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CAPÍTULO 1 RESUMEN E INTRODUCCIÓN 

1.1 RESUMEN 
El presente trabajo fin de grado se plantea para el diseño de dos amplificadores en la 

banda L (más exactamente, a 1 GHz), el primer amplificador será de máxima transferencia 

de ganancia,  y el segundo de figura de ruido mínima, LNA (Low Noise Amplifier). Para 

ellos diseñaremos la red de polarización más adecuada para cada uno de ellos, eligiendo su 

punto de polarización y el tipo de red, creamos las redes de adaptación necesarias para 

cada caso, ya que depende de que sea de máxima ganancia o de mínimo ruido las redes de 

adaptación serán distintas para conseguir estos objetivos, luego procederemos a ver los 

resultados obtenidos tanto de ganancia como ruido. Lo último que haremos será mostrar el 

layout de ambos circuitos. 

Paralelamente a estos diseños, hemos creado una toolbox en Matlab para el diseño de 

amplificadores. Esta toolbox incluirá funciones que nos proporcionarán parámetros 

necesarios para el diseño, como coeficientes de reflexión, parámetros de estabilidad, 

circunferencias de estabilidad o ruido, etc. 

1.2 INTRODUCCIÓN 

La ingeniería de microondas es una rama de la ingeniería que tradicionalmente se ha 

concebido como la disciplina encargada del estudio y desarrollo de los dispositivos que 

trabajan a alta frecuencia. Como dijimos anteriormente, se va a proceder al diseño de 

amplificadores de microondas a 1 GHz. Estos amplificadores podrían formar parte de un 

bloque de bajo ruido (LNB: Low Noise Block) que se colocaría en un sistema de captación 

de señales a frecuencia intermedia (satélite FI).El Bloque de Bajo Ruido (LNB) es un 

dispositivo utilizado en la recepción de señales procedentes de satélites. Dado que las 

frecuencias de transmisión del enlace descendente del satélite (downlink) son imposibles 

de distribuir por los cables coaxiales, se hace necesario un dispositivo, situado en el foco 

de la antena parabólica, que convierta la señal de alta frecuencia (Banda Ku), en una señal 

de menor frecuencia, para que sea posible su distribución a través del cableado coaxial. A 

esta banda se le denomina Frecuencia Intermedia (FI). La banda de FI elegida para el 

reparto se denomina banda "L" y está comprendida entre 950 MHz y 2.150 MHz. 
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                                           Figura 1.2-1 Esquema simplificado de un LNB 

Los elementos constituyentes del LNB son: 

• Discriminador de polarización: Elemento instalado en la guía de ondas del LNB. 

Permite seleccionar la polaridad a tratar. 

• Filtro paso banda de microondas: Filtra el ancho de banda de interés. 

• Amplificador de baja figura de ruido: Como ya sabemos la figura de ruido del 

primer elemento es quien determina prácticamente la figura de ruido total de un sistema 

si este primer elemento tiene una gran ganancia (que es el caso).  

• Mezcladores:BajanlafrecuenciaportadorademicroondasaFIyaquenoesposible 

 distribuirlas por un cable coaxial (excitaría los modos superiores).  

• Filtro paso banda de FI: Elimina las señales fuera de las banda (productos de 

intermodulación fuera de la banda, etc).  

• Amplificador de FI (banda L): Amplifica la señal y a en el rango de FI para 

enviarla a la cabecera del satélite . 

El primer amplificador será el que se diseñará para mínima figura de ruido que irá 

colocado en cascada con el de máxima ganancia detrás del mezclador y el filtro paso 

banda. El diseño de este bloque será crítico, por que al ser la primera etapa del sistema 

definirá su factor de ruido total, como hemos dicho, según la fórmula de Friis: 
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𝐹 = 𝐹! +
𝐹! − 1
𝐺!

+
𝐹! − 1
𝐺!𝐺!

+⋯+
𝐹! − 1

𝐺!𝐺!…𝐺!!!
 

El desarrollo de esta fórmula aparece por primera vez en un articulo de Friis en 1944, 

podemos encontrarlo referenciado en la bibliografía. 

Por lo tanto, es importante destacar que la sensibilidad del satélite estará limitada por el 

diseño de esta etapa. Además, como las señales a detectar son extremadamente débiles, el 

parámetro de la sensibilidad será crucial en el diseño de un radiotelescopio. 

Si bien las antenas son capaces de recolectar esos bajísimos niveles de energía, para 

poder medir y estudiar esta señal, es necesario amplificarla. Sin embargo, el principal 

inconveniente de esa amplificación es que no sólo magnifica la señal útil de entrada, sino 

que también el ruido asociado, incluso el producido por el propio amplificador, 

amenazando esconder la señal útil. 

Una de las principales fuentes de ruido de la electrónica convencional basada en 

semiconductores es el llamado ruido térmico, producido por el movimiento natural de las 

partículas en un material que se encuentra a una temperatura diferente al cero absoluto (0 

K). Este movimiento genera corrientes parásitas aún en ausencia de una señal de entrada, 

creando un ruido conocido como ruido de Johnson. Estas corrientes parásitas, al estar bajo 

la acción del amplificador, pueden magnificarse cientos o miles de veces. 

Para evitar el efecto del ruido térmico, típicamente se ha recurrido al enfriamiento 

artificial de los amplificadores, ya sea mediante aire acondicionado, o en condiciones más 

extremas, mediante criogenización a través del uso de nitrógeno o helio líquido, entre 

otros. Sin embargo, estas medidas son costosas y difíciles de aplicar. 

Además de la principal fuente de ruido, existen muchas otras que contribuyen a los 

errores en las medidas, como por ejemplo el diseño de la red de polarización que al incluir 

resistencias y elementos inductivos y capacitivos incluyen también ruido y provocan una 

variación de los parámetros de scattering o parámetros S ideales del transistor a utilizar 

para el amplificador que deberemos tener en cuenta a la hora del diseño. 

Para la realización de este trabajo fin de grado se utilizará el programa Microwave 

Office MWO de AWR, Matlab de Mathworks y Autocad de Autodesk. 
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La presente memoria se divide en siete capítulos y los anexos adjuntados. El primer 

capítulo, en el que nos encontramos, realiza un breve resumen y una introducción sobre la 

idea principal de efectuar este trabajo fin de grado, tratando de ofrecer la visión global del 

mismo. El segundo capítulo, resume la motivación y los objetivos fundamentales que 

debemos perseguir en este TFG. El tercer capitulo se trata del estado del arte. El cuarto 

capítulo recoge los conocimientos teóricos básicos necesarios para llevar a cabo la 

implementación de todos los diseños que se desea realizar. El quinto capítulo trata de 

seguir paso a paso la realización de cada uno de los dos diseños propuestos: desarrollo 

teórico, diseño con líneas y elementos ideal, a al que nos referiremos como diseño ideal, y  

diseño con modelos más sofisticados que introducen perdidas y dispersión basados en los 

modelos de líneas microstrip, a al que nos referiremos como diseño real, recogiendo las 

conclusiones convenientes. En cuanto al sexto, pretende efectuar una conclusión global del 

proyecto, proponiendo distintas líneas futuras de desarrollo.  Y en el séptimo y último 

capítulo encontraremos un presupuesto del coste que supondría el montaje de este circuito. 

Finalmente, en los anexos adjuntos queda resumida información complementaría relativa 

tanto al desarrollo teórico en relación a la red de polarización como a los archivos .s2p y 

hojas de características necesarios. Por ultimo se incluirá una bibliografía. 
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CAPÍTULO 2 OBJETIVOS 
Como ya se ha dicho, este TFG se basa en el diseño de dos amplificadores a 1GHz. En 

concreto, se trata de realizar los amplificadores necesarios para un LNB, un LNA (Low 

Noise Amplifier, Amplificador de Bajo Ruido), que forma parte de la etapa inicial del 

sistema, lo que acarrea la responsabilidad de definir el factor de ruido total. Esto convierte 

su diseño en una tarea complicada y tediosa, que exige mucha experiencia lograda a base 

de realización de diseños y análisis de medidas y un amplificador de Máxima 

Transferencia de Potencia, MTP, o máxima ganancia, que forma parte de la segunda 

etapa, posterior al mezclador, para amplificar la señal y obtener los niveles mínimos 

necesarios de señal para mandarlos a los equipos de cabecera. 

El objetivo del proyecto es diseñar, y evaluar las prestaciones del primer amplificador 

de máxima ganancia y del segundo amplificador de bajo ruido sintonizado a la frecuencia 

de 1GHz . 

El proceso de diseño seguido, para el que se emplearon las líneas de microstrip como 

medio de transmisión, se resume a continuación. Inicialmente, elegimos el transistor 

adecuado, en nuestro caso el BFR-93A y su punto de polarización dependiendo de que 

diseño estemos haciendo, LNA o máxima ganancia. Se diseño su red de polarización para 

la que se optó por una red por divisor de tensión o red de polarización universal, tanto por 

su facilidad de diseño como por la necesidad de una única tensión continua para alimentar 

el transistor. El circuito del transistor polarizado se optimizó para encontrar los 

coeficientes de reflexión de fuente y de carga que cumplieran con el compromiso entre el 

mínimo ruido y buena adaptación en el caso de LNA, y máxima ganancia para el otro caso. 

A continuación, una vez elegidos los coeficientes, se diseñaron dos etapas de entrada y 

salida para adaptar el circuito a conectores de 50 Ω. Para ello, se optó por una 

configuración de una línea de transmisión con dos stubs en paralelo, todos con una 

impedancia de 50 Ω y longitudes variables que nos dieran adaptación. Finalmente, todas 

las etapas diseñadas se unieron y el circuito final se optimizó para lograr los objetivos 

prefijados de cada amplificador. 

Los parámetros de scattering a 1 GHz proporcionados por el fabricante son: 

• Para el caso de mínimo ruido (punto de polarización Vce=5V y Ic=10mA) 
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𝑆 = 0.39∠!!"#° 0.12∠""°
3.469∠"".!° 0.294∠!!".!°

 

• Para el caso de máxima ganancia (punto de polarización Vce=5V y Ic=20mA) 

𝑆 = 0.359∠!!"#.!° 0.125∠"#.!°
3.783∠"#.!° 0.224∠!!".!°

 

Sin embargo, después del proceso de polarización vemos como los valores cambian por 

culpa de los elementos mencionados con antelación, resistencias, bobinas y condensadores. 

Los resultados obtenidos a 1 GHz serían: 

• Para el caso de mínimo ruido (punto de polarización Vce=5V y Ic=10mA) 

𝑆 = 0.29917∠!!!".!"° 0.1011∠"#.!"#°
3.606∠"#.!"!° 0.1789∠!!".!"#°

 

• Para el caso de máxima ganancia (punto de polarización Vce=5V y Ic=20mA) 

𝑆 = 0.37728∠!!"#.!"° 0.08212∠"#.!"#°
3.9686∠"".!"#° 0.14853∠!!!".!°

 

A la vista de los resultados obtenidos, procederemos al diseño con los parámetros S 

obtenidos de los circuitos ya polarizados 

Se implementarán dos diseños diferentes, uno para máxima ganancia y otro para 

mínimo ruido. Los objetivos del primer diseño son: 

• Usar software de análisis circuital en nuestro caso MWO Microwave Office, para 

rediseñar las redes de adaptación del amplificador, usando la nueva caracterización del 

transistor debido a los cambios producidos por la red de polarización, de manera que se 

obtenga máxima ganancia.  

• Confirmar la eficacia de las redes de adaptación el diseño con líneas de transmisión 

ideales.  

• Posteriormente diseñar el circuito pero en este caso con líneas de transmisión reales 

(discontinuidades, pérdidas). 

• Ver sus prestaciones eléctricas y las características de ganancia y ruido.   
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• Crear el layout 

Los objetivos del segundo diseño son similares a las del primero simplemente que a la 

hora de diseñar las redes de adaptación tendremos que tener en cuenta que se haga de 

manera que proporcione mínimo factor de ruido. (Al final del siguiente apartado se 

enumeran con más detalle los pasos a seguir para cada diseño así como en el apartado del 

desarrollo del trabajo se explican en su totalidad). 

Cada diseño a realizar seguirá una serie de pasos comunes: 

• Primer paso: desarrollo teórico, se realizará un estudio teórico del diseño para 

asegurar su correcto funcionamiento. 

• Segundo paso: diseño ideal, se implementará un diseño ideal del circuito en 

Microwave Office (MWO), basándose en el desarrollo teórico, para el que se 

emplearan líneas de transmisión ideales (sin pérdidas). A continuación se simularán 

y se optimizarán los resultados con el objetivo de mejorar la adaptación o la figura 

del ruido del circuito. 

• Tercer paso: diseño real, se implementará un diseño real del circuito en MWO, 

empleando líneas microstrip con su substrato definido, que en nuestro caso será 

FR4. Las dimensiones físicas de las líneas se determinarán a partir de los 

parámetros obtenidos en el diseño ideal empleando para ello una herramienta de 

MWO llamada TXlin. Finalmente, se tendrán en cuenta todos los detalles presentes 

en el diseño final y se optimizará buscando unas dimensiones óptimas de las líneas 

que proporcionarán el mejor compromiso posible entre adaptación del circuito y el 

mínimo ruido. 

• Cuarto paso: layout, se procederá a crear el layout en MWO para conocer las 

dimensiones reales del circuito, ya que es imprescindible para la construcción de un 

prototipo. 
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CAPÍTULO 3 ESTADO DEL ARTE 

En este capitulo tratamos el inicio y la evolución de las microondas como medio de 

comunicación, ya que dentro de ellas se encuentran los amplificadores de microondas y 

son empleados para todas las tecnologías a exponer.  

3.1 Evolución 

La tecnología de microondas tiene sus raíces en el origen de la radio comunicación. La 

primera forma de radiocomunicación fue llamada “telegrafía inalámbrica” ya que cuando 

fue inventada, alrededor del año de 1900, la gente pensaba en esta tecnología como una 

mejora del telégrafo. El telégrafo inalámbrico era usado para enviar mensajes de un punto 

a otro. Si bien sigue siendo utilizado en nuestros días, ahora nosotros estamos más 

familiarizados con la “radiotelefonía” y la “radiodifusión”. La “radiotelefonía” es concepto 

que define el uso del teléfono sin cables, mientras que la “radiodifusión” se basa en una 

estación de radio que transmite a una multitud de receptores que se encuentran a través de 

una amplia área geográfica.  

En los últimos años, el dominio de las comunicaciones inalámbricas ha sufrido una 

evolución sin precedentes, que se mueve rápidamente a través de una serie de 

generaciones. Tradicionalmente, un receptor está diseñado de acuerdo a un conjunto de 

especificaciones que corresponden a una determinada norma y, por lo tanto, está mal 

adaptado para el tratamiento de otras normas. Sin embargo, el desarrollo de las diferentes 

normas es altamente específica para la región y para ser verdaderamente móvil, un receptor 

debe ser capaz de tratar variios estándares al mismo tiempo hoy en día. Esto ha conducido 

a un rápido desarrollo de varios teléfonos multi-estándar (y receptores multibanda 

correspondientes). Por lo tanto, el desarrollo de la banda ancha de radiofrecuencia (RF) de 

topologías de front-end es necesario y gira en torno al desarrollo de los circuitos cuya 

frecuencia características son estables a lo largo de varios gigahercios y cuyas impedancias 

estén definidas en bandas anchas. 

Por otra parte, los receptores multibanda se han adoptado cada vez más a topologías 

diferenciales. Tradicionalmente utilizado en circuitos de baja frecuencia analógica, 

circuitos diferenciales se están volviendo populares en la sección de RF. Estas topologías 
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son adoptadas hoy para los componentes individuales (amplificadores de bajo ruido, 

amplificadores de potencia), para la totalidad de front-end e incluso para receptores 

completos. Esta popularidad creciente se puede atribuir a las consiguientes ventajas 

sustanciales a la diferencia de procesamiento de la señal, pero su uso no siempre es posible 

debido a que el consumo, el área y el ruido de un dispositivo diferencial son superiores a 

su contrapartida de un solo extremo. 

3.2 Tecnología actual 

Como se mencionó, las topologías utilizadas son esencialmente similares a LNA de una 

sola terminal y diferenciales. LNA diferencial se realiza generalmente mediante la 

duplicación del circuito de una sola terminal y, además, pueden ser analizados y explicados 

usando sus homólogos de un solo terminal de punto de partida. Hemos sido capaces de 

dividir a las soluciones existentes de LNA en tres categorías distintas: de un solo transistor, 

soluciones basadas en cascodo y de dos etapas. 

