarios, con una energía cinética que es proporcional a la 

temperatura T. Este movimiento arbitrario, produce pequeñas 

fluctuaciones de voltajes arbitrarios en las terminales del resistor, 

TOl'5 i,13 	hl! fuurnn 3 1.71do5 144 	( 

Esta .s 14 putunila 	 1.5 ...,1.11.155 .11 11 t54115.11.516.1: 

	

3 E, t oma  ..ato SOLO,, para 113341 Jis 	t. 14: 55...1551....5 1.1.15 ,11t1515 



rYNn 

~mg 11 Ya misisbaiwts peaff0 gro ir watirbr no* 

8 

(fig.2.2). Este voltaje tiene un valor promedio cero, pero un valor 

rms diferente de cero, dada por la ley de radiación de Planck, 

" 	- I 
4 VA  (2.11 

Donde : 

h 	6.546 x 10-" J-seg, constante de Planck. 

K u 1.38 x 10'' J/K, constante de Boltzmann. 

T . Temperatura en grados Kelvin (K). 

B 	ancho de banda de el sistema en Hz. 

f= frecuencia central del ancho de banda en Hz. 

R = resistencia en A. 

Este resultado viene de la cuantización de consideraciones 

mecánicas, y es válido para algunas frecuencias f. Para frecuencias 

en microondas, el resultado puede ser simplificado haciendo uso de 

que hf « kT. Usando este resultado en el cociente de la ecuación 

(2.7), en expansión de series de Taylor para el exponencial, nos da 

chf I k7' 	
kT 
	 (2.81 

asi la ecuación (2.7) se reduce a 

41rTrit 	 12.91 
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este es la aproximación de Rayleigh-Jeans, y es la forma más cómoda 

utilizada en trabajos en microondas. Para frecuencias muy altas o muy 

bajas temperaturas, sin embargo, esta aproximación es inválida; en 

tales casos la ecuación (2.7) debe ser usada. 

El resistor con ruido de la figura 2.2, puede ser reemplazado 

con un circuito equivalente Thévenin (fig.2.3), considerando un 

resistor ideal (sin ruido) y un generador con un voltaje dado por la 

ecuación (2.9). Considerando una resistencia de carga R, la potencia 

transferida máxima es 
V.)1  

P. 	 ITS  (2.10) 

f0.4,1• TJ 	sialmémar 
o 	

ély est feirk", «Mi arsimemilf "Web 
odia* • So ~aa» ow. •Iad• Ir wat» posiNitm. 

Por ejemplo, considere un amplificador con ruido, con un ancho 

de banda B y ganancia G. El amplificador es acoplado a una fuente 

ideal (sin ruido) y a una resistencia de carga (fig.2.4). Si el 

resistor de la fuente es (hipotéticamente) de una temperatura de T, = 

O K, entonces la potencia de ruido de entrada del amplificador puede 

ser Pi=0, y la potencia de ruido a la salida Po, puede ser solamente 

debido a el ruido generado por el mismo amplificador. 



Nom O. MOMO* * lo Infanalar Mía ~shas * 
aya!~ as. al* Is/~4ftaaiv AMA' fi / .4a 
adOlaNava'Adak 

Podemos obtener la misma potencia de ruido en la carga, si 

usaremos un amplificador ideal (sin ruido), con un resistor en la 

entrada a una temperatura, T.. = Po/GKB. Con esto la potencia de ruido 

de salida en ambos casos es, P0=GKT.B. Entonces, podemos presentar 

los ruidos del amplificador, por medio de T.. 

~da dé la T'aparatar& dé Ruido por el *toda del actor Y. En 

principio, la temperatura de ruido equivalente de un componente, 

puede ser determinada por medición de la potencia de salida, cuando 

es acoplada una carga en la entrada del dispositivo con.OK. En la 

práctica, la temperatura de la fuente de OK, no puede ser alcanzada, 

con lo cual un método diferente tiene que ser usado. Si dos cargas 

con temperaturas extremadamente diferentes son disponibles, entonces 

el método del factor Y puede ser aplicado. 

Esta técnica es ilustrada en la figura 2.5, donde el 

amplificador (u otro componente) sometido a prueba, es conectado a 

una de las dos cargas a diferente temperatura, y la potencia de 

salida es medida para cada caso. Asignando TI, la temperatura de la 

carga caliente y T la temperatura de la carga ft'la (TI  > T,), y PI, P 

la potencia medida a la salida del amplificador respectivamente. La 

lo 

P. 

	1 

e 
Po 

.<1. 0kR 

Po  - en.o 
	---• 

Wenn.  

ik) 1.) 

VOIR e 
~ledo 

Me 



(2.12) 
r.- 

E 
P.  
	> 

P: 

(2.13) 

el factor Y. y 
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potencia de salida consiste, tanto de la potencia de ruido generada 

por el amplificador, como por la potencia de ruido de la resistencia 

de la fuente. Por tanto tenemos 

Pi = 
P • likTsif + 

las cuales son dos ecuaciones con dos incógnitas, T. y GB (el 

producto de la ganancia y ancho de banda del amplificador). 

Definiendo el factor Y como 

el cual esta determinado por las potencias medidas. Entonces, 

despejando la temperatura de ruido equivalente de la ecuación (2.12), 

nos da 

1. • 
-1 

en términos de la temperatura de carga 

"pu lin »Mb és/Itdor Ypete a .# ls Irastrfolars dr 
oftWelras lo ir sillitaIst. 

figura de Ruido. La figura de ruido F, es una medida de la reducción 

de la razón señal a ruido de la entrada entre la salida, y es 

definida como 
, 
r'am7171 I 	 (2.14) 

donde Si , Ni  son la potencia de la señal y de ruido de la entrada, y 

So  , tsh: son la potencia de la señal y ruido a la salida. Por 

(2.11b) 

Ti- FT: 
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definición la potencia de ruido de entrada es asignada para ser el 

resultado de uh resistor acoplado de To=290 K, esto es, Nt=KT0B. 

Considere la figura 2.6, la cual muestra una red caracterizada 

por una ganancia G, un ancho de banda B y una temperatura equivalente 

T.. La potencia de ruido de salida es la suma de el ruido de entrada 

amplificado y el ruido generado internamente : No = KGB(To + T.). La 

potencia de la señal de salida es So  = GS,. Usando este resultado en 

la ecuación (2.14) nos da la figura de ruido de 

Mktilt(Tos  
= 

oftri 	
= + 

Ti'  2
I 	 (2.15) 

R 

borlé K 
	

Red am 
«tilde 

CAL ; 

• 

filpr• AI~Risslik á h lbsr• et Piel* do un FM 
air AMI 

Despejando T, de la ecuación (2.15) da 

-Oro 	 (2.16) 

Considere una red con una resistencia equivalente de la fuente, 

la cual tiene una temperatura T (fig.2.7). La ganancia G, de una red 

con pérdidas, es menor que la unidad; el factor de pérdida L, puede 

ser definida como L = 1/G > 1. Puesto que el sistema tiene un 

equilibrio térmico a la temperatura T y tiene una impedancia R, la 

potencia de ruido a la salida es Po = kTB. Pero podemos también 

pensar, que esta potencia como viene de la resistencia de la fuente 

(a través de la linea de pérdida), también es afectada por el ruido 

generado por la linea misma, entonces tenemos que 

• 
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(2.11 ) Po = kTll = GhTli + ((N.11,4 

F • I +(1.- 1)— 

entonces de la ecuación (2.15), la figura de ruido es 

(2.20) 

donde 	es el ruido generado por la linea misma. Despejando de la 

ecuación (2.17), esta potencia da 

I - 	
kr8 	- 1)9711 

t. Lao n kTO 

	• 
~ro 	0•1~/~clia afp Is 'gimo Os ~o isfe roa ifreaceepktfl~ • 

aleawdoo roe ~das I y tra~rm 

esta muestra que la linea con pérdidas, tiene una temperatura de 

ruido equivalente (referida a la entrada) dada por 

IOCT  
•(1. - 1)1' 	 (2.19) 

Oletean en Cascada. En un sistema de microondas típico, la señal de 

entrada viaja a través de una cascada de muchos componentes 

diferentes, de los cuales cada uno puede degradar la razón señal a 

ruido. Si conocemos la figura de ruido (o temperatura de ruido) de 

las etapas individuales, podemos determinar la figura de ruido de la 

conección de las etapas en cascada, Considere la cascada de dos 

componentes, teniendo ganancia G;, G, figuras de ruido FI, F, y 

temperaturas de ruido T , T , como se muestra en la figura 2.8. 

(2.10) 



o, 
tc,  

o. 
'si 
F. 
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re, 

04 
FIgure $11 ffpwe *mi* y iiirAwsikre I* Mis rafArbiMr do slOrms 

A rasa" fr, én red en cosa" ly k ~kg» 

Usando las temperaturas de ruido y la potencia de ruido en la 

salida de la primera etapa, tenemos 

,v, = (hija, + (iikra 

La potencia de ruido en la salida de la segunda etapa es 

ti:Ni + (;:kr:If 

(2.22) 

Para el sistema equivalente obtenemos 

,v,. 	 To) 	 12,231 

de donde T., es la temperatura de ruido en el sistema de cascada como 

r.... .1 + 
GI 

Usando la ecuación (2.16), para convertir las temperaturas de la 

ecuación (2.24), a figuras de ruido, la figura de ruido del sistema 

en cascada es 

G, 

Las ecuaciones (2.24) y (2.25), pueden 

número arbitrario de etapas, como sigue : 

T.: 
ro. a l  (mi: 

F:-I F1-1 
a, 	thG: 

(2.21) 

ser ganeralizadas para un 

(2.261 

(2.27) 
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Para nuestro problema en cuestión, debemos de calcular la 

temperatura se ruido de el sistema del amplificador y el receptor, 

esto es 

o. 
TA 

T 
T,• T,+

+ 

11011110 

TI 

El amplificador consta de dos etapas de amplificación 

un TBS), por lo tanto 
Tros 
G f 

Ti 	(Fo — 
• (FM 1)1'0 

Gr • ( lit 

(un FET y 

(2.29a) 

(2.29b) 
(2.29c) 
(2.29d) 

(2.29) 

Sustituyendo la ecuación (2.29) en la (2.28).  obtenemos la 

temperatura de ruido de todo el sistema, como 

F ro, - II 	(Fi-1)  l'o . (F. — 	+ 	ro., 	l'o Go 	GrGro, 

Donde : 

TI  = Temperatura equvalente de ruido del sistema. 