3.2.1 Soluciones de un solo transistor 

Los miembros de la primera clase de LNA sólo utilizan un transistor en su cadena de 

señal. 

3.2.1.1. LNA en emisor común o fuente común 

La realización más simple de un amplificador de tensión es la de emisor común o 

amplificador de fuente común Figura 3.2-1.  
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                                                          Figura 3.2-1 LNA en emisor común 

Es inherentemente de banda estrecha debido a que el circuito de adaptación de entrada 

(que comprende de inductores colocados en la base y el emisor del transistor) sólo se 

puede resonó en una sola frecuencia. La adaptación de impedancia de salida se obtiene 

simplemente por la resistencia de carga. El mayor inconveniente de esta solución simple es 

la dificultad de hacer coincidir simultáneamente las impedancias de puerto para 

transferencia de potencia óptima y el ruido mínimo. 

3.2.1.2. LNA de lazo doble con retroalimentación  

El despliegue de retroalimentación en la forma de un 1: N transformadores y un 

inductor que permite más fácil adaptación simultánea para el ruido y la potencia mientras 

se mantiene esencialmente la misma ganancia. El aislamiento de la señal inversa y la 

estabilidad se han mejorado, mientras que todavía funciona a voltajes muy bajos de 

suministro. 

                                  

                                                  Figura 3.2-2 LNA de lazo doble con retroalimentación 
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3.2.1.3Adaptación mejorada mediante realimentación resistiva 

Resistencia RL de la Figura 3.2-1 puede ser sustituida por un LC-tanque. Esto, 

combinado con la degeneración inductiva en la entrada, permite ruido conjugado y 

adaptación de potencia. Parte de la señal de salida se realimenta a la entrada (entre la base 

y el colector) para mejorar aún más la adaptación de la entrada. 

                                 

                                        Figura 3.2-3 Adaptación mejorada mediante realimentación resistiva 

3.2.1.4. LNA programable multi-LC 

Las topologías presentados anteriormente son de banda estrecha: las impedancias de 

entrada y de salida se hacen coincidir a la frecuencia donde los circuitos LC resuenan. El 

ancho de banda se puede aumentar mediante la adición de un banco de condensadores en la 

salida. La respuesta sigue siendo esencialmente similares, y el ruido y la linealidad de la 

versión de banda estrecha se mantienen. La presencia de la salida L y los condensadores 

C1, C2, etc. dan lugar a un circuito cuyas impedancias están emparejadas a varias 

frecuencias, dependiendo de la combinación LC. Esto conduce a una configuración 

programable que, sin embargo, no es de banda ancha, ya que no puede tratar 

simultáneamente diferentes normas. 
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                                                         Figura 3.2-4 Realimentación de banda ancha 

3.2.1.5. LNA de banda ancha con realimentación resistiva 

Los circuitos de retroalimentación de arriba son combinaciones de resistencias y 

condensadores. Una realimentación puramente resistiva se puede aplicar para proporcionar 

un LNA con adaptación de banda ancha. La red de resistencias detecta la corriente de 

salida Iout y la compara con la corriente de entrada IIN (IIN / IOUT) en una rama y la tensión 

de entrada VIN (VIN / IOUT) en la otra. El ZIN impedancia de entrada es simplemente la 

relación entre el segundo bucle y las ganancias del primer bucle. Una versión de este 

diferencial de LNA se presenta en el siguiente subapartado. Sin embargo, la mejora en el 

ancho de banda viene a costa de un gran aumento de figura de ruido y altos voltajes de 

suministro. 

                      

                                                Figura 3.2-5 Realimentación resistiva 
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3.2.1.6. LNA con realimentación por transformador  

Retroalimentación a través de un transformador, se puede utilizar para facilitar la 

adaptación de impedancia y aumentar el rechazo de modo común. 

                        

                                               Figura 3.2-6 Realimentación por transformador 

 
3.2.2. LNAs basados en cascodos 

Las topologías de un solo transistor presentan sobre todo un beneficio en la simplicidad 

y un bajo número de componentes. El mayor inconveniente de estas topologías es la 

dificultad de hacer coincidir de manera efectiva las impedancias  para proporcionar ruido 

bajo y para la mejor transferencia de potencia. En segundo lugar entre los inconvenientes 

es el bajo aislamiento a las señales que atraviesa el amplificador en la dirección opuesta a 

la prevista. El cascodo, que utiliza el amplificador en modo emisor/fuente común con otro 

(cascodo) del transistor, es la más extendida en la realización de LNA. La presencia del 

transistor adicional hace que las redes de adaptación de entrada y salida sean 

independientes una de otra. 

3.2.2.1. Cascodo básico 

En la cascodo básica, la adaptación de impedancia de entrada se consigue utilizando un 

inductor de degeneración. 

El circuito de acoplamiento de salida es un tipo de LCR, con una combinación en 

paralelo del inductor y la resistencia; el condensador se añade en serie. Una variación de 

este puede ser la renuncia por completo la resistencia y el condensador, utilizando sólo un 

inductor para que coincida con la impedancia de salida. Alternativamente, el condensador 
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de salida puede ser sustituido por un divisor capacitivo para aumentar la ganancia. Una 

segunda etapa de colector/drenador común se agrega a veces para lograr un mejora de la 

producción y para aumentar la ganancia y linealidad. 

                                   

                                                     Figura 3.2-7 Cascodo básico 

 
3.2.2.2. Cascodo plegado 

Para aliviar la necesidad de un suministro de alto voltaje, preservando al mismo tiempo 

las ventajas del cascodo, un cascodo plegado se utiliza a veces. El voltaje de carril a carril 

necesario para el LNA es el mismo que el necesario para un transistor de polarización (y 

no dos, como en el cascodo convencional). El factor de calidad del tanque LC determina 

las características de la LNA. La pérdida de una cierta cantidad de la corriente en este 

tanque significa que la ganancia del cascodo plegad es menor que la de la cascodo 

estándar. Por otra parte, la reducción en la tensión de alimentación es algo negado por el 

aumento de la disipación de corriente. 

                                  

                                                     Figura 3.2-8 Cascodo plegado 
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3.2.2.3. Cascodo de corriente reutilizable 

La adición de una carga en el primer transistor de la cascodo clásico permite la 

reutilización de la corriente. Esta carga se realiza utilizando un inductor o el uso de una 

combinación en paralelo de RC. 

                                    

                                                 Figura 3.2-9 Cascodo de corriente reutilizable 

3.2.2.4. Cascodo de sección de entrada múltiple 

El ancho de banda correspondiente del cascodo clásico se puede aumentar mediante el 

empleo de una red de adaptación más evolucionada: la combinación de la configuración 

cascodo con una adaptación basada en tres secciones de paso de filtro paso banda. En esta 

red de adaptación resuena la parte reactiva de la impedancia de entrada en una banda que 

abarque varios gigahercios. 

                                

                                                 Figura 3.2-10 Cascodo de sección de entrada múltiple 
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3.2.2.5. Cascodo de retroalimentación resistiva 

Una alternativa a la complicada adaptación del filtro es usar retroalimentación resistiva. 

El resultado es una entrada de banda ancha a juego con una pequeña degradación de NF. 

                            

                                                 Figura 3.2-11 Cascodo de retroalimentación negativa 

 
3.2.2.6. LNA distribuido con cascodo 

Amplificadores distribuidos, aunque no es una parte de la clase LNA cascodo, se 

construyen utilizando una combinación en serie de amplificadores cascodo clásicos. Las 

etapas comparten un circuito de polarización común, y la ganancia del LNA puede ser 

controlada por conmutación digital en el número deseado de etapas. Las líneas de 

transmisión que conectan los estadios producen aaptación de banda ancha. La adaptación 

se obtiene mediante la adición de líneas de transmisión reales. Alternativamente, las 

capacidades de entrada y de salida de los transistores se combinan con inductores en el 

chip para formar líneas de transmisión con propiedades similares a las líneas reales. 

Teóricamente, la ganancia de un LNA se puede aumentar indefinidamente por la adición 

de más etapas manteniendo al mismo tiempo el ancho de banda. Sin embargo, en la 

práctica, las limitaciones de la zona y las pérdidas pasivas en las líneas de transmisión 

limitan el número de etapas. Las ventajas ofrecidas por los LNA distribuidos incluyen un 

buen control de la ganancia, la respuesta de frecuencia intrínseca de banda ancha y buena 

adaptación de impedancia. Sin embargo, la presencia de varios LNA cascodo unitarios 
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significa que la figura de ruido, área y potencia consumida se aumentaron de forma 

proporcional a la ganancia del LNA. 

                      

                                                 Figura 3.2-12 Amplificador distribuido 

 
3.2.3. LNA de dos estapas 

3.2.3.1. LNA en cascada 

La realización más simple de dos etapas consiste en una entrada de emisor común en 

cascada con una etapa similar. 

                                      

                                                    Figura 3.2-13 LNA en cascada 

 
3.2.3.2. LNA Feedforward 

Una técnica de cancelación de ruido de alimentación hacia adelante se puede utilizar 

para aumentar el ancho de banda. Esta técnica también permite ruido simultáneo y 

adaptación de impedancia, mientras que la cancelación de las contribuciones de ruido y 

distorsión del dispositivo. 
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                                                    Figura 3.2-14 LNA feedforward 
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CAPÍTULO 4 MÉTODOS Y MATERIALES 
En este capítulo se tratarán principalmente los conceptos básicos en los que se ha 

basado el desarrollo teórico del proyecto, o sea, que métodos se refiere a los desarrollos 

teóricos necesarios para la realización de este TFG y una breve explicación de los 

materiales utilizados para el diseño de nuestros amplificadores. Inicialmente, en el ejemplo 

de las líneas de transmisión ideales se explicarán los conceptos como el coeficiente de 

reflexión, impedancias de entrada, adaptación de impedancias, la carta de Smith, etc. En 

segundo lugar, se tratará sobre las líneas de transmisión con pérdidas y se introducirá el 

concepto de la línea microtira, así como se dará la definición de los parámetros de 

scattering de un dispositivo. En tercer lugar, se hará una introducción sobre la teoría de los 

circuitos de microondas y se definirán los pasos necesarios a seguir en el diseño de un 

amplificador con transistor. Finalmente, en el apartado 4.4, se desarrollaran los materiales 

utilizados para el diseño y se explicará brevemente el por qué de usar estos. 

4.1 Conceptos básicos sobre las líneas de transmisión. 
Se comenzará el estudio de las líneas de transmisión a partir del modelo más simple: el 

de la línea de transmisión ideal. Este concepto nos ayudará a comprender el 

comportamiento básico de una línea de transmisión con la frecuencia. 

Una línea de transmisión ideal es un sistema de dos conductores ideales inmersos en un 

dieléctrico perfecto con sección transversal constante. 

Una característica muy importante de las líneas de transmisión a frecuencias de 

microondas es que no sólo se emplean como enlace entre subsistemas, sino que pueden ser 

en sí mismas un componente de un determinado dispositivo, con unas características 

determinadas. Además a estas frecuencias las tensiones y las corrientes en la línea de 

transmisión dependen no sólo del tiempo, sino también del espacio, dado que la longitud 

de onda de trabajo es comparable al tamaño de la línea. 

4.1.1 Expresiones de tensión, corriente y potencia en una línea de 

transmisión en el dominio de la frecuencia 
Supondremos una excitación sinusoidal, lo que no supone una pérdida de generalidad, 

ya que toda señal se puede representar como el sumatorio de series de Fourier, si la señal 

es periódica, o bien a través de su transformada de Fourier. 
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En el dominio de frecuencia las señales se pueden representar mediante fasores, lo que 

simplifica significativamente las operaciones. Podemos definir el comportamiento de la 

línea en el dominio de frecuencia.  

                 

 

La onda de tensión incidente y reflejada que se propaga por la línea para un 

determinado instante temporal y posición, experimentará, respectivamente, el siguiente 

cambio en el dominio de frecuencia: 

𝑣! 𝑡 −
𝑧
𝑐 → 𝑉!𝑒!"(!!

!
!) 

𝑣! 𝑡 −
𝑧
𝑐 → 𝑉!𝑒!"(!!

!
!) 

Quedando las expresiones de tensión y corriente total como: 

                                 𝑉(𝑧) = 𝑉!!𝑒!!" + 𝑉!!𝑒!!"                    [4.1-1] 

                   𝐼(𝑧) = !
!!
[𝑉!!𝑒!!" − 𝑉!!𝑒!!"]                                          [4.1-2] 

donde se ha prescindido del término e jwt por simplificar las expresiones, ya que es 

común a todas ellas, y donde 𝛾 = 𝑗 !
!
  se denomina constante de propagación. En el caso 

más general de líneas reales, la constante será un número complejo: 

                                                        𝛾 = 𝛼 + 𝑗𝛽                                                      [4.1-3] 

Figura 4.1-1 Línea de transmisión con una impedancia de carga 

Γ(0)	
  
Z(0)	
  

z 

d 

z=0 
d=l 

z=l 
d=0 

Z(𝑧 = 𝑙)	
  
Z(𝑑 = 0)	
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donde 𝛼 se denomina constante de atenuación y 𝛽 constante de fase. 

A partir de las expresiones de la tensión y de la corriente se puede determinar la 

expresión de la potencia neta progresiva en cualquier punto z: 

            𝑃 𝑧 = !
!
ℜ 𝑉 𝑧 · 𝐼∗(𝑧) = !!!

!

!!!
1− Γ(𝑧) ! 𝑒!!!"                [4.1-4] 

Para una línea de transmisión ideal    𝛼 = 0, entonces:  

 

𝑃 𝑧 =
𝑉!! !

2𝑅!
1− Γ(𝑧) !  

En [4.1-4] se puede apreciar claramente que la potencia de una onda en un punto de la 

línea es la resta de la potencia de la onda progresiva y la de la onda regresiva y, por tanto, 

depende tanto de la constante de atenuación de la línea como del módulo del coeficiente de 

reflexión en ese punto. 

4.1.2 Conceptos básicos 
4.1.2.1 Longitud de onda 

Se define como la distancia que recorre la onda en un tiempo igual a su período, es decir 

para una onda de frecuencia f su longitud de onda para los modos TEM será: 

                                                𝜆 = 𝑣𝑇 = !
!
 
                                                           

[4.1-5a]  

donde v es la velocidad de propagación de la onda. 

La expresión general que no sirve solo para modos TEM (guías de onda, etc.) sería: 

                  𝜆 = !!
!

                                                              [4.1-5b] 

donde 𝛽 es la constante de fase mencionada con anterioridad 

La longitud de onda es un parámetro fundamental en el análisis del comportamiento de 

onda y, por tanto, en el análisis y diseño de los dispositivos que ésta atraviese. De hecho, 

en ingeniería de microondas los cálculos de las dimensiones de una determinada línea de 

transmisión o elemento circuital se realizan respecto de la longitud de onda de trabajo, 

hablando en este caso de “longitud eléctrica” (l/  𝜆), en lugar de longitud física (l). 
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4.1.2.2 Coeficiente de reflexión 

El coeficiente de reflexión resulta de la relación entre una onda reflejada e incidente. 

Como podemos ver en a Figura 4.1-1, tanto el coeficiente de reflexión como la impedancia 

se puede medir en dirección z o en dirección d (𝑑 = 𝑙 − 𝑧  donde l es la longitud de la 

línea) aunque para nosotros lo que más sentido tiene sería calcularlo en dirección d, o sea, 

desde la carga al generador, ya que podemos calcular Γ!  con facilidad. Podemos decir que 

en un punto z de la línea de transmisión tendrá la siguiente expresión: 

Γ 𝑧 = !!!!"

!!!!!"
= !!

!!
𝑒!!" = Γ!𝑒!!"                                       [4.1-6] 

                                 

donde Γ0 es el coeficiente de reflexión a la entrada. 

Por otro lado tenemos que Γ!  guarda la siguiente relación con las impedancias 

característica de línea, Z0, y de carga, ZL: 

Γ! =
  
!!!!!
!!!!!

                                                           
 [4.1-7]  

Entonces si lo calculamos en d:  

Γ   𝑑 =   Γ!𝑒!!(!!!) = Γ!𝑒!!"𝑒!!!" = Γ!𝑒!!!" 