TA= Temperatura de ruido del amplificador. 

TA * Temperatura de ruido del receptor. 

G/," Ganancia del amplificador. 

(G,F,T), = Ganancia, Figura y Temperatura de ruido del FET. 

(G,F,T)Tos = Ganancia, Figura y Temperatura de ruido del 

TBS. 

To  = Temeperatura ambiente (200  C o 293 K). 

Los parámetros reales son los siguientes': 

Fr.= 0.4dB 	 G70:=16dB 

Caten paru.nros un turup.. tu. J.: s'atki,a',5 ,1•• 	tn•."/(.11. 141 Y 151• 

12.30) 



F90.1.45dB 

• Gr=l6dEl 

FR.9, 54dn 

con estos datos, obtenemos una temperatura equivalente de ruido, de 

nuestro sistema de 

T$  . 32.66 K 

Note que esta temperatura es menor que el que el que genera el 

propio receptor (2343 K), esto debido a la ganancia del amplificador, 

que hace que esta disminuya.Por lo tanto, la potencia de ruido 

generada por el sistema Amplificador-receptor es 

14; = kT,13' . 1.38 x 10'''x 44.3 x 2 x 10' - -150.4482 dBW 

Con lo anterior, podemos obtener la razón señal a ruido, a la 

entrada del receptor, esto es 

RSR 	1)./24u . 1.05 

' Fe roce e! ancho do banda, 4i 	I 
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I.2 Tipos de Amplificadores. 

Amplificadores de Bajo Ruido. Los amplificadores de bajo ruido tienen 

aplicación en los sistemas receptores, donde el nivel de la señal de 

entrada es muy pequeño (Sistemas de recepción por satélite, 

Detectores de radio ast.ronomia, equipos de medición). Se diseñan 

siguiendo los Criterios de Mínimo ruido. 

Un amplificador de bajo ruido y con ganancia elevada, puede 

estar formado por dos o más etapas, donde las primeras etapas son las 

que constituyen un ruido menor, al ruido total del amplificador, el 

cual se obtiene de la fórmula de Frits 

	

F:-I + F,-I 	Fm-I  

	

ir; r 	 a 1G 
(2.31) 

Aiplificadbres de Ganancia Elevada. Los amplificadores de alta 

ganancia, se pueden obtener por medio de dos o más etapas de 

amplificación en cascada. Cada una de las etapas puede ser obtenida 

siguiendo los criterios de diseño para ganancia deseada, con el fin 

de obtener los coeficientes de reflexión óptimos, que se deben 

presentar en cada transistor, y asi obtener las redes de acoplamiento 

que permitan satisfacer las especificaciones (fig.2.9). La ganancia 

total se obtiene sumando las ganancias individuales en dB. 

Figm", AinplIdesdor 'fe dos elspas y sus cselleaki•tes épalwor. 
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Aaplificadores de Potencia. Los amplificadores de potencia tienen 

aplicación en los sistemas donde se requiere manejar señales grandes 

(decenas de watts), como son los sistemas de transmisión para 

comunicaciones terrestres, vis satélite, radares, etc. 

Al introducir señales cuyo nivel es pequeño en un transistor, se 

tiene un comportamientü LINEAL 0 CASI-LINEAL. Sin embargo, cuando el 

nivel se eleva más alla del punto de compresión (Pio), su 

comportamiento será NO-LINEAL. 

Técnicas de diseño de amplificadores de potencia 

-Lineales (operación en la región lineal). 

-No-Lineales. 

Los amplificadores de potencia se pueden diseñar de manera 

empirica, obteniendo los coeficientes de reflexión óptimos, en 

función de la potencia de entrada. Estos coeficientes se obtienen de 

la caracterización del transistor, en función de la potencia con el 

método de carga variable (Load Pull). Al utilizar este método de 

caracterización, se obtienen contornos que indican, la disminución de 

la potencia de salida, en función de los coeficientes de reflexión de 

entrada y salida. 

Para lograr niveles de salida elevados (1 a 100 W), se requiere 

que las últimas etapas de un amplificador' de potencia, soporte 

niveles grandes . Sin embargo, los transistores tienen limitaciones 

en cuanto al menejo de potencia, pero existen diferentes alternativas 
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que se pueden utilizar para aumentar la capacidad de manejo de 

potencia. 

Tres maneras de obtener potencias elevadas son 

1. Utilizar trasistores de potencia. 

2. Configuración ch transistores en paralelo. 

3. Configuración Balanceada. 

Un amplificador balanceado (fig.2.10) utiliza dos amplificadores 

"idénticos", conectados por medio de acopiadores de cuadratura (900), 

empleados para dividir la potencia de entrada (-3dB) y combinar la 

potencia de salida. Existen dos tipos de acopladores, lineas ramales 

e interdigitados (fig.2.11). Los acopiadores de lineas ramales son de 

banda angosta (10-25%), mientras los interdigitados pueden tener 

banda ancha hasta de 3 octavas. 

Figuro .7 I r AroplaWr•• do cvoorreforrr *I there, Rorrrfor. 
br InierwIl«Irréfos étrunror. 
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Las ventajas de los amplificadores balanceados son : 

- ROE., s (VSWR,$) es pequeño aún en el caso de que el ROE de 

los amplificadores individuales sea grande. 

- Diseño simultáneo para bajo ruido y ROE. 

- Ganancia uniforme sin modificar el ROE. 

- Doble de potencia de salida. 

- Ancho de banda grande. 

- Amplificador estable. 

- Continua operando cuando falla uno de los amplificadores. 

- Sincronización fácil. 

Sin embargo, tiene dos desventajas que son : Costo y consumo de 

energía elevados. 
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11.3 Operación del Equipo Utilizado para la medición de los 

Parámetros "8" (paramótros de dispersión). 

El analizador vectorial de circuitos 360B de Wiltron, es el 

equipo utilizado para la medición de los parámetros de microondas. 

Esta sección provee la operación del panel frontal (control), 

información y datos de la aplicación de las medidas. Esta incluye 

discusión sobre los siguientes temas : 

* Descripción del sistema. 

Descripción general acerca del analizador de circuitos. 

* Medidas básicas y como se hacen estas. 

* Corrección de errores de medición. 

* Descripción general sobre el equipo de prueba. 

El sistema analizador vectorial de circuitos, mide las 

características de magnitud y ángulo en un circuito : Amplificadores, 

atenuadores y antenas. Este compara la señal incidente con la señal 

transmitida, a través del dispositivo de prueba o con la señal que es 

reflejada de la entrada. 

Acontinuación se dan las medidas que el 360B puede hacer, tanto 

en transmisión como en reflexión : 

Ganancia (dB) 
Pérdidas de inserción (dB) 
ángulo de inserción (grados) 
Coeficiente de transmisión (S., 
Separación del coeficiente de transmisión (real e imaginaria) 
Longitud eléctrica (m) 
Retardo eléctrico (s) 
Desviación del ángulo lineal (s) 
Retardo de grupo (s) 

Medidas de Transmisión 
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Pérdidas inversas (dB) 
Coeficiente de reflexión (S11, S.j 
Coeficiente de reflexión vs distancia (Transformada de Fourier) 
Impedancia (R t ¡y) 
SWR 

 

Medidas de Reflexión 

El 360B es un independiente sistema de medición totalmente integrado. 

El sistema de Hardware incluye lo siguiente : 

* Analizador 

* Equipo de prueba (autoreversible, dispositivo activo) 

* Fuente de la señal 

* Componentes de presición requeridos para calibración y verificación 

de funcionamiento. 

La operación de los instrumentos del sistema 360B tiene las siguientes 

funciones : 

Aimmte da la media. Este instrumento provee estímulos para el dispositivo 

sometido a prueba (D(JT). El rango de frecuencias de la fuente y el equipo de 

prueba establecen el rango de frecuencia de la fuente. La fuente de la 

señal, normalmente provee un rango de frecuencia de 40 MHz a 20 GHz. La 

estabilidad de la frecuencia de la fuente, es un importante factor en la 

exactitud (especialmente la exactitud del ángulo) de el analizador de 

circuitos. 

Dquipo dle Prwate. El equipo de prueba envia la señal estimulada a el DUT y 

muestrea la señal incidente, reflejada y transmitida. El tipo del conector 

del puerto prueba es importante, puesto que es de características de 

"autoreversible". El autoreversible se aplica para las mediciones de señales 

en ambas direcciones, directa e inversa. La dirección es invertida 

automáticamente. Esto nos salva de tener que invertir el dispositivo de 
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prueba físicamente, pata medir los cuatro parámetros de dispersión 

(Parámetros "S"). 

adsioo Analizador Vectorial de Circuitos. El analizador circuitos es un 

receptor sintonizable (fig.2.12). La señal de la microonda es convertida 

abajo de su frecuencia por el pasabanda, a la frecuencia intermedia (FI). 

Para medir el ángulo de esta señal, podemos tener una referencia de 

comparación. Si el ángulo de la señal es 900, esto es 900  diferente de la 

señal de referencia, el anailizador de red mide esto como -900, porque la 

señal de prueba esta retrasada por 900,  con respecto a la señal de 

referencia. 

Pdreffle Ltd El ardisedae de MI M se ~New elateediebb. 

La señal de referencia puede ser obtenida por un divisor de la señal de 

la microonda, antes de que esta sea guiada al DUT (fig.2.13). 

~ira .P.1:1 (Miro, de Is selfél efsaittembura. 

EL ángulo de la señal de la microonda, frecuentemente tiene que pasar a 

través de el DUT, y es entonces comparada con la señal de referencia. El 

analizador de circuitos automáticamente muestra la señal de referencia, así 

no es necesario de Hardware externo. 
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Considere por un momento que rerovemos el DUT y lo sustituimos por una 

longitud de linea de transmisión. Note que la longitud de la trayectoria de 

la señal de prueba, es más grande que la de la señal de referencia. Ahora 

estos efectos los mediremos. 

Asumiendo que hacemos una medida en 1 GHz, con ello la diferencia en la 

longitud de la trayectoria entre las dos señales, es exactamente 1 longitud 

de onda. La señal de prueba se atrasa a la señal de referencia por 3E00. 

Nosotros no podemos realmente conocer la diferencia entre una onda seno 

máxima y la siguiente (estas son todas idénticas), asi el analizador de red 

puede medir una diferencia de ángulo como 0°. 

Ahora considere que hacemos esta misma medición en 1.1 GNz. La 

frecuencia es más grande por 10%, asi entonces la longitud de onda es corta 

por leK. La señal de prueba es ahora 0.1 longitud de onda más larga que la 

de referencia. Esta señal de prueba es 

1.1 k 360°  r 390' 

Esto es una diferencia de 36°, con el ángulo medido a 1 GHz. El 

analizador de circuitos puede desplegar esta diferencia de ángulo como -36°. 

Podemos ver que si la medida a una frecuencia de 1.2 GHz, puede dar una 

lectura de -72°, -108°  para 1.3 GHz, etc. (fig.2.14). 

ruclositcuroid 

-es 
-les" 

Pipir• t. 14 0•Oommelento 

Hay dos caminos para corregir estos efectos. El camino más obvio es de 

insertar una longitud clr: linea, dentro la trayectoria de la señal de 



referencia, para hacer ambas trayectorias iguales. Con perfectas lineas de 

transmisión y un divisor perfecto, podemos entonces medir un ángulo 

constante, conforme cambiamos la frecuencia. El problema aplicando esto, son 

las múltiples cambios de longitud de linea para cada medición. 

Otra manera de aproximación, es manipular la diferencia de las 

longitudes de trayectorias por Software. La figura 2.15 desplega el ángulo 

vs frecuencia de un dispositivo. Este dispositivo tiene efectos diferentes 

sobre el ángulo de salida en frecuencias diferentes, nosotros no podemos 

tener una respuesta de ángulo perfectamente lineal. Podemos detectar 

fácilmente esta desviación del ángulo, por compensación para el ángulo 

lineal. El tamaño de la diferencia de ángulo, se incrementa casi linealmente 

con la frecuencia, asi podemos modificar el desplegado del ángulo, para 

eliminar este desfasamiento. 

411110110 
1410100 

Irr- 
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El 360B ofrece una compensación de desfasamiento referencial automático 

con sólo pulsar un botos. La figura 2.16 muestra el resultado de la 

medición, cuando se compensan las longitudes de las trayectorias. 
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beildicián del Analizadbr Vectorial de Circuitos. Ahora consideremos las 

mediciones del WT. considere un dispositivo de dos puertos. Esto es, un 

dispositivo con un conector sobre cada extremo. Qué medidas pueden ser de 

interés ? 

Primero, podemos medir la característica de reflexión en un extremo con 

el otro extremo. Si designamos un extremo, como el lugar normal para la 

entrada, esto nos proporciona una referencia. Podemos entonces definir la 

característica de reflexión de el extremo de referencia, como reflexión 

directa y el otro extremo:; como reflexión inversa. 

Segundo, Podemos medir la característica de transmisión directa e 

inversa. Sin embargo, en vez de decir "directa", "inversa", "reflexión" y 

"transmisión" todo el tiempo, usaremos una notación, estos son llamados 

Parámetros S. El primer número es el puerto por el cual la señal sale, 

mientras que el segundo es el puerto por el cual es inducida hacia adentro. 

Sic, por eso, es la señal que sale por el puerto 1, relativo a la señal que 

es inducida dentro el puerto 1. Los cuatro parámetros de dispersión son : 

u tomegmems losiam 

Rip" 1.17P•MINIMs 

Un Parámetro "S" consiste de una magnitud y un ángulo. Podemos 

desplegar la magnitud en dB y el ángulo como un "ángulo lineal" (fig.2.18). 

Como no podemos conocer lo diferencia entre un circulo y el próximo, se 

tiene que desplegar lo n&-dilo de el ángulo de -180°  a +180°  , puesto que este 

varia de 	a "360 , iu cual -; niki cómodo. 



Corrección de Errores de Medición. Como medimos señales en microondas, tanto 

magnitud como ángulo, es posible cometer seis errores principales : 

* Fuente del puerto prueba equilibrada. 

* Carga del puerto prueba equilibrada. 

• Directividad. 

' Aislamiento. 

* Respuesta en frecuencia de transmisión. 

* Respuesta en frecalencia de Reflexión. 

Podemos corregir cada uno de esos seis errores en ambas direcciones, 

directa e inversa, por lo tanto son 12 errores de corrección. 

Para realizar esta corrección de errores, medimos la magnitud y el 

ángulo de cada señal de error (fig.2.19). La información de magnitud y 

ángulo aparece como un vector, este es matemáticamente aplicado a la señal 

medida, Este proceso es expresado como corrección de error vectorial. 

mmunrunv Anuo!): 
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Eilp4po de Prueba. El equipl de prueba, contiene los componentes de medidas 

para el sistema VNA )60b. La función del equipo de prueba es : 
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28 
* Dirigir una señal estimulada de la fuente a el DUT, a través de uno de los 

puertos (puertc, 1 o puerto 2). 

* Separación de la señal y conversión a bajo de la frecuencia de las señales 

incidente, reflejada y transmitida en el puerto 1 y 2, dentro las cuatro 

señales FI )prueba A (M), referencia A (AA), prueba B (TB) y referencia B 

(41)1• 

* Amplificación de la señal FI. 

Estos son dos equipos de prueba disponibles : 

Inversor. 
' Dispositivo Activo. 

Dielips de Pruebe Inversor. Este equipo de prueba contiene un interruptor 

interno, para la selección de la dirección de la señal de la fuente RF. Cada. 

puerto tiene un dispositivo direccional. En realidad, podemos medir cuatro 

Parámetros-S simultáneamente y aplicar corrección de 12 errores. 

Las dos lineas de retardo (una para cada puerto) son conectadas 

externamente. Como el sistema VNA 360B siempre usa una señal RF 

sintonizable, podemos exactamente compensar el retardo de referencia por 

software. 

"pro 2.20 Rquip, die amiba limusible. 
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U/positivo Activo dél Equipo dé Pruebo. Este equipo de prueba consta de un 

atenuador de paso, en la linea de la señal para cada puerto, para ajustar la 

señal estimulada ha,:id el DUT. En adición, un tercer atenuador de paso es 

provisto en la linea de transmisión, justo antes del muestreador, Este 

atenuador de paso adicional es usado para el control de la potencia de 

salida del DUT, para las medidas de transmisión directa en el muestreador. 

La medición de la transmisión inversa no es afectada por el atenuador de 

paso. La entrada y la atenuación de el atenuador de paso, son medidos y 

almacenados con los datos de calibración, durante el proceso de calibración. 

Este equipo de prueba también contiene un polarizador en T, para cada 

puerto, que permiten suministrar energía a los DUTs activos, cuando estos 

están diseñados de esta manera. 
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CAPITULO III 

  

EMPIPANCIA Ir LULA. La impedancia de linea es la razón compleja del 

fasor voltaje y el fosar corriente en algún punto. Esto está definido 

como 

1(z) 

La figura 3.1 muestra el diagrama para una linea de transmisión. 

01M111.=.0.4 	 1 1 . .24  1114111114,  

11%11 t • 	I 	• 

111* r v. 

/41pura J.1 0 	me «e un. Jinda d. eranimulémém 

Asumiendo que la onda incidente es de la forma V,s-13  , la cual es 

generada de la fuente, los voltajes y corrientes a lo largo de la 

linea, es la suma de la respectiva onda incidente y reflejada, esto es 

i• = V.+ i'„/  = 1*.e-rz v en 	 (vi) 

1.« 	.1'.(1',V*P 	) 	 (31) 

y . 	+ II) 	 (3.3) 

donde V. indica una la magnitud en la dirección positiva de Z, V. 

significa la magnitud en lo dirección negativa de Z, a es la constante 

de atenuación, en neppers por unidad de longitud, y O es la constante 

de fase, en radianes por unidad de longitud. 
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En el extremo de transmisión, 2 = O, las ecuaciones (3,1) y (3.2) 

se convierten en 

I,Z, = V. + V. 