4.1.2.3 Impedancia de entrada 

A partir de las expresiones de las ondas de tensión y corriente se puede obtener la 

expresión de la impedancia a la entrada de una línea de transmisión de longitud l e 

impedancia característica Z0, cargada con una impedancia ZL
2: 

Zin 

 

z=0 
Figura 4.1-2 Impedancia de entrada de una línea cargada 

z=l 
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𝑍!" =
!
! !!!

= 𝑍!
!!!!!! !"#(!")
!!!!!! !"#(!")

                                           [4.1-8] 

Análogamente, la admitancia tendría la expresión: 

 

𝑌!" = 𝑌!
!!!!!! !"#(!")
!!!!!! !"#(!")

                                                             
[4.1-9]  

 

La función tangente es periódica en 𝜋, es decir, tan(x) = tan(x+  𝜋), por lo que la 

impedancia de entrada será periódica en 𝜆 /2, ya que: 

tan 𝛽𝑙 = tan !!
!
𝑙 = tan !!

!
𝑙 + !

!
                                [4.1-10] 

Es decir, la impedancia que se ve en un punto de la línea se repite cada 𝜆 /2.  

Valores característicos de impedancia de entrada 

• Línea de transmisión acabada en cortocircuito (ZL = 0)   

 

𝑍!" !!!! = 𝑗𝑍! tan(𝛽𝑙)                                                  [4.1-11] 

Una línea de transmisión ideal acabada en cortocircuito presenta un comportamiento 

inductivo para valores de 𝑙 < 𝜆
4, como se puede observar de [4.1-11].  

En concreto, podemos identificar dos casos límite: 

𝑍!" = 0, 𝑠𝑖        𝑙 = 0
𝑍!" = 𝑗𝑍! tan(

!!
!
!
!
) = 𝑗𝑍! tan(

!
!
) = 𝑗∞,              𝑠𝑖    𝑙 = !

!
                          [4.1-12] 

 

Zin ZL=0 

Figura 4.1-3 Impedancia de entrada ZL=0 
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• Línea de transmisión acabada en circuito abierto (ZL =∞ ) 

 

𝑍!" !!!! = !!
! !"#(!")

= −𝑗𝑍! cot(𝛽𝑙)                                          [2.1-13] 

A partir de esta expresión observamos el comportamiento capacitivo de una línea corta 

acabada en circuito abierto. 

En este caso los casos límite son: 

𝑍!" = ∞, 𝑠𝑖        𝑙 = 0
𝑍!" = 0,              𝑠𝑖    𝑙 = !

!
                                                     [4.1-14] 

En ambos casos a una distancia de 𝜆/4 de la carga, la impedancia de entrada es la 

inversa de ésta. En general, para cualquier valor de la impedancia de carga, a partir de [4.1-

8] se puede comprobar que a una distancia de   𝜆 /4 de la carga la impedancia es 

proporcional a la inversa de la impedancia de carga 

 
𝑍!" =

!!!

!!
,        𝑠𝑖    𝑙 = (2𝑛 + 𝑙) !

!
                                           [4.1-15] 

Por esta razón, a un tramo de línea de transmisión de longitud 𝜆/4 se denomina en 

ocasiones inversor de impedancias en 𝜆/4. 

En ingeniería de microondas se suelen normalizar las impedancias respecto de la 

impedancia característica de la línea de transmisión. Es lo que se conoce como impedancia 

normalizada: 

𝑍 = !
!!

                                                                     
[4.1 -16]  

Igualmente se habla de la admitancia normalizada: 

Zin ZL=∞ 

Z0 

Figura 4.1-4 Impedancia de entrada con ZL=∞ 
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𝑌 = !!
!
= 𝑌𝑍!                                                               [4.1-17] 

Empleando este concepto, en un inversor en 𝜆/4 la impedancia de entrada normalizada 

es exactamente la inversa de la impedancia de la carga: 

𝑍!" =
!
!!

                                                                
[4.1-18]  

4.1.2.4 La carta de Smith 

La carta de Smith, representada en la figura (4.1-5), presenta una herramienta gráfica 

muy útil en la resolución de los problemas con líneas de transmisión. El diagrama de Smith 

es más que una técnica gráfica, ya que proporciona una manera de extrema utilidad para la 

visualización de los fenómenos en líneas de transmisión. 

 

El diagrama representa, esencialmente, el coeficiente de reflexión en el plano complejo 

en su forma polar, Γ = Γ 𝑒!!. La magnitud del valor del coeficiente de reflexión (|Γ|≤1) se 

representa como un radio desde el centro de la carta y su ángulo (-180≤θ≤180) se mide 

desde el punto más a la derecha del diámetro horizontal del diagrama. 

La utilidad más importante de esta herramienta es que permite realizar conversiones de 

coeficientes de reflexión a impedancias (admitancias) normalizadas y viceversa. Si una 

Figura 4.1-5 La carta de Smith 
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[4.1-23] 

 

línea sin pérdidas de una impedancia característica Z0 es acabada por una impedancia de 

carga ZL, el coeficiente de reflexión tendrá la siguiente expresión: 

Γ = !!!!!
!!!!!

→ Γ = !!!!
!!!!

                                                [4.1-19] 

 
Entonces el valor de la impedancia de carga se puede expresar en función del 

coeficiente a través de la relación: 

𝑍! = 𝑍!
!!!
!!!

→ 𝑍! =
!!!
!!!

                                               [4.1-20] 

Es importante destacar que en estas relaciones siempre se emplean los valores 

normalizados de las impedancias. Podemos rescribir la ecuación [4.1-20], sustituyendo en 

ella los valores de la impedancia y del coeficiente de reflexión por sus expresiones 

binómicas: 

!!!!!!!!
!!!!!!!!!

→ 𝑅! + 𝑗𝑋! =   
!!!! !!!!
!!!! !!!!

                         [4.1-21] 

Para encontrar las partes real e imaginaria de la expresión hay que multiplicar el 

numerador y el denominador por el valor conjugado del denominador, obteniendo:       

𝑅! =
!!!!

!!!!
!

!!!! !!!!
!                                                                                                                                                   

𝑋! =
2Γ!

1− Γ! ! + Γ!!
 

Reagrupando los términos de [4.1-22] obtenemos:  

Γ! −
!!

!!!!

!
+ Γ!! =

!
!!!!

!
                        (a) 

Γ! − 1 ! + Γ! −
!
!!

!
= !

!!

!
                     (b) 

Estas expresiones representan dos familias de circunferencias en los planos Γ! y Γ!. Los 

círculos de resistencia, con centro en  
!!

!!!!
, 0  y radio !

!!!!
, son los definidos por la 

expresión [4.1-23] (a), y los círculos de reactancia, con centro en 1, !
!!

 y radio !
!!

, por 

[4.1-22] 
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[4.1-23] (b). 

  Todas las circunferencias que representan las resistencias ubican sus centros en el eje 

horizontal donde ΓI = 0 y pasan por el punto correspondiente a Γ  = 1 (el punto más a la 

derecha de la carta). De la misma manera los centros de las circunferencias 

correspondientes a reactancias se sitúan el eje vertical donde ΓR = 1 y también pasan por el 

punto Γ  = 1. 

Propiedades básicas de la carta de Smith 

• Cualquier impedancia introducida o leída en el diagrama de Smith está normalizada 

respecto a la impedancia característica de la línea de transmisión de referencia.  

• Las circunferencias del semiespacio superior presentan valores positivos (𝑋! > 0 ), 

es decir, las impedancias que se encontrarán en dicho semiespacio tendrán un carácter 

inductivo. Análogamente, las circunferencias del semiespacio inferior presentan valores 

 negativos (𝑋!< 0), las impedancias, cuyos valores pertenecerán a esta región de la carta 

tendrán un carácter capacitivo.  

• Si la línea de transmisión no tiene pérdidas, a partir de la expresión [4.1-6] se 

deduce que el módulo del coeficiente de reflexión se mantiene constante a lo largo de la 

línea. Es decir, al desplazarse por la línea de transmisión sólo varia la fase del coeficiente, 

lo que en el diagrama de Smith se traduce en desplazamientos por circunferencias 

concéntricas, lo que se conoce como circunferencias de ROE constante. Teniendo en 

cuenta la expresión [4.1-6], al incrementar z la fase del coeficiente de reflexión aumenta y 

el movimiento en el diagrama de Smith se produce en el sentido contrario a las agujas del 

reloj. A este desplazamiento creciente se le conoce como el desplazamiento hacía carga. 

Por el contrario, al disminuir z la fase disminuye y el movimiento en el diagrama de Smith 

se produce en el sentido de las agujas de reloj y se le denomina desplazamiento hacía 

generador.  

• Una vuelta completa en el diagrama de Smith se corresponde con un 

desplazamiento de λ/2, ya que la periodicidad del coeficiente de reflexión en la expresión 

[4.1-6] se produce cada λ/2.  
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• El diagrama de Smith puede también emplearse como diagrama de admitancias. Sin 

embargo, en la práctica se trabaja con una única diagrama de Smith, y el paso de 

impedancia a admitancia se realiza girando el punto de impedancia 180o (λ/4) y viceversa.  

4.1.2.5 Adaptación de impedancias 

Un aspecto fundamental en el diseño de circuitos de microondas es la adaptación de 

impedancias. Una desadaptación entre una línea de transmisión y una carga o un generador 

provoca la aparición de ondas reflejadas y, en consecuencia, un patrón de onda estacionaria 

sobre la línea que va en detrimento de la potencia de la señal y su calidad. En un caso 

genérico, mostrado en la figura (4.1-6), la adaptación del sistema consiste en minimizar y, 

si es posible, anular los coeficientes de reflexión de carga,  Γ!  y de generador,  Γ! , no 

confundamos el coeficiente de reflexión de carga con el de entrada a la línea, el de carga 

no produce adaptación:  

Γ! = Γ! = 0 

                   

Para resolver este tipo de problemas se trabaja con el diagrama de Smith y el objetivo 

final consiste en llegar al centro de éste, es decir, al punto donde |  Γ | = 0 ó Z = Z0. Esto se 

puede conseguir insertando entre la línea de transmisión y generador o carga una red 

llamada red de adaptación. Una red de adaptación puede componerse por una línea de 

transmisión y un componente concentrado en serie o paralelo o por una línea de 

transmisión y un stub o un doble stub en serie o paralelo. A modo de ejemplo, se analizará 

ahora el caso de adaptación para una red de salida con componentes concentrados. 

ZL 
Z0 

Γ L Γ G 

Figura 4.1-6 Caso genérico de una línea de transmisión con generador y carga 
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            Figura 4.1-7 Ejemplos de una red de adaptación de salida con componentes concentrados 

Se alcanza |Γ! | = 0 en dos pasos: primero, desplazamiento hacía generador por línea de 

transmisión con la misma impedancia característica que la línea principal hasta un punto 

con ℜ 𝑍! = 1  en el caso de solución en serie o ℜ 𝑌! = 1  en el caso de solución en 

paralelo; segundo, compensación de la parte imaginaria de 𝑍!, en el caso serie, o de 𝑌!, en 

el caso paralelo, con una bobina o condensador. Para el diseño de la red de adaptación de 

entrada el procedimiento es el mismo, pero el objetivo a alcanzar es |Γ! | = 0 y el 

desplazamiento por la línea se realiza desde el generador hacía la carga. 

Como ya se observó en el apartado 4.1.2.3, las líneas de transmisión acabadas en 

circuito abierto en cortocircuito presentan comportamiento capacitivo e inductivo 

respectivamente, presentando a su entrada las siguientes impedancias: 

𝑍!" = −𝑗𝑍! cot(𝛽𝑙)
𝑍!! = 𝑗𝑍! tan(𝛽𝑙)

                                                             [4.1-24] 

Por tanto, diseñando adecuadamente su longitud, su constante de fase y su impedancia 

característica es posible obtener cualquier valor de reactancia o susceptancia. Estas 

secciones de línea en cortocircuito o en circuito abierto se denominan stubs o 

sintonizadores y se pueden emplear en las redes de adaptación en vez de los componentes 

concentrados. 

4.1.3 La línea de transmisión real 
Una línea de transmisión real presenta fenómenos tales como pérdidas o dispersión. En 

este apartado se hablará de dichos fenómenos y de un tipo de línea de transmisión real, en 

concreto, línea microtira o microstrip. 

4.1.3.1 Pérdidas en la línea de transmisión 

La constante de propagación de la línea será un número complejo 𝛾 = 𝛼 + 𝑗𝛽  donde 
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𝛼  es la constante de atenuación y 𝛽 es la constante de fase. 

La impedancia vista en el punto z = -l de la línea real cargada en z =0 con una 

impedancia ZL tendrá la siguiente expresión: 

𝑍!" = 𝑍!
!!!!! !"#$(!")
!!!!! !"#$(!")

                                                   [4.1-25] 

El coeficiente de reflexión para una línea de transmisión con pérdidas: 

 Γ z = !!

!!
𝑒!!" = Γ!𝑒!!"𝑒!!"#                                    [2.1-26] 

Comprobamos que, respecto a la expresión del coeficiente para una línea ideal, ahora 

aparece el término 𝑒!!" , que indica una disminución del módulo del coeficiente de 

reflexión conforme nos alejamos de la carga. Esto supone que los desplazamientos por la 

línea se traducen en el diagrama de Smith en espirales en lugar de circunferencias, de 

modo que conforme nos acercamos al generador la espiral se acerca al origen del diagrama 

de Smith. 

La potencia transportada por la onda positiva en un punto z de la línea se obtendrá 

mediante la expresión: 

𝑃! 𝑧 = 𝑃!!𝑒!!!"                                                      [4.1-27] 

Es decir, la onda, en su recorrido por la línea de transmisión, va perdiendo potencia, y 

esta pérdida está relacionada directamente con la constante de atenuación. 

4.1.3.2 Dispersión 

El fenómeno de dispersión frecuencial se debe a que la constante de fase varía de un 

modo no lineal con la frecuencia. Este fenómeno consiste en que la velocidad con la que 

viaja la fase de la onda es distinta a distintas frecuencias y, por tanto unas componentes 

frecuenciales llegan al extremo final de la línea antes que otras, produciendo así una 

distorsión de la información transmitida. 

Para evitar este fenómeno la dependencia de 𝛽 con w debe ser lineal, ya que en este 

caso la velocidad de fase es la misma a todas las frecuencias y las componentes espectrales 

llegan al final de la línea en el mismo orden en el que se generaron. 
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4.1.3.3 Línea microtira o microstrip 

La línea microstrip es una evolución de la línea triplaca donde se ha eliminado la placa 

conductora superior. Esto le da un carácter abierto a la línea que permite la introducción de 

elementos concentrados como diodos y transistores y, por tanto, la realización de 

elementos activos. Su fabricación es más sencilla, pues se evita la fase de unión de parte 

superior e inferior y únicamente es necesaria la fabricación del conductor interior, que se 

realiza con técnicas litográficas o mediante una microfresadora.  

                 

La desventaja principal de esta línea es su carácter abierto, con la consiguiente radiación 

al exterior y la posibilidad de captación de señales interferentes ajenas a la línea. Una 

solución a este problema es el encapsulado metálico de la línea. 

La distribución del campo eléctrico para el modo fundamental de la línea microstrip 

encapsulada se muestra en la figura (4.1-9). En ella se observa que parte de las líneas de 

campo atraviesan el dieléctrico y otra parte atraviesa el aire. Se trata, por tanto, de una 

línea con dieléctrico no homogéneo en la que no se puede hablar de una única onda TEM, 

ya que no existirá una única velocidad, sino dos, dependiendo del medio: en el aire vp = c y 

en el dieléctrico 𝑣! =
!
!!

. En práctica, dado que en estas líneas H << W, casi todo el 

campo eléctrico está confinado en el dieléctrico y se dice que la onda que se propaga por la 

línea es cuasi-TEM (q-TEM).  

                    

Figura 4.1-8 Línea microstrip 

Figura 4.1-9 Campo eléctrico y magnético en una línea microstrip encapsulada 
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Los parámetros de la línea son los siguientes: 

!!"#≈
!!!!
! !!!!!! !!!"#!

!!
!

!!!
!"

!!"#
  !" !"

!!!.!"!!   ;   !!!!

!!!
!"#!

!!"#
  !" !

!!!.!"!!!.!!"  !"  (
!
!!!.!!!)

!!
  ;   !!!!