= V, - V. 

resolviendo estas dos ecuaciones para V. y V., obtenemos 

It 
-125 + 2.) 2 

	

1' 	
2  
—(Zx - Z.) 

sustituyendo V. y V. en las ecuaciones (3.1) y (3.2) nos da 

v = N(Zs+ Z.)e-r2  +(U - mor: 2 
zocrz (z. z oer: 

22o 

Entonces, la impedancia de linea en algún punto Z en el extremo 

transmisor, en términos de Z, y Z. es expresado como 

(Zz•zoi-P .(ta-Zoor  

	

Z Z. 	 (3.4) 
(Z. + lo)c-rz  - (Z.- Zoer: 

De igual forma, la impedancia de linea puede ser expresada en 

términos de 21  y Z4  en 2 = 1, V, = I, 21; entonces 

= V,e1' + 

= V, e11  - V.e" 

resolviendo este sistema de ecuaciones para V. y V., tenemos 

= -1;1(/,4 t.)e l  

sustituyendo estos resultados en las ecuaciones (3.1) y (3.2) y 

asignando Z = 1 - d, obtenemos 
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r = 	zocrd + 	merd 

=Ipz~e-rd-izi-zowYd, 

La impedancia de linea en algún punto en el extremo de recepción, 

en términos de Zi  y Z, es expresada como 

	

imerd  + 	me-rd  
(3.5) 

(71+ Zoivrd  - ( 7,- Zo)C 7 Yti  

Las ecuaciones (3.4) y (3.5), pueden ser simplificadas 

reemplazando el factor exponencial, por funciones trigonométricas 

(identidad de Euler). Las funciones trigonométricas son obtenidas de 

e*Mr. CoM(plt Memh(P) 	 (3.6) 

sustituyendo esta identidad en la ecuación (3.4), obtenemos la 

impedancia de linea como 

Z • Zo 
ZoCoih(11)- g 	Z 

	

oYenhot) 	Zs - Ilonssels(p)  . 	 • o lorost(n)- ¡Mentos') 	Zo- IlsranK(P) 

Para una linea con bajas pérdidas, y =0; por lo tanto la 

expresión anterior nos da 

ZoZs- JZolori(&)  •  /.* o- IZsTaso(01) 

Asiendo el mismo procedimiento para la ecuación (3.5), obtenemos 

Zi, jZoran(0)  
z -Zo 

7o.IZtrunIfid) 

Las ecuaciones (3.7) y (3.8) se pueden simplificar a 

expresión, esto es 

+ ¡Zorros(  
ZIN 	411 

Z, + j7.11'ati(fil) 

donde Zin  es la impedancia en el extremo transmisor y Zi  es la 

impedancia en el extremo receptor. 

(3.7) 

(3K) 

una sola 

(3.9) 



(3.10) 

Corrteniv reflejado  , 	 
VOlifyl• u Con. mt e invidente 	I'm 	1.. 
z.- z., 

+ Zo 

donde ZL  es la impedancia del extremo (S2 ). 

Si se desea obtener un coeficiente de reflexión dado, la ecuación 

(3.10) nos queda como 

zo 1+ r 
1- r 

001ITCZONTE 1i TRANENISION. El coeficiente de transmisión se representa 

con la letra T, y esta definido como 

3 	
voltaje o Corriente Iranio nido 	E. 	I. . • 
Coltuie o Corriente «fletada 	E., 1.‹ 

+1.«, 	l'n1 	• 

RAM DE ONDA ESTACIONARIA. Las ondas incidentes y reflejadas forman un 

patrón de interferencia. Por ejemplo, si la carga fuera un corto 

circuito, el voltaje incidente y reflejado en la carga serian de la 

misma magnitud, pero de sentido 'opuesto. El resultado será que no hay 

voltaje en la carga. Ahora suponga que se da una posición a un cuarto 

de longitud (X/4) de el generador. La onda incidente tiene 90' de 

adelanto sobre la onda incidente en la carga. La onda reflejada tiene 

90" de retraso sobre la onda reflejada en la carga. Asi, en esta 

posición, las dos onda3 tienen la misma magnitud y están en fase en el 

(3 1 1) 

(3.12) 
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COEITMEETE DE REFLEXIÓN. El coeficiente de reflexión , el cual está 

designado por la letra r, esta definido como 



34 
generador. Por lo tanto las dos ondas se suman. Cuando las dos ondas se 

suman se dice que existe un voltaje máximo, y cuando se restan existe.  

un voltaje mínimo. La razón de estos voltajes, es la razón de onda 

estacionaria (ROE), que a veces se denomina razón de voltaje de onda 

estacionaria (RVOEI. 

M.,+V.I . 1 4. (r"14;.) 17 E 	i• 	• 	I - 

"
i+Irl .  
- Ir' 	1- P 

cima Dr ShITTN. La carta de Smith (figura 3.2), es una solución gréfida 

de las ecuaciones (3.7) y (3.8), para realizar transformación en ambos 

sentidos. 

El centro de la carta de Smith (punto 1) es también el origen de r 

y representa r = u. La magnitud de r, expresada mediante la letra 

griega p, da la distancia desde el origen. Una magnitud de 1 es el 

circulo exterior (punto 2). El fondo de la carta (punto 3), es una 

escala conveniente para medir p o 11. El ángulo de la fase de r, se 

mide a partir del eje x positivo, de modo que el ángulo positivo se 

refiere al progreso en dirección contraria a la de las manecillas del 

reloj. Asi, el punto 4 representa el coeficiente de reflexión de 

045z-634° 

Todos los circules y los arcos dentro de la carta de Smith, 

representan coordenadas para la lectura del valor correspondiente de Z. 

(3.13) 
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Todas las impedancias de la carta son en realidad, impedancias 

normalizadas Z" que se relacionan con las impedancias reales Z, por 

medio de 

jX. 
Zu (3.14) 
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IMPEDANCE OR ADMITTANCE COORDINATES 

Figura 3.2 Carta de Smith. 
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donde Z, es la impedancia característica de la línea de transmisión, 

utilizada para definir r. El diámetro horizontal de la carta de Smith, 

reposa también sobre el diámetro horizontal de una familia completa de 

círculos, que representa valores constantes de la resistencia 

normalizada R. Los valores de 8, se marcan a lo largo del eje principal 

(punto 5) y a lo largo de los arcos que interceptan la parte superior y 

la inferior de la carta (puntos 6 y 7). 

La familia de arcos que interceptan el borde externo derecho, 

consta de lineas de reactancia constante. Los arcos de la mitad 

superior de la carta, representan la reactancia inductiva (positiva). 

Los arcos de la mitad inferior de la carta, representan reactancia 

capacitiva (negativa). Así el punto 8 representa una impedancia 

normalizada de 0.5 - j0.3 11, o sea, según la ecuación (3.14), una 

impedancia verdadera de 

Z = Z,Zb  = 50(0.5 - j0.3) = 25 - j15 fi 

CASCO SSISCLALCS SS LIOSAS COY MAJAS MACADAS. Un número de casos 

especiales en lineas con bajas pérdidas, pueden frecuentemente 

encontrarse en nuestro trabajo, es por eso apropiado considerar las 

propiedades semejarium 

Considere primero una linea de transmisión mostrada en la figura 

3.3, la cual termina en corto circuito, Z1  = 0. Sustituyendo Z3 en la 

ecuación (3.9), la impedancia (le entrada es 



jZ,tan(P1) 
	

(3.15) 

la cual es puramente imaginaria, para toda longitud 1, que toma valores 

entre + cc y - co. Por ejemplo, cuando 1 = X/8, tenemos que Zin=JZ„, que 

es una reactancia inductiva pura. 

Otro caso, se presenta cuando una linea termina en circuito 

abierto (fig.3.4), donde Zi  = m Dividiendo el numerador y el numerador 

Por 21, en la ecuación (3.9) y sustituyendo el valor de Z1, la 

impedancia de entrada es 

moJa  
—4 	 4- 

	

-4 	
FivonS.44~44.11~~~1~ 

~~~01,11,0a 

=-JICtg(111) 	 (3.16) 

la cual es puramente imaginaria para cualquier longitud 1. Cuando 1 = 

X/8, tenemos que '2,, 	- jZ , o sea, reactancia capacitiva pura. 

PROPZIOADES DC LINEAS A A/4 Y A/2. La impedancia de entrada medida a 

una distancia X/4 (IP la carga, es reciproco de la impedancia Z1. Esto se 

puede comprobar, si sustituimos en la ecuación (3.9), el valor de X/4, 

con lo cual obtenemos 

(3,17) 



39 
Por ejemplo si la carga está en circuito abierto, esto significa 

que tenemos alta impedancia (Z = x), por lo tanto sustituyendo en la 

ecuación (3.17), obtenemos una baja impedancia en la entrada (Zu, = O), 

a una distancia N./4 alejada de la carga. 

Las propiedades presentadas para una linea que tiene una longitud 

de ./2, se analiza de la misma manera; sólo que en este caso la 

impedancia de entrada después de una longitud X/2 de la carga, es igual 

a la carga, esto se comprueba fácilmente. Si sustituimos >12 en la 

ecuación (3.9), obtenemos 

Zin  = Zt 	 (3.18) 

Por ejemplo, si tenemos una carga en corto circuito (Z1 = 0), el 

resultado será una baja impedancia tanto en la carga como en la entrada 

( a una distancia X/2 de la carga ). 

Mil DE ONDAS. En general, una quia de onda consiste de un tubo 

metálico hueco de sección rectangular o circular, usada para guiar una 

onda electromagnética. Las gulas de ondas son usadas principalmente en 

frecuencias en el rango de microondas; inconvenientemente, las gulas 

largas pueden ser requeridas para transmisión de potencia en radio-

frecuencias, en longitudes de ondas largas. Para un rango de 

(1GHZ a 4GHz), por ejemplo, frecuencias en la banda L estas tienen un 

ancho interior le 7.28 m 	una altura interior de 5 cm, y para un 

rango de frecuencias mi la banda X (HGHZ a 12GHz), tienen un ancho 
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interior de 2. (21 y uha a tura interior de 1.27 cm. Las dimensiones de 

las guías de ondas decrecen, conforme la frecuencia es. incrementada. 

En una gula de ondas los campob magnéticos y eléctricos, son 

conducidos por el espacio dentro la guía. Una gula de onda dada, tiene 

una frecuencia de corte definida, para cada modo de onda. Si la 

frecuencia de la señal guiada, esta sobre la frecuencia de corte para 

un modo dado, la energía electromagnética puede ser transmitida a 

través de la gula, para un modo en particular y sin atenuación. Otro 

caso es cuando la energía electromagnética, tiene una frecuencia por 

debajo de la frecuencia de corte, para un modo en particular; por lo 

tanto, esta puede ser atenuada hasta valores indeseables, en una corta 

distancia relativamente. El modo dominante en una particular quia, es 

el modo que tiene una baja frecuencia de corte. 

1111 COTAS Y WICROCIIITAS. Las cintas y microcintas son 

físicamente relacionadas con las lineas de transmisión y un poco con 

las guías de ondas. Como se ilustra en la, figura 3.5, las cintas 

consisten de planos con tierras metálicas separadas, mientras que la 

microcinta sólo utiliza una (fig.3.6). Como se muestra la conducción en 

una cinta, es sobre una superficie superior con una capa de dielectrico 

sobre un plano a tierra simple. 

Las guías de ondas tienden a ser más bultosas que los dispositivos 

semiconductores, que son empleados en frecuencias en el rango de 

microondas, especialmente abajo de 12 GHz. Las cintas y microcintas 



a 
(a) 
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tienen que ser desarrolladas 'ymo un alternativo medio de conducción, y 

son ahora usadas muy frecuenteMente, en aplicaciones de microondas, en 

la cual la miniaturización, tiene que ser usada ventajosamente. 

le 

(a) 

CO 
Figura 3.5 Linea ahí eransmostám en Mía. a) Giromeeria, 

b) Lineas ole campo *Manco y niogrodbco. 

El dielectrico usado es normalmente teflón, alumina o silicio. Los 

dispositivos semiconductores para microondas son empaquetados para una 

conexión directa con las cintas o microcintas. 

Figuro 3.6 Linea de zryanssaisubs on Aficrocirtio. a) Chromeeria, 
b) Lineas do campo elécinco y magnético. 

Las microcintas tienen una ventaja sobre las cintas; Estas tienen 

una construcción sImple y de fácil integración, con los dispositivos 

semiconductores; estG nd", 	prli;ra para usar técnicas de circuitos 

impresos y película.; delgadas (mi,aolitogratia). 

Sobre los 12Gliz, el costo de la construcción de la cinta y 

microcinta sube significativamente, no tanto por su largo, sino por el 
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alto costo de el dielectrico. Por lo anterior se recomienda usar guías 

de ondas para frecuencias por arriba de dos 12GHz. 

La velocidad de propagación en una microcinta, puede ser expresada 

COMO 

(3.19) 

donde s„ es la constante dieléctrica efectiva de una microcinta. Como 

algunas lineas de campo son en la región del dieléctrico (fig.3.6) y 

algunas son en el aire, la constante dieléctrica efectiva satisface la 

relación 

1 < 	e, 

y es dependiente del espesor del dieléctrico W, y el ancho del 

conductor, d. Así, la constante dieléctirica efectiva de la microcinta, 

esta dada aproximadamente por 

V.+1 

2 	71+ 1211  d 
	 (3.20) 

La constante dieléctrica efectiva, puede ser interpretada como la 

constante dieléctrica de un medio homogéneo, reemplazando las regiones 

del aire y el dieléctrico de la microcinta. 

Dadas las dimensiones de la microcinta, la impedancia 

característica puede ser calculada como 

60 	}111' 	(/ 

77.11( 	) 

	

d 	411* 
12010 

,,fir.[ ,1  ir  + 1.393 + 0667 	w + 1:1441 

Zo. 

para d/W 11 	(3.21a) 

para d/W 11 	(3.21b) 
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Para una impedaw•i;t catacterística dada 2 y constante S, la razón 

d/1 puede ser encontrada como 

He" 

- 1 -10(211 -1) + 	'1111111 -1) + 0.39 - 	I 
2v 	 E. 

donde; 

7.0 
111

-i7;-1 C.-1( 0.1 

377a 
. 

para d/w <2 	(3.22a) 

Rara d/ w >2 	(3.22b) 



Este programa se realizó en PCMATLAB, por el DR. Oleksandr 

Martynyuk, para la simulación del amplificador. 

Para diseñar un sistema dado, se crea el listado en serie, desde 

la entrada hasta la salida de este, y cada instrucción debe de contener 

los parámetros que se indican en la tabla 1. Estos comandos tienen que 

terminar con punto y coma, seguidos por la palabra mult y finalizando 

nuevamente con punrc y coma. 

Por ejemplo si tuviéramos el siguiente sistema 

hl 	XI 	 • •••••-0-~N-lat tem 34 ft a 	V..4 

el listado quedarla como sigue 

kv2 (11, X: ) ; mult; 

kv1013(X1,r  f)mult; 

kv3 	, X );mult; 

Una vez estando en MATLAB, se ejecuta el programa con las letras 

KKK, y los datos quí pide ..on los siguientes 

Frecuencia inferior (-,n gliz. 

Frecuencia superi,,r en 

Frecuencia central en GlIz. 

X a 

44 
111.2 SOFTWARE UTILIZADO PARA LA SIMULACION DEL AMPLIFICADOR. 
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Impedancia de la ,.ntrada en 51. 

Impedancia de la salida en II. 

A la salida obtendremos las gráficas de Ganancia, Coeficiente de 

Estabilidad, Impedancia 	Entrada y Salida, y ROE de Entrada y Salida. 



kv?(X.0 Puallel capacity 
X • capacity readance (0) 
f • kequency (011.1) 

Program for Simulation of Low Noise 
Amplifiers 

kel 	Transistor 1111k1PT from IIP 

kv2(7re,lim) Series impedanee 
Zrefj.Zim (0) 

kv3(ZreZin) l'arallel impedance 
ze+j*Zim (0) 

104(X,0 	Seda induciance 
X • inductivo readance (0) 
f • frequeney (OH:) 

kv3(X,f) 	Paallel induPanet 
X • indudi ve ITICIAACC (0) 
f • fi equeney (0112) 

kv6(X.f) 	Series capeeity 
X • capeen>,  reaPanee (0) 
f • frequenty (011a) 

kve 	Manaba« (maman &Pe) 

k0 	Tranaistor (Gammen linda) 

kv10(XL,I) Transistor HEMPT with inductanct n Use apune 

XL • inductiva metalice in Ihe wurce (0) 
-frecuencia (011a) 

kvl 	Seria resonent L•C cireuil 
7Á. • inductivo nigua (0) 
Zc • capacity madama (0) 
f • entinan (0Ile) 

kv12(7,L,ZcZn,f) Redel monni 	citara with losan 

ZLZC 

za  

7.L • Inductiee rodean (U) 
Zc • Capacity relance (0) 
Ze • Resideve metalice (0) 
f 	• frecuencia en (0111) 

kv13(71.7z•Ze.f ) Peretld 1ÁC eircuil with 10$104 

15 21t 

2 

7.t. • inductive melena (0) 
7.e. • cyarity andenes (0) 
Ze • *divo misterio (0) 
f • frequeney (0)11) 

Tabla I 
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kv15(14,11,1kr) Trammission line 