                         [4.1-28] 

Y la tangente de pérdidas efectiva es: 

𝑡𝑎𝑛𝛿!" =
!!
!!"#

!!"#!!
!!!!

tan 𝛿                                          [4.1-29] 

En la bibliografía podemos encontrar un artículo sobre el modelado de líneas microstrip de 

Marc E. Goldfarb y Robert A. Puce1 de 1991. La descripción de los parámetros del 

sustrato de la línea se recogen en la tabla de abajo, normalmente todos los parámetros 

menos la anchura y longitud vienen definidos por el fabricante, y los dos últimos 

parámetros se calculan durante el proceso de fabricación, dependiendo del resultado que se 

quiere obtener.  

                 

4.1.4 Parámetros de dispersión, parámetros de scattering o S 
La teoría de los circuitos de microondas surge como necesidad de dar un tratamiento 

sencillo a los sistemas de guías y cavidades, que son difícilmente tratables 

electromagnéticamente hablando. Un circuito de microondas es aquel que está formado 

por elementos pasivos concentrados (R, L, C), dispositivos activos (transistores, diodos) y 

líneas de transmisión; éstas últimas a frecuencias de microondas son las responsables del 

retardo debido a la velocidad de propagación finita. 

Tabla 4.1-1 Parámetros característicos del sustrato 
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La peculiaridad del comportamiento de las líneas de transmisión sugiere la introducción 

de un nuevo concepto denominado parámetros de dispersión o scattering, comúnmente 

llamados parámetros S, que pone de manifiesto los aspectos de propagación del circuito. 

La medida de los parámetros S es más directa y sencilla que la de impedancias o 

admitancias y, además, posteriormente permitirán incorporar fácilmente las guías de onda, 

cavidades y otros elementos al mundo de circuitos equivalentes analizables en términos de 

tensiones y corrientes. 

La conexión del circuito con el exterior se realiza exclusivamente mediante líneas de 

transmisión, que se denominarán accesos. En cada uno de estas líneas es necesario fijar un 

plano de referencia donde mediremos las amplitudes de las ondas positiva y negativa de 

tensión, en vez de las medidas de tensión y corriente, para eliminar los inconvenientes de 

las matrices de impedancias y admitancias, que son los siguientes: 

1. Medida de impedancia muy sensible a desplazamientos de plano de 

referencia en cada acceso.  

2. Condiciones de contorno (c.c y c.a) difíciles de conseguir a frecuencias de 

microondas.  

3. Condiciones de contorno peligrosas porque generan reflexión de energía 

electromagnética que puede dañar equipos.  

Figura 4.1-10 Ondas de tensión positivas y negativa en una red 
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Entonces se realizará un conjunto de 2N medidas {Vi
+, Vi

-, i=1, 2,..., N}, relacionadas 

linealmente con las tensiones y corrientes en el plano de referencia {Vi,Ii, i=1,2,...,N}. 

𝑽𝒊!𝑽𝒊
!!𝑽𝒊

!

𝑰𝒊!
𝟏
𝒁𝒐𝒊

(𝑽𝒊
!!𝑽𝒊

!)
                                                     [4.1-30] 

Para trabajar con las ondas positiva y negativa de tensión se va a introducir una serie de 

convenios para no dar lugar a ambigüedades: 

1. Se tomará como onda positiva, en cada acceso, la que se dirige hacía la red 

(figura 4.1- 10).  

2. Se tomará como onda negativa, en cada acceso, la que sale de la red (figura 

4.1-10).  

3. Se utilizarán tensiones y corrientes normalizadas como sigue:  

𝑎! = 𝑉!! =
!!
!

!!"
= 𝑌!"𝑉!!                                         [4.1-31] 

𝑏! = 𝑉!! =
!!
!

!!"
= 𝑌!"𝑉!!                                         [4.1-32] 

De modo que: 

𝐼!! = 𝑍!"𝐼!! = 𝑉!!                                                    [4.1-33] 

𝐼!! = 𝑍!"𝐼!! = −𝑉!!                                                 [4.1-34] 

Por tanto:  

!!! !!"!!
!!! !!"!!

                                                                 [4.1-35] 

En términos de potencia: 

𝑃!! =
!!
! !

!!!"
= !

!
𝑉!! ! = !

!
𝑎! !                                              [4.1-36] 

 𝑃!! =
!!
! !

!!!"
= !

!
𝑉!! ! = !

!
𝑏! !                                              [4.1-37] 
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En función de los parámetros (ai, bi) se define la matriz de dispersión (scattering), [S], 

mediante la relación: 

!!
!!...
!!

=
!!!        !!"                    !!!
!!"        !!!                    !!!...
!!!        !!!                    !!!

!!
!!...
!!

→ 𝑏 = 𝑆 · [𝑎]                   [4.1-38] 

Que proporciona las amplitudes normalizadas de las ondas negativas o reflejadas en 

función delas amplitudes positivas o incidentes.  

De acuerdo con la definición, los elementos Sij vienen dados por: 

𝑠!! =
!!
!! !!!!  (!!!)

= !!
!

!!
!
!!
!!!  (!!!)

                                            [4.1-39] 

𝑠!" =
!!
!! !!!!  (!!!)

=
!!
!

!!
!
!!
!!!  (!!!)

                                            [4.1-40] 

La condición ak=0 en el k-ésimo acceso se consigue, en general, situando en el plano de 

referencia del acceso k-ésimo una resistencia de valor igual a la impedancia característica 

de la línea. En estas condiciones diremos que el acceso k-ésimo está terminado (empleando 

en este contexto la palabra terminado como sinónimo de carga adaptada a una línea), 

concepto que no debe confundirse con el acceso adaptado que se cumple cuando Sii=0. 

Con esta nomenclatura, las definiciones de los elementos Sij tienen el siguiente 

significado: 

1.  1. Sii es el coeficiente de reflexión visto desde el plano de referencia i-

ésimo cuando situamos en este acceso un generador y todos los demás están 

terminados. 

2. Sji es el coeficiente de transmisión, señal saliente en el plano de referencia j 

dividido por la señal entrante en el plano de referencia i, en la misma situación 

anterior, es decir, con un generado en el acceso i, y todos los demás terminados. 

Este significado de los elementos Sij, además de proporcionar su procedimiento de 

medida, pone de manifiesto la desaparición de los inconvenientes señalados para las 
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matrices de impedancias y admitancias, puesto que: 

a. Un desplazamiento de planos de referencia produce solamente cambios de 

fase de las amplitudes de las ondas positivas y negativas y, por tanto, solamente 

cambios de fase en los valores de Sij.  

b. La condición de acceso terminado es independiente del plano donde se sitúe 

la terminación. Por lo que se refiere a dispositivos activos, la medida se realiza en 

condiciones de carga resistiva, menos peligrosa que con un cortocircuito o un 

circuito abierto.  

Estos planteamientos podemos verlos desarrollados en Kurokawa, 1965. Este articulo 

esta referenciado en la bibliografía, Kurokawa no fue el inventor de los parámetros S, pero 

fue el primero en escribir un documento donde los explicaba con claridad, de ahí que 

empezaran a usarse. 

4.1.4.1 Propiedades de parámetros S de ciertas redes 

1. Se llama una red pasiva a aquella que cumple: |Sij|, |Sii| ≤ 1  

2. Se llama una red pasiva y sin pérdidas a aquella para la que la potencia 

entrante es igual a  

la potencia saliente y los parámetros S deben cumplir la llamada condición de 

unitariedad:  

𝑆∗ · 𝑆 = 𝐼
𝑐𝑜𝑙!∗ · 𝑐𝑜𝑙! = 𝑐𝑜𝑙! ! = 1

𝑐𝑜𝑙!∗ · 𝑐𝑜𝑙! = 0

𝑆 · 𝑆∗ = 𝐼
𝑓𝑖𝑙𝑎!∗ · 𝑓𝑖𝑙𝑎! = 𝑓𝑖𝑙𝑎! ! = 1

𝑓𝑖𝑙𝑎!∗ · 𝑓𝑖𝑙𝑎! = 0

 

3. Una red reciproca es aquella en la que se cumple Z
T
=Z, lo que implica:                    

S
T =S↔Sij =Sji 

4. Una red simétrica es aquella cuyos parámetros S guardan simetría física. 
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4.2 Amplificadores con transistores. Introducción 
En este apartado desarrollaremos algunos de los principios básicos empleados en el 

análisis y el diseño de un amplificador de microondas con transistor. Un amplificador es un 

sistema formado por el conjunto del transistor con su red de polarización más las redes de 

entrada y salida. 

El diseño de un amplificador normalmente empieza con la elección de un transistor. 

Después se diseña su red de polarización para conseguir el funcionamiento deseado del 

transistor. Seguidamente se procede con el diseño de las redes de adaptación de entrada y 

de salida, empleando unos métodos gráficos para definir los criterios de estabilidad, 

ganancia o ruido del circuito final. 

4.2.1 Elección del transistor 
Para la realización de un amplificador de microondas se suele emplear una de las dos 

tecnologías de transistores: BJT, transistor de unión bipolar y FET, transistor de efecto de 

campo. 

Para las frecuencias menores e 4 GHz los transistores de unión bipolar suelen ofrecer 

para muchos diseños electrónicos una solución fiable y de coste bajo. Las dimensiones del 

transistor son muy pequeñas lo que le permite a operar a frecuencias de microondas. En su 

proceso de fabricación se emplean las técnicas de implantación de iones y las de auto-

alineamiento para obtener una estructura multipar de emisor-base. Una sección típica y una 

vista desde arriba de un BJT de Si se ofrecen a continuación.          

                                        
Figura 4.2-1 Corte transversal de un transistor de unión bipolar 
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Este tipo de estructura asegura la disminución del tiempo de tránsito del electrón desde 

el emisor a colector, mientras que se mantiene un área de emisión grande.   

En la actualidad, la principal tecnología utilizada en amplificadores de microondas es la 

basada en semiconductores de GaAs e InP (fosfato de indio) del tipo FET en vez de los 

tradicionales semiconductores bipolares de silicio (Si) o silicio-germanio (SiGe), que sin 

embargo, aún son usadas. 

El uso preferente de GaAs, y en menor medida InP, en el diseño de transistores para 

amplificación de bajo ruido se justifica principalmente por dos razones: 

• La movilidad de portadores en GaAs es seis veces mayor que en Si, 

mientras que la  velocidad de “peak drift” es dos veces superior en GaAs con 

respecto a Si. Mayor movilidad de los portadores implica mayores corrientes de 

salida para igual entrada y menores resistencias parásitas en el semiconductor, lo 

que se traduce en ganancias más elevadas y menores valores de ruido.  

• La resistencia serie equivalente de un transistor de silicio suele ser superior 

a la de un transistor de semiconductor compuesto como GaAs o InP, debido a la 

tecnología de fabricación. Esta resistencia serie es responsable también a efectos de 

ruido del concepto de disipación y aumento de temperatura en el semiconductor, 

incrementando con ello el valor de ruido asociada a un transistor de silicio.  Para la 

fabricación de un GaAs MESFET se emplea una epitaxy con un haz molecular. 

Podemos observar su sección transversal y la vista desde arriba en las siguientes 

figuras:    

Figura 4.2-2 Vista desde arriba de un BJT 
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Tras explicar las características de ambos vamos a presentar una tabla que nos facilitará la 

elección del transistor dependiendo la frecuencia de diseño, la ganancia y el ruido deseado, 

etc. 

             

                                               Tabla 4.2-1 Características de los transistores 

4.2.2 Parámetros de un amplificador 
Una vez elegido un transistor se acude a su catálogo para la elección del punto de 

polarización, según los criterios establecidos para el diseño, y se construye una red de 

polarización independientemente del circuito de microondas. Entonces se obtienen unos 

parámetros S del transistor para el punto de polarización, [S]pol, que definirán el 

funcionamiento no lineal del dispositivo. Normalmente estos parámetros presentan las 

siguientes características: 

Figura 4.2-3 Sección transversal de un GaAs MESFET 

Figura 4.2-4 Vista desde arriba de un GaAs MESFET 
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• 𝑠!!, 𝑠!! ≠ 0 

• No cumplen reciprocidad 𝑠!", 𝑠!" ≠ 0, de hecho, la propiedad deseable es a 

unilateralidad del dispositvo. 

• No es pasiva 𝑠!"  puede ser mayor que 1  

• No cumplen unitariedad 𝑠!! ! + 𝑠!" ! ≠ 1 

A consecuencia de que 𝑠!!, 𝑠!! ≠ 0 tendremos reflexiones indeseadas, para evitarlas y 

conseguir Máxima Transferencia de Potencia diseñaremos unas redes de adaptación a la 

entrada y a la salida del transistor polarizado.  

 

Estas redes de adaptación serán pasivas y sin pérdidas con unos Γ! y Γ! determinados, 

de tal manera que la potencia entrante y saliente de la red tiene que ser la misma. Además 

observamos en la figura (4.2-5) que la red de adaptación de entrada transforma la 

impedancia del circuito excitador RG, que usualmente es 50 Ω, en la impedancia ZS o en 

otras palabras en el coeficiente Γ!. Igualmente la red de adaptación de salida transforma la 

impedancia RL, que también suele ser 50 Ω, a otra ZL o al coeficiente de reflexión Γ!. El 

diseño de un amplificador va a depender de la elección de estos coeficientes de reflexión 

para las redes de entrada y de salida, que dependerá de unos determinados requisitos en la 

respuesta que se deseen obtener.   

4.2.3 Ganancia de un amplificador 
Existen varias expresiones de ganancia empleadas en el diseño de un amplificador. 

Figura 4.2-5 Esquema simplificado de un amplificador 

𝚪𝑺                      𝚪𝒊𝒏                                            𝚪𝒐𝒖𝒕                      𝚪𝑳 
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Éstas se refieren por un lado a la ganancia de potencia GP, ganancia disponible GA, y 

ganancia de transducción GT. Para ello vamos a definir el coeficiente de reflexión visto 

hacia la carga y visto hacia el generador: 

!!!
!!!!!
!!!!!

!!!
!!!!!
!!!!!

                                                               [4.2-1] 

Donde 𝑍! es la impedancia característica de la línea como podemos ver en la Figura 

4.2-5. 

También vamos a definir el coeficiente de reflexión Γ!" y Γ!"#: 

!!"!
!!
!

!!
!!!!!!

!!"!!"!!
!!!!!!!

!
!!"!!!
!!"!!!

!!"#!
!!
!

!!
!!!!!!

!!"!!"!!
!!!!!!!

!
!!"!!!
!!"!!!

                                             [4.2-2] 

                                   

Seguidamente vamos a definir el factor de desadaptación, donde: 

Por lo que el factor de desadaptación vale: 

Figura 4.2-6 Calculo del factor de desadaptación 
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𝑀 = !!!!!
!!!!!

= 1− 𝜌 ! = 1− !!!!!
∗

!!!!!
∗

!
                                        [4.2-3] 

El criterio de adaptación conjugada: 

𝑍! = 𝑍!∗ → Γ! = Γ!∗ 

Definimos el factor de desadaptación aplicando la ecuación [4.2-3] pero 

particularizando para la entrada y la salida:      

                

           

Con todo esto ya podemos definir la potencia media de entrada, 𝑃!": 

𝑃!" = 𝑃!"𝑀! =
!! !

!!!

!!!! !·(!! !!" !)
!!!!!!" ! = !

!!!
𝑉!! ! 1 − Γ!" ! = !

!
𝑎! ! 1 − Γ!" !      [4.2-4] 

Y la potencia que llega a la carga ZL: 

𝑃! = 𝑃!"#$𝑀! =
!! !

!!!

!!" !·( !!!! !)·( !!!! !)
!!!!!!! !· !!!!!!" ! = !

!
𝑏! ! 1− Γ! !               [4.2-5] 

Con las dos ecuaciones anteriores [4.2-4] y [4.2-5] podemos definir la ganancia de 

potencia, Gp: 

𝐺! =
!!
!!"

= !!"#$!%&'&_!_!"_!"#$"
!!"_!"#$%&%_!_!"_!"#

= 𝑓( 𝑆 , Γ!) = 𝑠!" ! !! !! !

!! !!" ! !!!!!!! !           [4.2-6] 

El siguiente paso será definir la potencia disponible desde el generador, Pavs, también 

conocida como potencia disponible en el generador, Pdg: 

Figura 4.2-7 Factores de adaptación de entrada y salida 
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𝑃!"# = 𝑃!" !!"!!!
∗ = !! !

!!!

!!!! !

!! !! !                                               [4.2-7] 

Igualmente, la potencia disponible desde la red, Pavn: 

𝑃!"# = 𝑃! !!!!!"#∗ = !! !

!!!

!!" ! !!!! !

!!!!!!! !! !!"# !
                               [4.2-8] 

Usando [2.2-7] y [2.2-8] dos obtenemos la ganancia disponible, GA: 

𝐺! =
!!"#
!!"#

= !!"#$%&"'()_!"#!"_!"_!"#
!!"#$%&"'()_!"#_!"#"$%&'$

= 𝑓( 𝑆 , Γ!) = 𝑠!" ! !! !! !

!! !!"# ! !!!!!!! !      
[4.2-9]

 

De las ecuaciones [4.2-5] y [4.2-7], la ganancia de transducción de potencia es: 

𝐺! =
!!
!!"#

= !!"#$!%&'&_!_!"_!"#$"
!!"#$!"#$%_!"#_!"#"$%&'$

= 𝑓 𝑆 , Γ!, Γ! = !! !! !

!!!!"!! ! 𝑠!" ! !! !! !

!!!!!!! !     
[4.2-10]

       

 

Un caso especial de ganancia de transducción ocurre cuando Γ! = Γ! = 0, lo que se 

reduce a: 

𝐺! = 𝑠!" !                                                        
[4.2-11]

 

Y otro caso especial es la ganancia de transducción unilateral, cuando 𝑠!" = 0, por lo 

que Γ!" = 𝑠!!, esto da una ganancia de transducción unilateral GTU: 

𝐺!" =
!! !! !

!!!!!!! ! 𝑠!" ! !! !! !

!!!!!!! !                                        
[4.2-12]

              

Según las expresiones obtenidas observamos que los valores de Γ  S , Γ  L y los 

parámetros S del transistor polarizado determinan las ganancias del amplificador. 

Las redes de adaptación pasivas determinan unos valores de Γ S y Γ L, que cumplen |  Γ 

S| < 1 y |  Γ L| < 1. Esto llevará a que las partes resistivas asociadas a ZS y ZL sean 

positivas. Sin embargo de las expresiones [4.2-2] para unos ciertos parámetros S y con |  Γ 

S| < 1 y |  Γ L| < 1 es posible obtener unos valores de Γ in y Γ out tales que cumplen que |Γ 

in| > 1 y/o |Γ out| > 1.  
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Cuando esto ocurre el puerto de entrada o el puerto de salida del transistor presenta una 

resistencia negativa lo que conlleva a unas oscilaciones indeseadas. Obviamente, estas 

situaciones de han de evitar en el diseño de un amplificador. 

Nos faltaría definir las ganancias cuando el circuito esta adaptado, como podemos ver 

en la siguiente figura 

   

Podemos definir las ganancias anteriores de la siguiente manera: 

                                              

           

                                         Figura 4.2-9 Circuito general de un amplificador unilateral 

Si el transistor es unilateral, 𝑠!" = 0 → Γ!" = 𝑠!!  , Γ!"# = 𝑠!!:  

 

 

 

La ganancia de transducción unilateral total es: 

Figura 4.2-8 Circuito general de un transistor amplificador 

[4.2-13]
 

[4.2-14]
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𝐺! = 𝐺!𝐺!𝐺!                                                    
[4.2-15] 

4.2.3.1 Máxima Ganancia Disponible (MAG) 

La máxima ganancia disponible (Maximum Available Gain o MAG) se define como 

la máxima ganancia de transducción bajo condiciones de adaptación conjugada simultánea 

en entrada y salida para dispositivos incondicionalmente estables, esto es, cuando se 

cumple Γ!=Γ!"
* y Γ! =Γ!"#

* . 

Como se sabe, dicha adaptación simultánea sólo es posible en aquellos cuadripolos cuya 

constante K de estabilidad sea mayor que la unidad. Así pues, sólo en éste caso podrá 

hablarse de MAG. 

𝑀𝐴𝐺 = !!"
!!"

(𝐾 ± 𝐾! − 1)
                                                [4.2-16]

 

Existen dos posibilidades dependiendo del valor de K: 

1. Los cuadripolos incondicionalmente estables poseen K > 1 y | ∆ | ≤ 1  

𝑀𝐴𝐺 = !!"
!!"

(𝐾 − 𝐾! − 1)
                                               [4.2-17]

 

2. Los cuadripolos condicionalmente estables poseen K > 1 y | ∆ | > 1  

𝑀𝐴𝐺 = !!"
!!"

(𝐾 + 𝐾! − 1)
                                              [4.2-18]

 

4.2.3.3 Máxima Ganancia Posible (MSG) 

La máxima ganancia posible (Maximum Stable Gain o MSG) se define como la 

ganancia máxima posible para dispositivos condicionalmente estables: 

𝑀𝑆𝐺 = !!"
!!"

                                                                    
[4.2-19]

 

4.2.4 Estabilidad de un amplificador 
La estabilidad de un amplificador o su resistencia a oscilar es una consideración muy 

importante en el diseño de un amplificador. En un dispositivo de dos puertos las 



 
 
 

49 

oscilaciones son posibles cuando sus puertos de entrada o salida presentan una resistencia 

negativa. Esto ocurre cuando  |Γ  in| > 1 y/o |Γ  out| > 1 en este caso se produce 

inestabilidad y se pueden producir oscilaciones espurias, lo que conlleva a generación de 

interferencias y disminución de la eficiencia del amplificador. 

Un dispositivo de dos puertos se dice que es incondicionalmente estable para una 

frecuencia dada si las partes reales de las impedancias Zin y Zout son positivas para todo el 

rango de valores de las impedancias de carga o de fuente. Por el contrario, si el dispositivo 

no es incondicionalmente estable es potencialmente inestable, lo que significa que 

algunos valores de las impedancias de carga o fuente pueden tener parte real negativa. 

En términos de los coeficientes de reflexión, la condición de la estabilidad 

incondicional para una frecuencia dad se obtiene cuando se cumplen las siguientes 

condiciones: 

!! !!, !! !!

!!" ! !!!!
!!"!!"!!
!!!!!!!

!!  !   !!"# ! !!!!
!!"!!"!!
!!!!!!!

!!
                      

[4.2-20]
 

donde todos los coeficientes están normalizados a una impedancia característica 

determinada. 

Test K-∆ 

La estabilidad de un amplificador también se determina a través de un parámetro 

llamado factor de estabilidad K, también llamado factor de Rollet, podemos ver el 

desarrollo en el artículo de Robert W. Jackson del 2006 que encontramos en la 

bibliografía. La constante de Rollett tiene la siguiente expresión: 

𝐾 = !! !!! !! !!! !! ∆ !

! !!"!!"
                                                

[4.2-21]
 

donde  

∆=
𝑠!!          𝑠!"
𝑠!"          𝑠!! = 𝑠!!𝑠!! − 𝑠!"𝑠!"                                   

[4.2-22]
 

La condición de estabilidad incondicional en estos parámetros exigiría lo siguiente: K 
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> 1 y  |∆| ≤ 1. 

Así cuando K > 1, el cuadripolo es simultáneamente adaptable con impedancias 

pasivas en entrada y salida. Si |∆| ≤ 1, ninguna impedancia pasiva puede colocarle en 

situación de inestabilidad, mientras que si |∆| > 1 este peligro existe, aunque las 

impedancias de adaptación siempre se encuentren en las zonas estables. 

Un caso particular es el unilateral, es decir, cuando el parámetro S12 = 0 y por 

consiguiente K=∞. En este caso, los coeficientes de reflexión de entrada y salida son 

siempre S11 y S22, con independencia de las terminaciones ZS y ZL. Por ello, y como 

suponemos | S11 | < 1 y |S22 | < 1, el amplificador resulta ser incondicionalmente estable 

y adaptable. 

Si K<1 el cuadripolo se dice que es potencialmente inestable y se deberán diseñar las 

redes de adaptación de entrada y de salida de manera que eviten posibles inestabilidades 

debidas a cambios en los parámetros del dispositivo, variaciones en la fabricación y 

cambios en la temperatura. Bajo estas condiciones se dice que el amplificador es 

condicionalmente estable y no oscilará. 

Para el caso –1< K < 1 sólo se pueden utilizar amplificadores estables renunciando a la 

adaptación (al menos de una de los puertos), y eligiendo terminaciones dentro de las zonas 

estables. 

Y en el caso de que K < -1 el cuadripolo es inestable cualesquiera que sean las 

terminaciones pasivas empleadas. Por ello, sólo puede conseguirse la estabilidad en este 

caso, conectando resistencias estabilizadoras (padding) que incrementen el valor de la 

constante K del dispositivo. 

En la tabla siguiente se resumen los resultados anteriores para los distintos tipos de 

amplificadores:  
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         Cuando el dispositivo de dos puertos es potencialmente inestable pueden existir 

valores de Γ S y vL para los que las partes reales de las impedancias ZIN y ZOUT serán 

positivas. Estos valores de los coeficientes se pueden obtener empleando una herramienta 

gráfica, círculos de estabilidad. 

Círculos de estabilidad de carga o salida 

En este caso tendremos que determinar los valores de Γ L que proporcionen una salida 

estable del circuito. Para seguir con nuestra anotación 𝜌! = Γ! , 𝜌! = Γ! , , 𝜌!" = Γ!"  y 

𝜌!"# = Γ!"# 

                    

Para ello Γ!" = 1 = 𝑠!! +
!!"!!"!!
!!!!!!!

 , en este caso los parámetros S que determinan el 

coeficiente de reflexión de entrada serán determinados por el transistor polarizado, por 

tanto serán fijos. El único parámetro que podremos variar para conseguir Γ  in =1 será Γ L 

Tabla 4.2-2 Expresiones que determinan la estabilidad de un dispositivo 

Figura 4.2-10 Red de adaptación de salida con el TRT polarizado 
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de cuyo valor dependerá el diseño de la red de salida. 

Los valores de Γ L que hacen Γ  in =1 estarán contenidos dentro de una circunferencia 

con el siguiente centro y radio, respectivamente: 

𝐶! =
(!!!!∆!!!∗ )∗

!!! !! ∆ !

𝑅! =
!!"!!"

!!! !! ∆ !

                                                       [4.2-23] 

Esta circunferencia se lleva sobre la carta de Smith de Γ  L y se conoce como 

circunferencia de estabilidad de carga. Los valores de Γ L que hacen que Γ!"  < 1 estarán 

dentro o fuera de dicha circunferencia dependiendo del valor de S11. En la carta de Smith 

de Γ L el origen de la misma corresponde al valor de Γ L = 0, para este valor de Γ L  

Γ!"  = |S11|, entonces: 

                            

• Si |S11| > 1 el centro de la carta de Smith no será estable. Entonces si el 

circulo de estabilidad de carga contiene el centro de la carta de Smith los valores de 

Γ L contenidos dentro del círculo proporcionarán un diseño inestable, mientras que 

si no lo contiene los valores dentro del círculo proporcionarán un diseño estable. 

Figura 4.2-11 Circunferencia de estabilidad de carga 
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• Si |S11| < 1 el centro de la carta de Smith es estable. Entonces si el circulo 

de estabilidad de carga contiene el centro de la carta de Smith los valores de ρL 

contenidos dentro del círculo proporcionarán un diseño estable, mientras que si no 

lo contiene los valores dentro del círculo proporcionarán un diseño inestable. 

 
 

 

 

Para el caso incondicionalmente estable el círculo de estabilidad aparecería fuera de la 

carta de Smith y como |S11| < 1 podríamos elegir cualquier valor de la carta de Smith para 

  Γ  !.  

Valores de Γ!  
que aseguran 
la estabilidad  
del circuito 

Figura 4.2-12 El centro de la carta de 
Smith no esta contenido en el círculo de 
estabilidad de carga 

Figura 4.2-13 El centro de la carta de 
Smith esta contenido en el círculo de 
estabilidad de carga 

Zona inestable 

Zona inestable 
Zona estable 

Zona estable 

Valores de  Γ  ! 
proporcionarán 
un diseño estable 

Figura 4.2-14 El centro de la carta de 
Smith no esta contenido en el círculo de 
estabilidad de carga 

Figura 4.2-15 El centro de la carta de 
Smith esta contenido en el círculo de 
estabilidad de carga 
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Círculo de estabilidad de fuente o entrada 

Para estudiar la estabilidad a la entrada del circuito consideremos el siguiente esquema: 

 
                             Figura 4.2-17 Red de adaptación de entrada con TRT polarizado 

Siguiendo el mismo razonamiento del apartado anterior buscaremos los valores de ΓS 

que hacen que Γ!"# = 1 = 𝑠!! +
!!"!!"!!
!!!!!!!

  . En este caso se formará una circunferencia 

de estabilidad de  fuente cuyo centro y radio satisfacen las expresiones: 

𝐶! =
(!!!!∆!!!∗ )∗

!!! !! ∆ !

𝑅! =
!!"!!"

!!! !! ∆ !

                                                       [4.2-24] 

Los valores de Γ S que hacen Γ!"# < 1 estarán dentro o fuera de la circunferencia de 

estabilidad de fuente dependiendo del valor de S22. Entonces: 

• Si |S22| > 1 el centro de la carta de Smith no será estable. Entonces como en 

caso del apartado anterior, si el centro de la carta está contenido en el círculo de 

estabilidad de fuente, consideraremos aquellos valores de Γ S para un diseño 

Figura 4.2-16 Caso de estabilidad incondicional 

Zona estable 
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←  Condición necesaria y 
suficiente para estabilidad 
incondicinal 

estable pertenecientes a la región exterior del círculo de estabilidad. En el caso de 

que el centro no está contenido dentro de la circunferencia de estabilidad 

elegiremos los valores de Γ S pertenecientes a la región interior al circuito.  

• Si |S22| < 1 el centro de la carta de Smith será estable. En este caso 

elegiríamos los valores pertenecientes a la región exterior del circuito de estabilidad 

si éste no contuviera el punto central del mapa y viceversa en el caso contrario.   

Factor 𝛍 de estabilidad incondicional 

El test K-∆ formulado con anterioridad es una condición matemáticamente rigurosa que 

permite determinar la estabilidad de un dispositivo. Sin embargo, no puede usarse para 

comparar dos dispositivos y decidir cual es el mejor desde el punto de vista de la 

estabilidad. Este problema lo resuelve el parámetro µμ, un criterio que se deriva del test K-∆ 

y que fue propuesto por Edwards y Sinsky con posterioridad a este: 

𝜇 = !! !!! !

!!!!!!!∗ ·∆ ! !!"!!"
> 1                                                             [4.2-25] 

 

Al igual que con la constante de Rollett, en la bibliografía también podemos encontrar un 

articulo sobre el factor 𝜇 de Marion Lee Edward de 1992. 

4.2.5 Figura de mérito o factor de mérito 
Cuando un dispositivo es unilateral (s12=0), veremos que el procedimiento de diseño se 

simplifica, Se puede comprobar fácilmente que cuando el dispositivo es unilateral, si el 

dispositivo es estable, es incondicionalmente estable. 

 

A veces se desprecia el valor de s12 y aún cuando estrictamente no es un dispositivo 

unilateral a efectos prácticos el error que se comete asumiendo esta hipótesis esta hipótesis 

es poco significativo. Para nosotros tendrá gran interés tener un parámetro que nos sirva 

para determinar que error se comete asumiendo que el dispositivo es unilateral, cuando 

realmente no lo es. Para esto sirve la figura de mérito unilateral, U: 
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𝑈 = !!" !!" !!! !!!
!! !!! ! !! !!! !                                                    [4.2-26] 

 

Para poder asumir que el dispositivo es unilateral: 

 
!

(!!!)!
< !!

!!"
< !

(!!!)!
                                                   [4.2-27] 

 

El valor de U varía con la frecuencia a causa de su dependencia con los parámetros S 

del dispositivo. 

 

4.2.6 Condiciones de adaptación conjugada 
Ya nos hemos referido con anterioridad a esto así como explicarlo a grandes rasgos pero 

ahora lo desarrollaremos con mayor profundidad. 

Cuando el valor de S12 ≠0 no podemos aplicar la aproximación unilateral. Como vimos 

al principio de este apartado si se busca un diseño con el que obtener la Máxima 

Transferencia de Potencia (MTP, GT máxima o MAG) se debía cumplir que Γ! =Γ!"
* y 

Γ!= Γ!"#
* , es decir, que el cuadripolo estuviera simultáneamente adaptado y, para lograr 

esta adaptación conjugada, se usaban unas redes de adaptación a la entrada y a la salida 

del transistor. Veíamos así mismo en el caso unilateral la posibilidad de obtener los 

coeficientes de reflexión de fuente y de carga que proporcionaban la ganancia máxima 

mediante una aproximación con su error asociado. Veremos ahora el caso bilateral que es 

una forma más precisa de obtener estos coeficientes. 