2011 

—4 	

t 	f 
Zo • eleunderietic impedance (0) 
II • line, lengthnvn) 

!kr • euhoff wavelenglb (mm) 

kv16(7/3,11) • Shoffitmkd puallel Pub 

2 o ,11 

--4 	  

YA • ataraLicriPie impedance (0) 
II • club.' latith(mm) 

kv17(74,11) • Opereenckd parallel lob 
Z ,11 

—4 	 4- 

7.0 • chusetwistie impedeneY (0) 
II • Pub', length (mm) 

kvloaoL 	,113, 0. XL Paralkl citan with lomo 

XL 	Zoi,llt 	 20411a0 

Zul, Z01, lt, XL • en (0) 
IIi ,Ilr,en(mm) 

r. .m (011a) 

kv4141(Xl.,() Silimp Bipolar batidor from HP with Mudenco 
in the eminer 

1 X 

Xl. en (0) 
r (m4) 

kvl O I 3(XL,0 	Field Rifad Transidas from 111. with 
inductance XL in 11w maree 	 • 

• 1 X L  

kv1017(XL.0 	XL at (0) 
f en (011a) 

•••••1411~ 
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NETOOOLOGIA GENERAL DE DISEÑO 

Establecer objetivos (Especificaciones), 

* Intervalo de frecuencia de operación. 

* Ganancia. 

* Factor de ruido. 

* ROE a la entrada y salida. 

* Potencia de salida (P dB) . 

* Voltajes y corrientes de hliment,ición. 

Selección dé trasistores. 

* Tipo (MESFET, HEMT, PHEMT, BJT). 

* Aplicación ( Bajo ruido, Alta ganancia, Potencia). 

* Topologia (Encapsulado (chip) o no encapsulado). 

Caracterización de transistores. 

* 	Cararcterización estática (D C). 

* Analizador de redes (Parámetros "S"). 

h Medidor de ruido (Parámetros de ruido). 

*Medidor de potencia (Pi ,p o 1>_). 

Análisis die trasistores. 

1. Estabilidad. 

2. Ganancia. 

3. Factor de ruido. 



48 
Viudo del amplificador. 

1. Método Gráfico (Carta de Smiht) 

2. Método de Síntesis de Redes. 

3. lOptimización por computadora. 

Circuitos antiparamiticoa. 

transformación a adcrocintaa. 

análisis del 'mplificador, 

qptialmacidn da/ amplificador. 

En el planteamiento del problema (sección II.1), las necesidades 

que se presentan son, dos. Primero, que los ruidos fflenerados por el 

amplificador sean los mínimos posibles (relación señal. a ruido a la 
5.. 

salida de 17 dB); segundo, que este tenga una ganancia de 25 dB' . Por 

lo tanto el tipo de amplificador que se debe de emplear es uno que 

genere bajo ruido. 

El diseño del amplificador, se planea para que sea de dos etapas; 

de esta manera los ruidos generados por este, son los mínimos posibles 

(ver sección II.1), y además obtenemos una ganancia grande, ya que das 

ganancias individuales de cada etapa se suman (en dB), para obtener la 

ganancia total del sistema. 

lato* pérMetror do ......,  w.....•;.. ,nc'.• .,11, , 	• ¡r; 	t izrri ,MPANY, *uglrrr Pollé ot r.ceptot CIP9. 
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Se elige que la palmera etapa este constituida por un FET 

(transisOtor de efecto de campo), y la segunda por un SBT (transistor 

bipolar de silicio). Lo anterior se hace de esta manera por dos 

razones. La primera es que en la primer etapa, tenemos que colocar un 

transistor que genere el mínimo ruido posible y en la segunda no es 

esencial que tenga un ruido muy bajo (ver ecuación 2.27). La segunda 

razón es el cesto de los :r. ansitores; seria lógico el pensar en 

diseñar ambas etapas con FETs, para obtener ruidos mininos, pero entre 

menos ruido generen loS tra6sistores, su costo se eleva. 

En la construcción del amplificador, se utilizarán transistores 

Hewlett Packard, el ATF10136 (FET) y el AT41410 (SBT); sus cartas 

características ,am presentadas en las tablas 2 y 3, respectivamente. 

Las redes de acoplamientos se eligen que se construyan por medio 

de microcintas (ver sección 111.1) de cobre, y el dielectrico utilizado 

va a ser de alumi6,, potquo tiene una constante dieléctrica baja. 

Puesto que la alumina es un material muy caro, tenemos que optimizar a 

lo más mínimo las longitudes de la microcinta. 

PRI:~ MAPA (ATF10136). 

De los datos de la tabla 2 y aplicando la ecuación (3.11), 

obtenemos 

- 81.87 + j 2114 n 

Z. (2GHz) = 47.64 + j 95.4 

para nuestra frocuencta do 	GHz, promediamos y obtenemos 

„(f-1,5) - 64.76 + j 149.83 
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Pero esta impedancia nos da un ancho de banda estrecho, ya que el 

factor de calidad es aproximadamente de 3 (FC = X/R). Por lo tanto 

para bajar este valor, pondremos una inductancia en la fuente del 

transistor. Por simulación obtenemos los siguientes resultado& 

20,00 - j 97.40 

  

35.60 - j 100.00 

6 	50.89 - j 103.40 

9 	66.34 	j 112.64 

R,.25 - j 112.64 

 

Tabla 4 

Escogemos el valor cuando X. = 6, ya que si vemos, el valor de FC 

no cambia, para otras inductancias más grandes. Por tanto, a la parte 

real tenemos que aumentarle 31 (.1 (ya que esta es la diferencia cuando 

XL=0 y X1=6). El cambio de la parte imaginaria no es muy significativo, 

por lo tanto no es afecta. De lo anterior tenemos que 

Z 	= 95.76 	j 149.83 

Normalizando y transformando a admitancia, ya que es más cómodo 

trabajar con esta en la carta de Smith, obtenemos 

Y.,. . 0.1514 - j 0,2369 (punto 1) 

Graficando este punto en la figura 3.7, y trazando un circulo, apoyados 

del centro de la carta de Smith y este mismo, nos movemos hacia la 

2  La imoclanzia O, 	1, 	 fl.. :un indra de acoplamiento. 
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Figura 3.7 Cálculo de la iépedancla de entrada de la Ira. •tapa. 
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con lo cual obtenew,, 

- 1 -.5 2.25 	(punto 2) 

que es la admitancia que tenemos que acoplar a la entrada del 

transistor. El arco deue el punto 1 hasta el 2, es la longitud que 

debe tener la línea de transmisión de 500, con la cual se obtiene la 

parte real de la admitaneia, esto es 

1 	= 0.1551. = 29.57 mm 

donde : 

1r ) (151/1 

Para obtener la longitud de la parte imaginaria, se puede hacer de 

dos formas. La primera es utilizando lineas de transmisión terminadas 

en circuito abierto (capacitivo, ec. 3.15) o cerrado (inductivo, ec. 

3.16), conectadas en paralelo con la linea de 50 (I; a este tipo de 

conexiones se les llama comúnmente, Stub abierto o cerrado 

respectivamente. De las curaciones (3.15) y (3.16), se despeja 1 y se 

obtiene 

Apeelin,d 

fl 
non( fi,..) 

(3.23) Stub Cerrado 

stub Abierto 	(3.24) 

Donde : P 	2.7 
n..=so$,:optannia normalizada encontrada 

,h lo carta do SmInt. 

La segunda forma ro dPtiva de la primera, con la diferencia de que 

en este caso, se establece que el stub tenga una distancia /1/0' y con 
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una 
	

donde 	es la impedancia con la cual se está trabajando 

(50 fi en nuestro caso), y Z es la'impedancia que tendrá el stub. 

Cualquiera de las dos formas anteriores son válidas, pero se 

introduce una condición para saber cual usar. Esta condición es, que si 

la longitud 1/8 es mayor que 1 (ecs. 3.23 o 3,24), se utiliza la 

primera forma y si 1/8 es menor que 1, se emplea la segunda. 

Para este caso se utiliza un stub cerrado. Usando la ecuación 

(3.23), obtenews la 12ngitud de la linea en paralelo de 

1, = 12.72 mm 

con estos cálculo el circuito nos queda como sigue' 

50n, 12.72 mm 
Zout 50.51 -.1  25.45 n 

bon, 2,9 57 mo. 	1  ATF10136 
5 

Para obtener la máxima transmisión de potencia a 4a salida, se 

tiene que hacer los cálculos con Z-, conjugada, por lo tanto 

Z 	- 50.95 + j 23,45 fl 

normalizando y transformando a admitancia este valor obtenemos 

Y.11 '  = 0.81 - j 0.37 (punto 1) 

graficando este valor en la carta de Smith (fig. 3.8), obtenemos 

Y.,. = 1 - j 0.47 	(punto 2) 

1 = 0.0409X = 7.82 mm 

La parte imaginaria se obtiene utilizando un stub cerrado, pero en este 

caso con una longitud de 7,/8; por lo tanto 

3  1.,1 J114,911,1,14 1. b.111.1 	 fl'. , 	., 1..1 n. ,rop.aml,.L1•. 4 1., 



II 	.0,1: 	- 

$.1 	
1J 	4 

4,, 

• 

1:- 4, 

36 

Figura 3.8 Cálculo de la impedancia de salida de la ira. etapa. 



n.HS mm y Z 	106 

El listado pa,:, le ::imula,:i¿n de f-ita parte nos quedarla de la 

siguiente manera 

kv16(50,:_.72);mult; 

kv1!)(50,29.57,6666666666);mUlt; 

kv1917,1h,1.571;mukt; 

kv(Si,it,7,82,1.;666666666);mult; 

kv16(106,23.5)tmult; 

Las gráficas e)rte:,punditutes a esta etapa son la 1, 2, 3 y 4. 

El circuito final de la primera etapa, no:, queda de la siguiente forma 

50 0,7 02 rara 700, 1..7: n'uTI 

23.55 mm son, 29.57 mm 

=4=  
ATr10136 
o a 