Figura 4.2-¡Error! Estilo no definido.18  Dependencia de frecuencia del 
factor de mérito 
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Pues bien, sustituyendo en Γ! =Γ!"
* y Γ!= Γ!"#

* 

Γ!∗ = 𝑠!! +
!!"!!"!!
!!!!!!!

                                                  [4.2-28] 

Γ!∗ = 𝑠!! +
!!"!!"!!
!!!!!!!

                                                  [4.2-29] 

Sustituyendo [4.2-28] en [4.2-29] se deduce:  

𝐶!Γ!! − 𝐵!Γ! + 𝐶!∗ = 0                                                [4.2-30] 

𝐵! = 1+ 𝑠!! ! − 𝑠!! ! − ∆ !                                 [4.2-31] 

𝐶! = 𝑠!! − 𝑠!!∗ ∆                                                          [4.2-32] 

y análogamente, eliminando Γ S: 

𝐶!Γ!! − 𝐵!Γ! + 𝐶!∗ = 0                                              [4.2-33] 

𝐵! = 1+ 𝑠!! ! − 𝑠!! ! − ∆ !                               [4.2-34] 

𝐶! = 𝑠!! − 𝑠!!∗ ∆                                                         [4.2-35] 

Las raíces de las ecuaciones [4.2-30] y [4.2-33], vienen dadas respectivamente por: 

Γ!" =
!!± !!!!! !! !

!!!
                                      [4.2-36] 

Γ!" =
!!± !!!!! !! !

!!!
                                     [4.2-37] 

donde el signo negativo se elegirá cuando B1 o B2 sean positivos y, se elegirá el signo 

positivo cuando B1 o B2 sean negativos.  

También podemos determinar el signo de la siguiente manera: 

Sean los discriminantes: 
𝛿! = 𝐵!! − 4 𝐶! ! = 𝐾! − 1 · 4 𝑠!" · 𝑠!" !

𝛿! = 𝐵!! − 4 𝐶! ! = 𝐾! − 1 · 4 𝑠!" · 𝑠!" !   𝛿 = 𝛿! = 𝛿! 

Entonces ! !"  !!!  →  !!!!"  !!!  →!!!                   𝛿 > 0 ↔ 𝐾 > 1 
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Con esto podemos concluir que: 

• Si el discriminante es negativo ! El problema de máxima transferencia de 

potencia a la carga no tiene solución 

• Si el discriminante es positivo ! La solución valida para Γ!" y la solución 

válida para Γ!" son obtenidas con el mismo signo. 

o Si K>1 y ∆ ≤ 1 → 𝐸𝑠𝑡𝑎𝑏𝑙𝑒  𝑖𝑛𝑐𝑜𝑛𝑑𝑖𝑐𝑖𝑜𝑛𝑎𝑙𝑚𝑒𝑛𝑡𝑒  𝑦  𝑎𝑑𝑎𝑝𝑡𝑎𝑏𝑙𝑒  ! Las 

soluciones válidas son las del signo – 

o Si K>1 y ∆ > 1 → 𝐸𝑠𝑡𝑎𝑏𝑙𝑒  𝑐𝑜𝑛𝑑𝑖𝑐𝑖𝑜𝑛𝑎𝑙𝑚𝑒𝑛𝑡𝑒  𝑦  𝑎𝑑𝑎𝑝𝑡𝑎𝑏𝑙𝑒  ! Las 

soluciones válidas con las del signo + 

Con las ecuaciones [4.2-36] y [4.2-37] podemos obtener los coeficientes de reflexión de 

fuente y de carga con los que se consigue la máxima transferencia de potencia (MTP) 

en el cuadripolo ya que bajo estas condiciones la entrada y la salida del mismo están 

adaptadas simultáneamente. Dado que no se realiza ninguna aproximación para 

simplificar, como en el caso unilateral, la potencia obtenida al emplear los coeficientes de 

reflexión hallados con las ecuaciones anteriores no tendrá un error asociado. 

4.2.7 Ruido de un amplificador 
En un amplificador de microondas aún cuando no hay señal entrante se puede medir un 

pequeño voltaje a su salida. Nos referimos a este pequeño voltaje de salida como la 

potencia de ruido del amplificador. El ruido total a la salida del amplificador se compone 

del ruido entrante amplificado más el ruido producido por el amplificador.  Podemos 

representar un modelo de ruido de un amplificador, en el que la potencia del ruido de 

entrada puede ser modelada como una fuente en serie con una resistencia que produce el 

ruido termal o ruido de Jonson. Este ruido es producido por las fluctuaciones aleatorias de 

electrones provocadas por la agitación térmica. El valor rms del voltaje de ruido producido 

por una resistencia de ruido, RN, para un rango de frecuencia fH – fL es dado por la 

expresión:   

𝑣!,!"# = 4𝑘𝑇𝐵𝑅                                                        [4.2-38] 

donde k es la constante de Boltzmann (k = 1.374×10-23J/oK), T es la temperatura de la 

resistencia de ruido y B es el ancho de banda de ruido (B = fH - fL). La ecuación [4.2-21] 
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muestra la dependencia del ruido térmico del ancho de banda y no de la frecuencia central. 

Esta distribución del ruido es llamada ruido blanco.  

               

 𝑃! =
!!,!"#
!

!!!
= 𝑘𝑇𝐵                                                       [4.2-39] 

La figura de ruido, F, describe cuantitativamente el comportamiento de un amplificador 

ruidoso. Se define como la relación entre el ruido total disponible en la salida del 

amplificador y el ruido total disponible en la salida del amplificador debido al ruido 

térmico generado por RN, con un valor referido a la temperatura estándar de 290oK. La 

figura del ruido puede ser expresada a través de la siguiente relación: 

 𝐹 =
𝑷𝑵𝟎
𝑷𝑵𝒊𝑮𝑨

                                                        [4.2-40]  

 donde PN0 es el ruido total disponible en la salida del amplificador, PNi = kT
0 B es el 

ruido total disponible en la salida generado por RN a la temperatura de T0 = 290oK en el 

ancho de banda B y GA es la ganancia disponible, que se puede describir como la relación 

entre la potencia de la señal disponible en la salida del circuito y la potencia de la señal 

disponible en la entrada del circuito,  𝐺! =
𝑃!!

𝑃!!
 . De esta manera la expresión que define 

la figura del ruido se puede reescribir como: 

𝐹 =
!!!

!!!
!!!

!!!

                                                     [4.2-41] 

En otras palabras, F también se puede definir como la relación entre el ratio de señal 

ruido disponible en la entrada del circuito y el ratio de señal ruido disponible en la salida 

del circuito. La figura de ruido mínima se puede obtener seleccionando con propiedad el 

Figura 4.2-19 Modelo de comportamiento de un dispositivo en cuanto a ruido 
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coeficiente de reflexión de fuente del amplificador. 

 

4.2.7.1 Circunferencias de ruido constante 

La figura de ruido para un amplificador de dos puertos es dada por la ecuación [4.2-42]: 

𝐹 = 𝐹!"# +
!!
!!

𝑌! − 𝑌!!"#
!
                                                 

 
[4.2-42]

=

 

donde 𝑅! =
𝑅!

𝑍! es la resistencia normalizada equivalente de ruido, YS = GS + jBS 

representa la admitancia de fuente normalizada y YSopt = GSopt + jBSopt representa la 

admitancia de fuente normalizada que proporciona la figura del ruido mínimo o óptimo, 

llamada Fmín. 

Podemos expresar las dos admitancias en términos de coeficientes de reflexión ΓS y 

ΓSopt respectivamente: 

𝑌! =
!!!!
!!!!

                                                         [4.2-43] 

𝑌!!"# =
!!!!!"#
!!!!!"#

                                                 [4.2-44] 

Sustituyendo las expresiones [4.2-42] y [4.2-43] en [4.2-44] obtenemos la siguiente 

relación 

𝐹 = 𝐹!"# +
!!! !!!!!!"#

!

!! !! ! !!!!!"#
                                 [4.2-45] 

La ecuación [4.2-45] depende de los valores de Fmin, Rn y Γ Sop. Estas variables son 

conocidas como los parámetros del ruido y son suministrados por el fabricante del 

transistor o pueden ser determinados experimentalmente. El coeficiente de reflexión de 

fuente se puede variar hasta obtener con el medidor de ruido una figura de ruido mínima. 

El valor de Fmin, que ocurre cuando Γ S = Γ Sopt, puede ser determinado por el medidor 

del ruido y el coeficiente de reflexión de fuente por el analizador de redes. La resistencia 

de ruido equivalente se puede determinar a partir de la siguiente relación: 
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𝑅! = 𝐹!!!! − 𝐹!"#
!!!!"#$

!

! !!"#$
!                                    [4.2-46] 

donde 𝐹!!=0 es la figura del ruido medida para ΓS = 0, Fmin la función del ruido 

mínimo del dispositivo para la que existe un valor de ΓSopt. 

La ecuación [4.2-45] se puede emplear para diseñar el valor de ρS para una figura de 

ruido dada F = Fi. Reescribimos la ecuación [4.2-45]: 

!!!!!"#$
!

!! !! ! = !!!!!"#
!!!

1+ Γ!"#$
!
                                     [4.2-47] 

Observamos que para un valor de la figura de ruido determinado la expresión a la 

derecha de la igualdad es una constante. Vamos a llamarla Ni:  

𝑁! =
!!!!"#
!!!

1+ Γ!"#$
!
                                          [4.2-48] 

Entonces la ecuación [4.2-47] queda como: 

Γ! − Γ!"#$
!

1− Γ! ! = 𝑁! 

desarrollando esta igualdad: 

Γ! − Γ!"#$ Γ∗ − Γ!"#$
∗ = 𝑁! − 𝑁! Γ! ! 

Γ! ! 1+ 𝑁! − 2ℜ Γ!Γ!"#$
∗ + Γ!"#$

! = 𝑁! 

ó 

Γ! ! −
2

1+ 𝑁!
ℜ Γ!Γ!"#$

∗ +
Γ!"#$

!

1+ 𝑁!
=

𝑁!
1+ 𝑁! 

 

Esta ecuación corresponde como la ecuación de la circunferencia en el plano de ρS y se 

puede representar de forma: 
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Γ! −
Γ!"#$
1+ 𝑁!

!

= 𝑁!! + 𝑁!(1− Γ!"#$ )
(1+ 𝑁!)!

 

 

Para un valor determinado de Ni el centro de la circunferencia se puede calcular como: 

𝐶!" =
!!"#$
!!!!

                                                        [4.2-49] 

 

y el radio: 

𝑅!" =
!

!!!!
𝑁! 𝑁! + 1− Γ!"#$

!
                             [4.2-50] 

A partir de la ecuación [4.2-48] se puede determinar varios valores de Ni para varios 

valores de la figura de ruido Fi. Después haciendo uso de las ecuaciones [4.2-49] y [4.2-

50] podemos representar una familia de las circunferencias de ruido constante en el plano 

de ΓS. De las ecuaciones [4.2-48], [4.2-49] y [4.2-50] observamos que si Fi = Fmin 

entonces Ni = 0, CFmin = ΓSopt y RFmin = 0. Esto significa que el centro de la 

circunferencia de la figura de ruido mínimo Fmin se ubica en el valor de ΓSopt con un 

radio nulo. De la ecuación [4.2-49] se deduce que los centros de las circunferencias para 

los demás valores de la figura de ruido se van a ubicar a lo largo del vector de ΓSopt. 

A continuación vamos a ver un ejemplo para el caso de un transistor de tecnología BJT 

modelo BFR-93A. Representaremos cuatro circunferencias de ruido constante separadas 

0.5 dB junto con el valor de ΓSopt a una frecuencia de 1 GHz.        
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                                Figura 4.2-20 Círculos de ruido constante de un transistor modelo BFR-93A 

                           

4.3 Pasos orientativos en el proceso de diseño de un 

amplificador de microondas 
En este apartado se van a resumir los pasos que hacen falta para llevar a cabo el diseño 

e implementación física de un amplificador de microondas. En la figura 4.3-1 se pueden 

observar las diferentes partes que componen un amplificador: básicamente el transistor y 

las redes de adaptación de entrada y de salida. 

 

                                  Figura 2.3-1 Esquema de un amplificado de microondas 

Los pasos que se deben seguir en el proceso de diseño de un amplificador de 

microondas son los siguientes: 

1. Elegir el punto de polarización del transistor y extraer sus parámetros S para 

𝚪𝑺                      𝚪𝒊𝒏                                            𝚪𝒐𝒖𝒕                      𝚪𝑳 
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la frecuencia de trabajo: 

𝑆(𝑓!) !"# =
𝑠!! 𝑓!             𝑠!"(𝑓!)
𝑠!" 𝑓!             𝑠!!(𝑓!)

 

2. Comprobar si es incondicionalmente estable empleando el factor de 

estabilidad K:  

𝐾 =
1− 𝑠!! ! − 𝑠!! ! + ∆ !

2 𝑠!"𝑠!"
                                            ∆=

𝑠!!          𝑠!"
𝑠!"          𝑠!! = 𝑠!!𝑠!! − 𝑠!"𝑠!" 

 

 
3. Si NO es incondicionalmente estable habrá que hacer un estudio de la 

estabilidad a la entrada y a la salida teniendo en cuenta los círculos de estabilidad 

de fuente (ΓS ) y de  carga (ΓL ) y elegir las redes de adaptación adecuadas para 

evitar que se produzca esta inestabilidad.  

4. Diseño de las redes de adaptación que dependerá del amplificador de 

microondas deseado:  

Amplificador de Máxima Ganancia. En este tipo de amplificador se buscará 

conseguir la MTP o Máxima Transferencia de Potencia, para ello se debe cumplir: 

Γ! = Γ!"∗  

Γ! = Γ!"#∗  

Sabiendo que Γ!" = 𝑠!! +
!!"!!"!!
!!!!!!!

  y Γ!"# = 𝑠!! +
!!"!!"!!
!!!!!!!

 nos queda que ΓS y ΓL deben 

Tabla 4.3-1 Expresiones que determinan la estabilidad de un dispositivo 
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cumplir   Γ! = 𝑠!! +
!!"!!"!!
!!!!!!!

∗

 y Γ! = 𝑠!! +
!!"!!"!!
!!!!!!!

∗

 para obtener la Máxima 

 Transferencia de Potencia (MTP). Como vimos, podíamos hallar una solución a estas 

ecuaciones de dos maneras: 

• Con el método unilateral con el que obteníamos una aproximación a la 

solución real (hay que comprobar que el factor de mérito “U” no es mayor que unos 

pocos dB). 

Γ! = 𝑠!!∗   𝑦  Γ! = 𝑠!!∗  

• Con el método bilateral con el que obteníamos la solución real o lo que es lo 

mismo: 

Γ! = Γ!"∗   𝑦  Γ! = Γ!"#∗  

Γ!" =
𝐵! ± 𝐵!! − 4 𝐶! !

2𝐶!
                                      Γ!" =

𝐵! ± 𝐵!! − 4 𝐶! !

2𝐶!
 

donde, 

𝐵! = 1+ 𝑠!! ! − 𝑠!! ! − ∆ ! 

𝐶! = 𝑠!! − 𝑠!!∗ ∆ 

𝐵! = 1+ 𝑠!! ! − 𝑠!! ! − ∆ ! 

𝐶! = 𝑠!! − 𝑠!!∗ ∆ 

El LNA o Mínimo Nivel de Ruido, para conseguirlo se debe cumplir: 

Γ! = Γ!"# 

Z! = Z!"# 

Una vez determinado el coeficiente de reflexión de fuente se puede elegir el coeficiente 

de reflexión de carga para conseguir la Máxima Transferencia de Potencia, es decir, 

Γ! = Γ!"#∗  (Z! = Z!"#∗ ) lo que supondría: 
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Γ! = Γ!"# 

Γ!"# = 𝑠!! +
𝑠!"𝑠!"Γ!
1− 𝑠!!Γ!

= 𝑠!! +
𝑠!"𝑠!"Γ!"#
1− 𝑠!!Γ!"#

 

Γ! = Γ!"#∗  

El valor del coeficiente de reflexión óptimo para conseguir la figura mínima de ruido 

normalmente viene proporcionado por el fabricante del transistor en caso contrario habría 

que realizar mediciones. 

A pesar de que usando ese valor de coeficiente de reflexión de fuente se obtenga la 

figura de ruido mínima, a la hora de diseñar se deberá buscar un compromiso entre mínimo 

ruido y buena adaptación ya que, en caso contrario, el circuito no funcionará 

correctamente. 

Empleando las circunferencias de ruido constante se pueden emplear otros valores del 

coeficiente de reflexión de fuente que, no consiguiendo un diseño de mínimo ruido, se 

pueden ajustar más a las especificaciones del diseño. Por ejemplo, el coeficiente de 

reflexión de fuente óptimo podría caer dentro de la zona de la carta de Smith en la cuál el 

amplificador se hace inestable pudiendo elegir entonces uno de la circunferencia de ruido 

más cercana estable. 

5. Si el valor de los ΓS y ΓL calculados (bajo el criterio de máxima ganancia o 

de mínimo  ruido) caen dentro de la zona inestable (círculos de estabilidad de carga 

o de fuente), se tendrá que usar las curvas de ganancia unilateral constante y/o las 

de factor de ruido constante. Esto quiere decir que aunque no consigamos un 

amplificador de máxima ganancia o de mínimo ruido por razones de estabilidad, 

escogeremos las redes de fuente y de carga que proporcionen mayor ganancia y/o 

menor ruido, pero siempre asegurando la estabilidad.  

6. Diseñar físicamente las redes de adaptación a la entrada y a la salida que 

proporcionen  los valores de ΓS  y/o ΓL deseados. Para el diseño de estas redes se 

pueden emplear  diversas metodologías empleando elementos concentrados como 

condensadores y bobinas, con líneas de transmisión ó con una mezcla de ambos.  

7. Simulación y Optimización ! Obtendremos resultados más exactos. 

8.  Layout Final, incluyendo la red de polarización del transistor intentando 
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que su  inclusión afecte lo menos posible a la respuesta en frecuencia para lo que se 

podrán usar por ejemplo condensadores y bobinas de desacoplo o líneas de 

transmisión de alta impedancia. 

4.4 Materiales utilizador para el diseño 
Como hemos mencionado con antelación, el software principal utilizado para el diseño 

será Microwave Office de AWR. Primero vamos a dar una breve descripción de 

Microwave Office. 

Microwave Office, MWO, combina la simulación de circuitos lineales y no lineal con la 

posibilidad de análisis electromacnético, EM, y el diseño para proporcionar una solución 

completa tanto para RF como para ingeniería de microondas. El programa incluye una 

colección extensiva de modelos de componentes que ayudan y apoyan el análisis de 

subsistema de RF utilizando equilibrio armónico y simulaciones de Volterra, un filtro 

integral de síntesis y un asistente de extracción de carga que puede incorporar contornos de 

arrastre medidos y simulados. Las mejoras en el simulador de circuitos existentes incluyen 

la adición de análisis de ruido de fase del oscilador, y la posibilidad de simulación 

electromagnética plana en 3D se ha mejorado para simular grandes problemas de manera 

más eficiente mediante la incorporación de solucionadores para el estado del arte. 

Una de las tecnologías subyacentes, Component Object Model (COM), proporciona una 

base para la integración de software de alto nivel y utiliza una base de datos orientada a 

objetos que contiene tanto las propiedades eléctricas como las físicas. 

Visual System Simulator (VSS) permite a los ingenieros de diseño de circuitos y 

sistemas realizar el análisis de arriba hacia abajo de los sistemas de comunicaciones 

analógicos y digitales. El software VSS está completamente integrado con el Microwave 

Office ya sea de "bajo a alto nivel" o análisis de " alto a bajo nivel". 

La simulación en tiempo discreto y extensas librerías de modelos de VSS proporciona 

una solución para el análisis de los sistemas de canal a través de los subsistemas de RF y 

DSP. Esta solución es ideal para el análisis de los sistemas inalámbricos de comunicación, 

de cable de línea de alta velocidad, y los sistemas electro-ópticos. VSS también permite a 

los usuarios crear rápidamente diagramas de bloques gráficos y analizar el desempeño en 

el uso de sofisticadas medidas integradas y generadores de señales potentes que soportan 
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virtualmente cualquier esquema de modulación, incluyendo: AM, FM, OFDM, PSK, 

MSK, QAM, y otros. Los usuarios pueden evaluar el impacto de las especificaciones 

mediante la utilización de un "modo de sintonización en tiempo real" única que muestra 

inmediatamente el impacto de los cambios de parámetros mediante la actualización de las 

mediciones en tiempo real. 

El software incluye una amplia biblioteca de más de 230 elementos y primitivas 

matemáticas que pueden ser utilizados para construir una representación exacta de los 

sistemas de comunicaciones más complejas. La biblioteca incluye 

codificadores/decodificadores (incluyendo Viterbi, Reed-Solomon, convolución, y otros), 

moduladores/demoduladores, y filtros. También podemos encontrar bibliotecas específicas 

para la aplicación y soporte 3G, IS95, GSM, EDGE, 802.11, y otros estándares 

emergentes. En esencia, este producto es una herramienta de simulación basada en datos 

con la habilidad para manejar las deficiencias que pueden ser modeladas en el tiempo o el 

dominio de frecuencia. 

El por qué de la elección de este programa es porque de es los software mas intuitivos y 

nos proporciona herramientas de diseño que por ejemplo otros software como Agilent 

Advanced Design System (ADS) no nos facilitan. 

Otro de los materiales utilizados es el software Matlab, que como bien sabemos es una 

herramienta de software matemático que ofrece un entorno de desarrollo integrado (IDE) 

con un lenguaje de programación propio (lenguaje M) y servicio de especie. entre sus 

prestaciones básicas se hallan: la manipulación de matrices, la representación de datos y 

funciones, la implementación de algoritmos, la creación de interfaces de usuario (GUI) y la 

comunicación con programas en otros lenguajes y con otros dispositivos hardware. 

Utilizamos este programa puesto que lo conocemos y nos proporciona todo lo necesario 

para la realización de las funciones que componen la toolbox para el diseño de 

amplificadores. 

Finalmente, el último software a utilizar es el AutoCAD, que lo usamos para la realización 

de los planos del layout a tamaño real ya que es una herramienta muy potente en la 

creación de dibujos y diseños tanto en 2 como en 3 dimensiones. 
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CAPÍTULO 5 RESULTADOS Y DISCUSIÓN 
Como hemos visto con anterioridad, para el LNB necesitamos dos amplificadores, uno 

de máxima ganancia y otro de mínimo ruido conectados en cascada. Para ello se realizarán 

dos diseños. Para nuestros diseños vamos a escoger la configuración vista en el aparta de 

estado del arte de amplificador de una etapa en emisor común. 

Para la implementación del primer amplificador, inicialmente, se diseñará un transistor 

con su red de polarización. Se medirán sus parámetros S de forma práctica y se 

determinarán sus parámetros de ruido mediante el software de diseño. Estos parámetros S 

medidos y los parámetros de ruido simulados se asignarán en Microwave Office a un 

subcircuito, que será creado con el objetivo de representar el circuito del transistor 

polarizado fabricado. A partir de estos parámetros asignados se crearán las redes de 

adaptación con líneas de transmisión, según el criterio de máxima ganancia. Finalmente, se 

mostrara el layout del circuito. El segundo diseño se diseñará igual que el anterior pero 

bajo condición de mínimo ruido. 

La realización de todos los diseños se hará en Microwave Office, que presenta en sí una 

herramienta de diseño potente y a la vez sencilla, por lo que es empleada tanto a nivel 

docente como en proyectos de ingeniería. El procedimiento de diseño comprende una serie 

de pasos en común: inicialmente, se elaborará un circuito ideal, empleando para ello líneas 

de transmisión sin pérdidas, y se obtendrán sus parámetros eléctricos. Los parámetros 

obtenidos se convertirán en parámetros físicos mediante la herramienta de Microwave 

Office, TxLine, y a partir de ellos se realizará el diseño real. Para la implementación física 

de los diseños reales se tendrán en cuenta las características del sustrato a emplear en la 

fabricación, FR4: 

Constante dieléctrica relativa: 𝜀!=4.5 

Altura del sustrato: H=1.6 mm 

Espesor del material conductor: T=0.035 mm  

Tangente de pérdidas: Tanδ =0.02 

Resistividad normalizada respecto del oro: Rho=0.7 
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Todos los diseños serán optimizados con el fin de encontrar unos parámetros de 

adaptación, ganancia y/o de ruido adecuados. Se elaborará el layout de los diseños finales 

en Microwave Office MWO y se ultimarán sus detalles en de este en AutoCAD. 

Como ampliación a este diseño hecho mediante MWO, se ha creado una toolbox para 

Matlab que nos devuelve los parámetros necesarios para el diseño de amplificadores 

introduciendo únicamente los parámetros S. 

5.1 Diseño del amplificador de máxima ganancia con MWO 
5.1.1 Introducción y consideraciones del diseño 

En este primer apartado del capítulo dedicado al proceso de diseño, se seguirá el 

desarrollo paso a paso del diseño de un amplificador de ganancia máxima. Para la 

implementación del dicho circuito se ha optado por un transistor de tecnología BJT de 

modelo BFR-93A, debido a la compatibilidad de sus características con las 

especificaciones del diseño. 

Una vez elegido el transistor se elegirá su punto de polarización y se diseñará su red de 

polarización, necesaria para su funcionamiento activo en la zona de interés, optando por 

una red de polarización universal. Se introducirán en el diseño elementos como 

condensadores de desacoplo o bypass, bobinas de choque para asegurar una correcta 

trayectoria de la señal de RF y de DC.  

Una vez diseñado el circuito se procederá a las mediciones de los parámetros S, la 

ganancia y de la figura de ruido.  

5.1.2 Especificación del transistor BFR-93A 
Las hojas del catálogo de características proporcionan los parámetros S del transistor 

para diferentes polarizaciones y en rango de frecuencias entre 100 MHz y 2 GHz. Debido a 

que el diseño que se pretende realizar ha de tener máxima ganancia, se seleccionarán los 

parámetros S del transistor, que proporcionan unos valores buenos de ganancia sin 

sacrificar mucho la figura de ruido.  

La caracterización en parámetros S, suministrada por el fabricante para el punto de 

polarización elegido, será la siguiente: 
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                                                           Tabla 5.1-1 Parámetros S del transistor BFR-93A 

El diseño del transistor polarizado en Microwave office se inicia importando los 

parámetros del transistor para el punto de polarización elegido en formato de un archivo de 

datos con la extensión “.s2p” (“Data Files”→”Import Data File”). El archivo importado 

se asigna al transistor de nuestro diseño, dejándolo, de esta manera, totalmente 

caracterizado por los parámetros de scattering. 
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La banda de frecuencias del diseño estará centrada en la frecuencia 1GHz. En este caso, 

máxima ganancia, el punto de polarización será Vce=5V y Ic=20mA (más adelante 

explicaremos el porque de este punto de polarización) .  

“Project options” →”Single point” → 1GHz 

𝑆 !!!!"# =
0.359∠!!"#.!° 0.125∠"#.!°
3.783∠"#.!° 0.224∠!!".!°

 

Como hemos dicho con anterioridad, estos parámetros experimentarán un cambio a la 

hora de polarizarlos a causa de la resistencia, bobinas de choque de radio frecuencia y 

condensadores de desacoplo o bypass. 

5.1.3 Estabilidad del transistor 
Antes de empezar con el diseño de las redes de polarización, se comprueba la 

estabilidad del dispositivo, para ello se calcula el factor de Rollett K y el factor 𝜇,   tal y 

como se explicó en el punto 4.2.4: 

𝐾 =
1− 𝑠!! ! − 𝑠!! ! + ∆ !

2 𝑠!"𝑠!"
= 1.0339 

𝜇 =
1− 𝑠!! !

𝑠!! − 𝑠!!∗ · ∆ + 𝑠!"𝑠!"
= 1.044 

Podemos ver estos resultados en la siguiente tabla:                    
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                                              Tabla 5.1-2 Parámetros de estabiliadad 

Se observa que K > 1 y 𝜇 >1. Según lo visto en el capítulo del desarrollo teórico, esto 

significa que el dispositivo es “incondicionalmente estable y adaptable”.  

En la siguiente figura podemos ver los círculos de estabilidad del transistor en un rango 

de frecuentas [0.8-1.2] GHz. 

           

                              Figura 5.1-1 Círculos de estabilidad de entrada (azul) y de salida (rosa) 
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Vemos como los círculos de estabilidad no caen dentro de la carta de Smith, por lo que, 

para este rango de frecuencias, toda la carta de Smith proporciona estabilidad. 

 

Tras esto podemos proceder a la elaboración del circuito de polarización, 

posteriormente volveremos a ver la estabilidad del circuito ya polarizado. 

5.1.4 Red de polarización 
Como ya se ha dicho previamente en la introducción, el transistor requiere para su 

correcto funcionamiento una red de polarización. Este apartado se dedicará a exponer la 

composición de dicha red de polarización y sus características. 

A la hora de elegir la red de polarización para el transistor BFR-93 se ha optado por una 

red de polarización por divisor de tensión debido a su facilidad de diseño y el empleo de 

una única tensión de alimentación. 

Este tipo de polarización es la más ampliamente utilizada en circuitos lineales, por este 

motivo algunas veces se le conoce como polarización universal. 

 

Las resistencias 𝑅! y  𝑅! forman un divisor de tensión del voltaje  𝑉!!. La función de 

esta red es facilitar la polarización necesaria para que la unión base-emisor este en la 

región apropiada. 

 

Este tipo de polarización es mejor que las anteriores, pues proporciona mayor 

estabilidad del punto de operación con respecto de cambios en  𝛽. 

Para nuestro diseño de máxima ganancia el punto de polarización que hemos elegido es 

Vce=5V y Ic=20mA ya que este punto de polarización nos proporciona un compromiso 

entre ganancia y ruido además de darnos estabilidad a la frecuencia de diseño como hemos 

visto con anterioridad. A mayor intensidad más ganancia, pero también más ruido, por eso 

no escogemos una intensidad mayor ya que degradaríamos mucho el ruido. 
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• Análisis teórico del circuito de polarización a Vce=5V y Ic=20mA 

 

𝑉!" =
𝑉!!
2   𝑑𝑜𝑛𝑑𝑒  𝑉!! = 10𝑉 → 𝑉!" = 5𝑉 

𝐼!" = 20  𝑚𝐴 

𝑉! =
1
10𝑉!!  

 

Para el cálculo de 𝛽 utilizaremos el MWO para simular las curvas de polarización del 

transistor: 

 
                                    Figura 5.1-2 Curvas de polarizacion del transistor 

Donde podemos observar que 𝑖! = 0.25  𝑚𝐴 por lo que: 

𝑅! 

𝑅! 

𝑅!  

𝑅! 

𝑉!!  

𝑅! 

𝑅! 
𝑅! 

𝑅!  
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𝛽 =
𝑖!
𝑖!
=

20  𝑚𝐴
0.25  𝑚𝐴 = 80 

 

Procedemos al cálculo de las resistencias: 

𝑅! =
𝑉!
𝐼!"

→ 𝑅! ≈
𝑉!
𝐼!"

=
10

10
20 · 10!! = 50  Ω 

En el caso de 𝐼!" →    𝐼!" = 0.25𝑚𝐴 →    𝐼!" = 𝐼!" + 𝐼!" = 20.25  𝑚𝐴 

𝑅! =
𝑉!
𝐼!"

=
10

10
20.25 · 10!! = 49.38  𝑚𝐴 

𝑅! =
𝑉!! − 𝑉!"# − 𝑉!

𝐼!"
=
10− 5− 1
20 · 10!! = 200  Ω 

Como  
𝑅!
𝛽 = 𝑅! →   𝑅! = 0.1𝛽𝑅! = 400  Ω 

Entonces el voltaje 𝑉!! necesario: 

𝑉!! = 𝐼!"
𝑅!
𝛽 + 𝑅! + 𝑉!"      𝑑𝑜𝑛𝑑𝑒  𝑉!"!"# = 0.7𝑉 

𝑉!! = 20 · 10!!
400
80 + 50 + 0.7 = 1.8𝑉 

Para determinar 𝑅!  y 𝑅!  tenemos un sistema de ecuaciones con dos incógnitas 

procedentes del circuito Thévenin: 

 

𝑉!! =
𝑅!

𝑅! + 𝑅!
𝑉!!  

𝑅! =
𝑅!𝑅!
𝑅! + 𝑅!