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MIMO L'UPA (A141410). 

De los datos de la tabla 3 y empleando la ecuación (3.11), 

obtenemos 

24,(1GHz) = 53.87 + j 4.89 

Z4,(2GHz) = 29.46 + j 2.29 fi 

Promediando para nuestra frecuencia de 1.57 GHz, nos di 

2-.(1.5GHz, = 42.82 + j 13.17 fi 

Normalizando y transformando a admitancia, obtenemos 

= 1.0667 	j 0.3281 (punto 1) 

de la carta de Smith (fig.3.9), obtenemos 

Y:, = 1 - j 0.325 (punto 2) 

1 = 0.20171,= 38.54 mm 

La parte imaginaria se obtiene con un stub abierto (3.24). Por lo 

tanto, la longitud de esta linea es de 9.69 mm. Con esto, el circuito 

nos queda' 

5011, 39.54 	1 AT-41410 

Para la mejor transmisión de potencia, Zgu  tiene que ser 

conjugada. Por lo tanto 

Z„„t 4= 66.74 + j 57.5 

Normalizando y transformando a admitancia nos da 

YOW'' 0.43 - j 0.371 (punto 1) 

de la carta de Smith (fig.3.10), obtenemos 

I  W iMpedinelé 1 0110, sy 	 $,1, I. 10, 4,t40, 
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Figura 3.9 Cálculo de la impedancia de entrada d• la Zdá. •tapa. 
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Figura 3.10 Cálculo de la impedancia 
de salida de la 2da. etapa. 



p5O2, Y O aun 
900, 19 01111111 

50A. 30 54then 
AT-4:410 47.611,23.83 

1 	0~8A, . 19.08 mm 

Para la parte :maginarih, 	Lecesita un stub cerrado (3.23); sólo 

que aqui, tenemos que usar una longitud de X/8. Por lo tanto Z, 
	47.6 

n. 

De esto modo, el circuito final nos queda de la siguiente manera 

Su respectivo listado nos queda como sigue 

kv17(50,9.691;mult; 

kv15(50,38.54,6666666666);mult;  

kv4l)!1u,1.57);mult; 

kv15(50,19.08,6666666666);mult; 

kv16(47.6,25.95);mult; 

8. 
	Las gráficas correspondientes el anterior listado son la 5, 6, 7 y 

Acoplando directamente las dos etapas nos quedaría el listado de 

la siguiente forma 

kv16(F,0,12.72);mult; 

i;v 1 U1.1(u,1.57);mult; 

kv15(50,7. 2,(,666666666);mult; 

kvl¿i:or,2.1.,,$);mult; 
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kv15(50,38.54,6666666666);multi 

kv4141(0,1.57);mult; 

kv15(50,19.06,6666666666);mult; 

kv16(47.6,23.85);mult; 

con el cual obtendremos las gráficas 9, 10, 11 y 12. 

MOLLA MACOPLAKIENTÓ. 5  

Observando la gráfica 12, nos podemos dar cuenta, de que el ROE en 

la entrada es muy elevado, con el cual tenemos una pérdida del 508 por 

reflexión, o sea, que solamente entrará al amplificador la mitad de la 

onda electromagnética que llegue a la antena receptora. Esto se puede 

corregir usando una malla de acoplamiento entre ambas etapas, la cual 

tiene que cumplir dos condic:7nes 

1.- Acoplar una impedancia 2: a la salida de la primera etapa, 

para obtener el 10E deseado en la entrada. 

2.- Acoplar una impedancia caracteristica 2, = 50 t, en la 

entrada de la segunda etapa, ya que está diseñada en base a 

50 (1. 

La malla de acoplamiento seria la siguiente 

4::±1  
Y, 	vii Film" 

mws 
«mude 
elys 

Lé metodoloq14 to4d4 	14 4.:.!14 	 !,. 1.,4u4 	 1,11,11o1f4t1e4 
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con la primera condición se 
75 

puede hacer de la Para cumplir 

	

= 	+rexp(J0) 

a • b - lec*  d) 

	

Cuo = 	!al' 	) 

W-Ridn"  l  
r ={1nid2  

R = la reflexión deseada en la entrada. 

a 

b = -5: :: 

c = S2,21  

d = -1 

Reflejando la impedancia hacia la salida de la primera etapa 

obtenemos 

donde : 

(3.26) 

= 
7 I SII: 
	(impedancia de entrada de la 2da. etapa) 

Para cumplir con la segunda condición, se refleja la impedancia 

hacia la entrada de la segunda etapa, esto es 

C1 ilabolo PI Inoi 	 1,.; w• • 	F. f. r.44.q.r: 	1,111.,* 

siguiente manera 

(3,25) 

donde' : 



1 
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(3.27) 

 

Z 

donde : 

, I - S221 
Yola, 	r 

I + sni  
(impedancia de salida de la lra. etapa) 

Con las ecuaciones (3.26) y (3.27), formamos un sistema de dos 

ecuaciones con tres incógnitas, puesto que Z. se puede encontrar 

proponiendo cualquier reflexión de entrada, y haciendo variar (1) desde O' 

hasta 360- ; por lo tare, necesitamos una tercera ecuación. Para 

solucionar esto, se propone que 

- j 0.04 < Y < j 0.04 	 (3.28) 

Con esta condición el sistema queda completo. Para encontrar los 

componentes de la malla, se hacen variar 4i  y Y1, hasta que las 

componentes de Z., y Y; sean puramente imaginarias, esto con el objeto de 

no introducir pérdidas adicionales al sistema. Asiendo lo anterior, se 

obtenen los siguientes resultados 

j41 

191 

Puesto que los Stub's abiertos y cerrados representan reactancias, 

podemos simplificar esta malla, como sigue 

-113,(106) 
Xa 	 I 	¡IN 

.03113 

•j33 



H0,21.1%. »411. MI iree 

>at),111 fi ro. 
Al-41447 

con una impedancia ¿Jracteristlra, Z. 	50 Sí. 

Para obten: !a i:rpedancia Z (entre a y I)), se requiere de una 

linea de transmizi6r. eh 1-ziro circuiro, esto es 

1 	 .1,5ni m 

con una impelarn:ia _liar. ,!rist.): 

Para el punto b, tenemos 

1-9 I)(:-1 33.85) 
-07,20 

Esta es también una impedancia capacitiva, por tanto 

Alauli."/U) I 	 2i.von111. 

con impedancia característica," = SO SI. 

Con la reducción de la malla nos queda el diseño de la siguiente 

manera 

41404511r" 

Realizando el listarte para simIdr este nuevo diseño, nos queda 

como sigue : 

I:v16 (5u, 12.'7;mult; 

77 
Para encontrar la impedancia característica y longitud de Zm  se 

usa la ecuación (3.23), ya lue esta es una impedancia capacitiva. Por 

lo tanto 

.4  san ki3O(7..) 
I 	 - 196mm. 



En atta! tt.•4rr,r;.,, 
dependen u. .4 	 ... 

79 
kv15 (10,25, ',tA.,66666666);mUI 

1:v101316,1.57) ;mult; 

kv15(i 	'7 .62, 6666666666) ;mult.; 

kv17 (50, 3.96) ;mult; 

kv15(80,14.5,6666666666) mult; 

kvri (50, 21 .9) ;mult; 

kv15 (50, 	6666666666) tmultt 

kv4141 (0,1.57) imult; 

kv15 ,50,19.0E., 6666666666) ;intat) 

kv16 (47.6, 2:5.8E) millt; 

Con este sistema, obtenemos las gráficas 13, 14, 15 y.16. Obáerve en 

la gráfica 16, que el ROE es as; la unidad en la entrada, con lo cual 

queda realfcado, el objetivo de la malla de acoplamiento. 

=CUSTOS ANTIPARASITICOS.' 

Como se aprecia en :d gráfica 13b, el coeficiente de estabilidad 

no es uniforme respecto a la frecuencia central, y en.cosecuencia el 

ancho de banda de la ganancia. Por lo tanto, para corregir lo anterior, 

se acoplan circuitos antiparas ticos, los cuales tienen dos finalidades 

1.- Aislar la impedancia de las fuentes de polarización, de las 

mallas de acoplamiento de entrada y salida de cada etapa. 

2.- Que en otras frecuencias, estos circuitos se comporten sólo 

como resistivos , y con elle poder evitar generación de los 

transistores, fuera de la frecuencia central. 

t.:13tirát• do e, i h/2. 
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Zoo. 1.14 
rRi  

la) 

Zo .).12  

(b) 

"runa 3.11 CIPC141105 antiparcultwot. a)hbl b)11/2 

Diseñando estos circuitos por simulación, obtenemos los siguientes 

resultados 

para //4, Z = 8c 11, 	= I: 11 y 	= 30 fl. Para X/2, Z0 = 50 II, y 

33 (1. Acoplando estos circuitos antiparasiticos, obtenemos el 

siguiente listado del díselo 

kv16(50,12.72);mult; 

kv15(50,29.57,6666666666);mult; 

kv20(80,47.77,30,47.77,51,1,1.57)1mu1t; 

kv10.13(6,1.57);mult; 

kv13(56,50,33,1.57);mult; 

kv15(50,7.82,6666666666)mult; 

kv17(50,3.96);mult; 

kv15(60,14.5,6666666666);mult; 

kv17(50,21.9);mult; 

kv15(50,36.54,6666666666);mult; 

kv20(80,47.77,30,47.77,51,1,1.57);mult; 

* Loa val r;res ae Ir. :r, 	 Y 	 i• •A: IYYM.Y" 	 anche, de banda, oca, lo Mi cuadrado 

Zo§.1J4 

84 
Para el diseño de estos circuitos, se aplica la teoría de lineas 

de transmisión, con longitudes //4 y 1/2 (sección III.1). 



85 
kv4141 (0,1,57) nnult; 

kv20 (s1,47,77, sq, 41.77,51,1,1.57) imult; 

kvl 5 ( 50,19.08, £‘566(i6C666) ;mul t; 

1:v1( (47.6,23,85) ;mult; 

Con este listado, obtenemos las gráficas 17, 18, 19 y 20. 

Observe que en la gráfica 17b, el coeficiente de estabilidad es 

más uniforme y tiene un mejor ancho de banda, que el de la gráfica 13b. 

Con todas las depuraciones anteriores que se le hicieron al 

circuito, queda al menos teóricamente resuelto el problema, y por lo 

tanto, el diseño del Amplificador de Bajo Ruido. 
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RESULTADOS EXPERIMENTALES 	 CAPITULO IV 

MOOTRUCCION DEI CIRCUITO. Para la construcción del circuito final, 

sólo falta calcular la constante dieléctrica efectiva (e.), puesto que 

los cálculos del diseño se hicieron, suponiendo un medio dielectrico 

con e, u 1 (aire). Por lo tanto, con las ecuaciones (3.21), y definiendo 

W 	0.64mm (espesor de la alumine), y c. u 9.8 (constante dieléctrica 

de la alumina), obtenemos los siguientes resultados, para cada 

impedancia caracterlstica' 

2,, 62 1 	s. d 	(mm ) 

30.0 7.22 1.55 

47.6 6.65 0.70 

50.0 6.60 0.64 

r, ü,0 6.14 0,19 

Tabla 5 

Haciendo uso de la ecuación (3.19), las longitudes de el diseño 

final quedan de la siguiente manera 

4140,410 

Los circuitos antiparasiticos también son afectados, por lo tanto 

quedan como siguen 

'<Me: 	 tu 	11 	. • 	•• • 	1 	 , 	 u• 1 	dOr.$ u« lo tibia S. 



54.41. 37.16 mit 

Las cartas características de los transistores, indican que para 

obtener la ganancia y los ruidos óptimos, debemos de tener en el FET un 

Vw=2 volts y una fi, = 25 mA, esto lo conseguimos con el siguiente 

árreglo 

Ti 
200 MI 

y para el SET, el \r. = e volts e 1 = 10 mA, para lo cual se realizó el 

siguiente arreglo 

SOKII 

La figura 4.1, muestra el circuito impreso de el diseño final del 

amplificador, el cual se realizó en TSCADRAW (Tommy Software CADRAW); 

estas son dimensiones reales 	las microcintas, tanto de ancho, como 

de largo (esta también incluye lus circuitos antiparasiticos). 
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Figura 4.1 

Esm-TFICACIONE:; 

Ci C 	330 

Cr 	C.-=0.01 1.1F. 

33 (1. 

51 n/ 

R3 	47 (1. 

R.. 330 O. 

A, 	A, m 51 O. 

Ft, 	150 

Pot, 	100 ktl. 

Pot,, - 50 kit. 

Alundna con eSp,..ot d, 0.(,4 



PRUEBAS EXPERIMENTALES. La figura 4.2, muestra el circuto impreso 

(microlitografia) y la figura 4.3, el amplificador ya construido con 

sus respectivos componentes. 

Figura 4.2 Microlitografia del amplificador 

Las gráficas experimentales que se hicieron con el WILTRON 360B2  

(figura 4.4), son la 21, 22, 23, 24 y 25. 

'Ll AnalilAdm v#,Krucial dw 	 tictat un monlw cnm udlidd Data id imptgam. 



t rpI) 	p II± 
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Figura 4.3 Construcción del amplificador. 

Figura 4.4 WILTRON 3602, Analizador Vectorial de Circutios. 
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PARAMETER: 	 S21 
NORMALIZATION: 	 OFF 
REFERENCE'PLANE: 	 0.0000 	mm 
SMOOTHING: 	 0.0 PERCENT 
DELAY APERTURE: 

GHz 1.0000 2.0080 

PHRSE IREF=0.000  90 . 00 ° /DIU 

S21 FORWARD TRANSMISSION 

LOG MAG. 	111W:18.000dB 	7.000dB/DIU 

• 3 	•11: 

-----.. --.._•• 

Gráfica 21. Ganancia. 

(HILTRON) 

3611 NEMO ANALYZER 

MODEL: 
	

DATE: 
DEVICE ID: 
	

OPERATOR: 

SWEEP DATA 
START: 
STOP: 
STEP: 

1.0000 GHz 	GATE START: 
2.0080 GHz 	GATE STOP: 
0.0180 GHz 	GATE: 

WINDOW: 

CH3 

96 

ERROR CORR: 12 - TERM 
AVERAG/NG: 	1 PTS 
IF BNDWDTH: MINIMUM 

CH 3 - 321 
REF. PLRNE 

0.0000 mm 

►MRRKER 5 
1.3960 GHz 
27.528 dB 
19.86 ° 

MRRKER TO MAX 
MARKER TO MIN 

1 1.5760 GHz 
26.641 dB 

-102.61 ° 

2 1.5940 GHz 
i 	24.767 dB 

-113.61 • 

3 1.5040 GHz 
27.135 dB 
-61.06 ° 

4 1.7020 GHz 
20.731 dB 

-164.06 ° 

6 1.6580 GHz 
I 	26.200 dB 

-90.28 ° 
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360 UITW0PK AtIALYZEP 

MODEL: 
DEVICE ID: 

DATE: 
OPERATOR: 

SWEEP DATA 
START: 
STOP: 
STEP: 

ERROR CORR: 12 - TBRM 
AVERAGING: 	1 PTS 
IF BNDWDTH: MINIMUM 

1.0000 GHz 	GATE START: 
2.0080 GHz 	GATE STOP: 
0.0180 GHz 	GATE: 

WINDOW: 

CH1 
PARAMETER: 	 Sil 
NORMALIZATION: 	 OFF 
REFERENCE PLANE: 	 1.2700 	cm 
SMOOTHING: 	 0.0 PERCENT 
DELAY APERTURE: 

S11 FORWRRD REFLECTION 
IMPEDANCE 	

1. 
CH 1 - S11 
REF. PLRNE 

1.2700 CM 

INFIRKER 5 
1.3960 GHz 

27.079 O 
30.892 

MRRKER TO MR1l, 
MRRKER TO MIN 

• 

1 1.5760 GHz 
1 	17.107 Q 

8.778 JQ 

2 1.5940 GHz 
i 	14.031 Q 

9.854 

3 1.5040 GHz 
1 	31.694 Q 

17.055 .357 

4 1.7020 GHz 
1 	6.302 O 

17.090 J51 

-1 

1.0000 - 2.0080 GHz 

6 1.5580 GHz 
1 	21.144 Q 

8.760 Jr2 

Gráfica 22. Impedancia de Entra" 
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OilLMWO 

160 liETWORK ANALiZER 

DATE: 
OPERATOR: 

MODEL: 
DEVICE ID: 

SWEEP DATA 
START: 
STOP: 
STEP: 

1.0000 GHz 
2.0080 GHz 
0.0180 GHz 

GATE START; 
GATE STOP; 
GATE: 
WINDOW: 

CH4 

ERROR CORR: 12 - TERM 
AVERAGING: 	1 PTS 
IF BNDWDTH: MINIMUM 

PARAMETER: 	 S22 
NORMALIZATIONt 	 OFF 
REFERENCE PLANE: 	 1.2700 	cm 
SMOOTHING: 	 0.0 PERCENT 
DELAY APERTURE: 

S22 REVERSE REFLECTION 
IMPEDANCE 

1.0000 - 2.0080 GHz 

CH 4 - S22 
REF. PLRNE 

1.2700 cm 

IMARKER 5 
1.3960 GHz 
50.420 O 
30.270 i0 

MRRKER TO MRX 
MRRKER TO MIN 

1 1.5760 GHz 
40.450 Q 
1.393 J0 

2 1.5940 GHz 
i 37.844 

2.432 30 

3 1.5040 GHz 
56.099 0 
12.497 

4 1.7020 GHz 
i 	32.867 0 

2.833 30 

6 1.5580 GHz 
44.704 0 
1.324 JO 

Gráfica 23. Impedancia dl Salida. 
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(HILTROH) 

NETWORK ANALYZEP 

MODEL: 
DEVICE ID: 

DATE: 
OPERATOR: 

CH 1 - S11 
REF. PUNE 

1.2700 cm 

IMARKER 5 
1.3960 GHz 

2.731 U 

MRRKER TO MAX 
MRRKER TO MIN 

1 1.57
3.0
60
31 U 

GHz 

2 1.5940 GHz 
I 	3.717 U 

3 1.5040 GHz 
1.859 U 

4 1.7020 GHz 
8.824 U 

6 1.5580 GHz 
2.467 U 

S11 FORWARD REFLECTION 

SWR 	 IREF.T2.000U 	500.000mU/DIV 

SWEEP DATA 
START: 
STOP: 
STEP: 

1.0000 GHz 
2.0080 GHz 
0.0180 GHz 

GATE START: 
GATE STOP: 
GATE: 
WINDOW: 

CH1 

ERROR CORR: 12 - TERM 
AVERAGING: 	1 PTS 
IF BNDWDTH: MINIMUM 

PARAMETER: 	 Sil 
NORMALIZATION: 	 OFF 
REFERENCE PLANES 	 1.2700 	cm 
SMOOTHING; 	 0.0 PERCENT 
DELAY APERTURE: 

Gráfica 24. ROE da Entrada. 

1.0000 	 GHz 	 2.0080 



1.0000 GHz 
2.0080 GHz 
0.0180 GHz 

GATE START: 
GATE STOP: 
GATE: 
WINDOW: 

(MIMO 

160 NETWOK ANAZYZER 

MODEL: 
DEVICE ID: 

SWEEP DATA 
START: 
STOP: 
STEP: 

PARAMETER: 	 S22 
NORMALIZATION: 	 OFF 
REFERENCE PLANE: 	 1.2700 	cm 
SMOOTHING: 	 0.0 PERCENT 
DELAY APERTURE: 

522 REVERSE REFLECTION 

100 

ERROR CORR: 12 - TERM 
AVERAGING: 	1 PTS 
IF EINDWOTH: MINIMUM 

CH 4 - S22 
REF. PLRNE 

1.2700 cm 

GHz 2.0080 

IREF=1.000U 
1MRRKER 5 
1.3960 GHz 

1.812 U 
SWR 

MARKER TO MAX 
MARKER TO MIN 

1 1.5760 GHz 
1.239 U 

2 1.5940
329

GHz 
1. 	U 

3 1.5040 GHz 
i 1,301 U 

4 1.7020 GHz 
1.529 U 

6 1.5580 GHz 
1 	1.122 U 

Gráfica 25. ROE de Salida. 

200.000MWOIU 

DATE: 
OPERATOR: 

CH4 
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CONCLUSIONES 
	

CAPITULO V 

El proceso para la construcción de un amplificador de bajo ruido, 

es algo laborioso Y tedioso, pero eficaz para cumplir con las 

necesidades que se req.eren, para algún sistema de comunicaciones en 

particular. 

Comparando los resultados experimentales con los teóricos, nos 

damos cuenta de que son muy similares, Acontinuación se muestra una 

tabla comparativa de los resultados teóricos con los prácticos : 

malurrao MULTADO =MICO autaraDominenarraz 

GANANCIA IdDI '28.13 25.54 

IMPEDANCIA DE ENTRADA UN 38.62 	j 11.5 17.11 	+ j 8,78 

IMPEDANCIA DE SALIDA (ID 46.05 	v 	j 2,14 40.45 + j 1.39 

Ros DE ENTRADA :.432 3.03 

ROE DE SALI)/. 1.105 1.24 

Comparando los resultados de la tabla anterior, se realizó el 

siguiente análisis con los parámetros de mayor importancia 

La Ganancia. Esta es acevahle, ya que si vemos laS tablas 

características de Los transistores, la ganancia minima de estos, son 

de 12dB (FET) y de 13dB ISTITI. 
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El ROE de Entrada. Obtuvimos una pérdida de potencia del 25%, esto 

debido a la onda reflejada en la entrada, que es un valor casi 

insignificante. 

El ROE de Salida:Este nos indica que casi no tenemos reflexión en 

la salida. 

La Impedancia de Salida. Esta debe de ser alrededor 41 II, ya que  

el receptor tiene esta impedancia de entrada, y nos dio 40 I), que muy 

próximo al valor requerido. 

Desafortunadamente, no contamos con equipo para medir los ruidos 

generados por el amplificador. Lo que se.hizo, fué probarlo con un 

receptor que ya está construido. El resultado que se obtuvo, fue que 

tiene una relación señal a ruido de 18.5dB , en la salida de todo el 

sistema GPS, lo cual es muy aceptable para que el receptor pueda 

procesar la señal. 

[I valor de la razón seta] a ruido 	litiii:Andu si as1111J,e4,u Gtillibál del trrepti,r, fue de Mb lo cual e, Hedor al 
que se obtuvo con el lue corstrulsos.. 
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