 

Dividiendo las dos expresiones anteriores: 
𝑉!!
𝑅!

=
𝑉!!
𝑅!

 

Por lo que 𝑅!: 

𝑅! = 𝑅!
𝑉!!
𝑉!!

= 400
10
1.8 = 2222.2  Ω = 2.2  𝐾Ω 

Para calcular 𝑅!: 
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1
𝑅!

=
1
𝑅!
+
1
𝑅!

 

1
𝑅!

=
1
𝑅!

−
1
𝑅!

 

1
𝑅!

=
1
𝑅!

−
𝑉!!
𝑉!!𝑅!

 

1
𝑅!

=
𝑉!! − 𝑉!!
𝑉!!𝑅!

 

Por lo que 

𝑅! = 𝑅!
𝑉!!

𝑉!! − 𝑉!!
= 400

10
10− 1.8 = 487.8  Ω 

En resumen 

𝑅! = 49.38  Ω                              𝑅! = 200  Ω 

    𝑅! = 487.8  Ω                              𝑅! =   2.2  𝐾Ω 

 

• Análisis mediante simulación del circuito de polarización a Vce=5V y 

Ic=20mA 

 

Mediante MWO calculamos también el circuito de polarización y vemos como los 

valores coinciden con los calculados analíticamente: 
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                                              Figura 5.1-3 Circuito de polarización MWO 

Este sería el circuito de polarización que tendríamos donde podemos ver en la siguiente 

figura que conseguimos el punto de polarización deseado: 

 

                      
                                                                        Gráfica 5.1-1 Punto de polarización 

El circuito que usaremos como polarizado sería el anterior, pero con los puertos de 

entrada y salida. 
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                                                       Figura 5.1-4 Circuito de polarización final 

Ahí podemos ver los valores aportados a las bobinas de choque y condensadores de 

bypass, que deben ser suficientemente grandes para no dejar pasar la corriente continua 

cuando subamos en frecuencia (a 1GHz). 

 

El último paso de la polarización sería comprobar si este circuito polarizado sigue 

siendo estable, los parámetros S, las ganancias y los parámetros de ruido. 

 

Para ello hemos creado un subcircuito que se caracteriza por el circuito de polarización 

de la Figura 5.1-4: 
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                                         Figura 5.1-5 Subcircuito creado a partir del circuido polarizado 

• Estabilidad 

                                

                               
                                                     Tabla 5.1-3 Factor K de estabilidad 

Vemos como efectivamente el transistor es incondicionalmente estable. 

• Parámetros S 
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                                                             Tabla 5.1-4 Parámetros S circuito polarizado 

Se puede apreciar como los parámetros S varían con pero no significativamente, aun así 

estos serán los parámetros que usaremos para realizar la red de adaptación. 

Comparamos los parámetros S a 1GHz proporcionados por el fabricante y los obtenidos 

tras simulación: 

 

𝑆 !"#$%&"'() =
0.359∠!!"#.!° 0.125∠"#.!°
3.783∠"#.!° 0.224∠!!".!°

 

 

𝑆 !"#$%&'"() =
0.37728∠!!"#.!"° 0.08212∠"#.!"#°
3.9686∠"".!"#° 0.14853∠!!!".!°

 

 

Estas variaciones ocurren por culpa de las bobinas y los condensadores ya que 

idealmente deberían ser de valor infinito, aunque pusimos unos valores grandes, nos 

producen cambien en los parámetros S (de darles un valor mayor nos saldría un layout muy 

grande ya que trabajamos a una frecuencia relativamente baja, 1GHz). 

• Ganancias 



 
 
 

82 

                                            

  
                                               Tabla 5.1-5 Ganancias del circuito polarizado 

Donde GA se refiere a la ganancia disponible, GP la ganancia de potencia y GT la 

ganancia de transducción del circuito polarizado. Tras el diseño final del amplificador 

(redes de adaptación) estos valores de ganancia se variarán. Dependiendo de lo buena 

que sea nuestra red de adaptación, se reducirán o aumentarán más o menos, así que uno 

de nuestros objetivos claves será diseñar una muy buena red de adaptación para obtener 

ganancias lo más altas posibles. 

• Parámetros de ruido 
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                                               Tabla 5.1-6 Parámetros de ruido circuito polarizado 

Vemos que la figura de ruido mínima 𝐹!"# = 2.7589  𝑑𝐵 a 1 GHz y factor de ruido 

𝐹 = 2.8268  𝑑𝐵. La resistencia de ruido 𝑅! = 12.701 y 𝑍! = 37.325− 1.6849𝑗. 

Estos no son los parámetros de ruido finales del diseño, solo los del circuito polarizado, 

los parámetros de ruido del amplificador serán significativamente mayores ya que los 

demás componentes que usaremos para el diseño, como las líneas, introducirán más ruido. 

 

5.1.5 Red de adaptación 
 En este apartado se pretende realizar el diseño de un amplificador de una etapa, 

partiendo de los parámetros S obtenidos del circuito polarizado. Como ya se ha dicho 

anteriormente, el objetivo de este apartado el diseño del amplificador de máxima ganancia 

sintonizado a frecuencia de 1GHz. Para la parte de la adaptación deberemos recordar una 

figura mostrada en el capítulo 2. 
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Para máxima ganancia deberemos crear unas redes de adaptación que nos proporcionen 

adaptación conjugada simultánea en ambos puertos: 

 

Γ! = 𝑠!! +
𝑠!"𝑠!"Γ!
1− 𝑠!!Γ!

∗

= Γ!"∗  

Γ! = 𝑠!! +
𝑠!"𝑠!"Γ!
1− 𝑠!!Γ!

∗

= Γ!"#∗  

O recíprocamente 

Z! = Z!"∗  

Z! = Z!"#∗  

El proceso de diseño que seguiremos para diseñar estas redes será 

• Primer paso: diseñar las redes ideales de entrada y salida por separado. 

• Segundo paso: conectar las redes ideales al transistor para obtener el 

circuito completo y se simula la respuesta del circuito para comprobar si esta bien 

adaptado. 

• Tercer paso: diseñar las redes reales de entrada y salida por separado. 

• Cuarto paso: conectar las redes reales al transistor para obtener el circuito 

completo y se simula la respuesta del circuito para comprobar si esta bien adaptado 

así como ver las características de ganancia y ruido del sistema. 

 

Figura 5.1-6 Esquema simplificado de un amplificador 

𝚪𝑺                      𝚪𝒊𝒏                                            𝚪𝒐𝒖𝒕                      𝚪𝑳 
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5.1.5.1 Redes de adaptación ideales 

Como hemos dicho, el primer y segundo paso corresponderá al diseño de las redes de 

adaptación ideales. Para ello comenzaremos calculando los coeficientes de reflexión de 

entrada y salida,  Γ!"  𝑦  Γ!"#  a 1GHz siguiendo la fórmula anterior o mediante una gráfica 

en MWO. 

      

 
                               Tabla 5.1-7 Coeficientes de reflexión de entrada y de salida 

Los coeficientes de reflexión obtenidos a 1GHz serán los que utilizaremos para el 

diseño de nuestra red ya que esa es nuestra frecuencia de trabajo. Habría que añadir, que 

los valores que no aparecen en la tabla son a causa de que a esas frecuencias el transistor es 

inestables entonces no tiene sentido hablar de adaptación conjugada simultánea en ambos 

puertos. 

Procedemos al diseño de las redes de entrada y de salida por separado: 

 

Red de entrada ideal 

 

El circuito sería: 
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                                       Figura 5.1-7 Red de adaptación de entrada ideal 

Ahora vamos a explicar paso a paso como hemos realizado la red. 

En las ecuaciones superiores podemos ver como el primer paso sería definir Γ! = Γ!"∗  

siendo Γ!"∗ el conjugado del valor GM1 obtenido en la tabla anterior. Definimos 𝑍! = 50  Ω 

y calculamos el valor de Z!∗ según la fórmula: 

𝑍!∗ = 𝑍!
1+ Γ!∗

1− Γ!∗
 

Entonces tenemos: 

Γ! = Γ!"∗ = 0.43955∠!!!".!!° 

Z! = Z!"∗ = 19.58− 3.503𝑗  Ω 

Como podemos ver la adaptación se hace con una línea mas dos stubs en paralelo. Al 

ser líneas ideales no tenemos problemas de perdidas ni dispersión. 

Comenzamos la adaptación poniendo los valores de la longitud eléctrica de las líneas, 𝜃, 

a 0 y nos vamos moviendo a lo largo de la línea hasta que tengamos la parte real adaptada 

(con valor 1 en la carta de Smith) y luego calculamos la longitud de los stubs para que nos 

anulen la parte imaginaria. 

Con la herramienta Tune Tool de MWO seleccionamos las dos longuitudes eléctricas, 

theta (la de la línea) y thetas (la de los stubs) para poder variar su valor mediante el Tune. 

El circuito inicial sería: 
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Como tenemos una red en paralelo, vamos a usar una carta de Smith de admitacias, 

intentando lograr que la conductancia, G, sea igual a 1 y la susceptancia, B, sea igual a 0. 

La carta de Smith obtenida con longitudes eléctricas nulas sería: 

      

Moviéndonos sobre la línea conseguimos que G sea igual a 1 para un valor de 

𝜃 = 36.54°: 
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Ahora con los stubs debemos simular una susceptancia de +0.981173 para que 

0.981173-0.981173=0 y tengamos susceptancia nula. Esto ocurre con 𝜃! = 26.2°: 
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Vemos como se podría decir que la entrada esta perfectamente adaptada mediante líneas 

ideales. 

Red de salida ideal 

 

 
                                                         Figura 5.1-8 Red de adaptación de salida ideal 

Aunque aparentemente parezca el mismo circuito podemos ver como el coeficiente de 

reflexión cambia, aunque la dinámica de la adaptación es la misma. 

 

Γ! = Γ!"#∗ = 0.24446∠!!".!"#° 

Z! = Z!"#∗ = 50.85− 25.41𝑗  Ω 

Volvemos a darle valor nulo a la longitud eléctrica y vamos variando su valor mediante 

Tune Tool para adaptar. 
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La carta de Smith sería: 

 

             
 

Procedemos a la adaptación mediante la línea ideal: 
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Y con los stubs en paralelo anulamos la susceptancia como anteriormente: 

 

          
 

Nuevamente vemos como la salida esta perfectamente adaptada. 
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Red ideal 

El diseño final de la red de adaptación ideal sería: 

 

 
                                                                 Figura 5.1-9 Red de adaptación ideal 

La carta de Smith que nos informará de cómo de adaptado esta este circuito sería: 
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Como vemos tanto la entrada como la salida siguen perfectamente adaptadas. Esta 

reflexión puede verse también bien en una gráfica con la respuesta del diseño (sus 

parámetros S). 

 

 
                                               Figura 5.1-10 Parámetros S del circuido adaptado ideal en dB 

Aquí podemos ver como los valores de 𝑠!!  y 𝑠!!  en decibelios son muy bajos 

(idealmente debería ser -∞) lo que significa que están adaptados. 

Ya podríamos decir que hemos acabado el diseño de la red de adaptación ideal y hemos 

obtenido muy buenos resultados que los valores de adaptación son muy altos como hemos 

visto. 

 

5.1.5.2 Redes de adaptación reales 

En este apartado vamos a realizar las redes de adaptación reales de nuestro amplificador 

de máxima ganancia. Para ello usaremos la herramienta TXLine para calcular la longitud 

física y el ancho de las líneas reales (Tools ! TXLine) y luego ajustar el valor con la 

herramienta Tune Tool nuevamente para mejorar la adaptación, pero antes de esto, 

debemos definir el sustrato que vamos a utilizar. Recordemos que vamos a usar la 

tecnología microstrip. A Continuación vamos a caracterizar el sustrato a utilizar: 
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                                                           Figura 5.1-11 Sustrato 

Las características del sustrato son las vistas al principio de este capítulo. 

Constante dieléctrica relativa: 𝜀!=4.5 

Altura del sustrato: H=1.6 mm 

Espesor del material conductor: T=0.035 mm  

Tangente de pérdidas: Tanδ =0.02 

Resistividad normalizada respecto del oro: Rho=0.7 

Red de entrada real 

Para la red de entrada real comenzaremos usando la herramienta TXLine mencionada 

con anterioridad.  

En el caso de la línea de transmisión de entrada el resultado sería: 
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                                                            Figura 5.1-12 TXLine de la línea de entrada 

Y para los stubs: 

 

 
                                                            Figura 5.1-13 TXLine de los stubs de entrada 

Con esto el circuito de entrada que nos quedaría sería: 
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                                                          Figura 5.1-14 Red de adaptación de entrada real 

Donde podemos observar que la longitud física de los stubs (la L que vemos en azul) ha 

experimentado un pequeño cambio con referencia a lo que aparece en la figura 5.1-11, esto 

sucede, como hemos dicho antes, por ese pequeño ajuste que hacemos para mejorar la 

adaptación. Esta puede verse en la siguiente imagen: 
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Vemos como la adaptación empeora un poco con respecto a de la red ideal, pero sigue 

estando bien adaptado. 

 

Red de salida real 

El proceso para la red de salida será el mismo que para la de entrada. Lo primero será el 

TXLine. 

La línea de transmisión de salida: 
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                                                            Figura 5.1-15 TXLine de la línea de salida 

Y para los stubs: 

 

 
                                                            Figura 5.1-16 TXLine de los stubs de salida 

Lo que nos da como resultado el siguiente circuito: 
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                                                          Figura 5.1-17 Red de adaptación de salida real 

Nuevamente vemos como la longitud física de los stubs ha sido ajustada para mejorar la 

adaptación. El resultado es: 
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Red real 

Una vez diseñadas cada una de las redes de adaptación y obtenidos sus parámetros 

físicos óptimos, se procede a implementar el circuito final. Para ello se unen las dos redes 

de entrada y de salida diseñadas con el subcircuito, que contiene los parámetros S medidos 

del transistor polarizado. Además se añaden dos líneas de 50 Ω en la entrada y salida de 

circuito para la conexión con los conectores, siendo su longitud  𝜆/4 que han sufrido un 

pequeño ajuste para mejorar la adaptación, y los cruces en forma de cruz que son 

imprescindibles para la unión de cuatro líneas de transmisión, estas también introducirán 

perdidas. 
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                                              Figura 5.1-18 Red de adaptación real 
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Los resultados de adaptación serían: 

                     
               

Vemos que al diseñarla con redes reales la adaptación empeora un poco con relación a 

los resultados obtenidos con la red de adaptación ideal, pero se puede seguir considerando 

una buena adaptación. 

En la gráfica con la respuesta del circuito también se puede apreciar este 

empeoramiento de la adaptación: 
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                                             Figura 5.1-19 Parámetros S del circuido adaptado real en dB 

Ya tenemos el amplificador perfectamente caracterizado con su red de polarización y 

sus redes de adaptación reales, en el siguiente apartado procederemos a analizar los 

resultados obtenidos con este diseño. 

También podemos ver estos parámetros en forma de tabla: 

 
                                    Tabla 5.1-8 Parametros S del circuito con la red real 

De esta tabla se puede sacar en claro que tanto el modulo de 𝑠!! como de 𝑠!! son 

pequeños por lo que aquí tenemos otra forma de ver que la adaptación es buena. También 

obtenemos un valor bajo de 𝑠!" que provocaría unilateralidad como se desea, y un valor 

alto de 𝑠!" que proporciona una ganancia del transistor, 𝐺!, mayor. 
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Los parámetros físicos optimizados de las líneas se resumen en la siguiente tabla: 

 Anchura (mm) Longitud (mm) 

Líneas de transmisión de 

entrada 

2.96752 16.62 

Stubs de entrada 2.96752 11.18 

Líneas de transmisión de salida 2.96752 41.14 

Stubs de salida 2.96752 5.785 
                                        Tabla 5.1-9 Parámetros físicos de las lineas 

5.1.6 Resultados obtenidos de ganancia y ruido 
En este apartado vamos a ver los resultados que nos proporciona el diseño anterior 

desde el punto de vista de ganancia como el de ruido 

 

Ganancias 

En la siguiente tabla podemos ver las ganancias obtenidas con este diseño, que 

recordemos que es de máxima ganancia. 

• Con líneas ideales 

                                                                          
  Tabla 5.1-10 Ganancias del amplificador de máxima ganancia 

Vemos como la ganancia disponible es 𝐺! = 12.865  𝑑𝐵 , la ganancia de potencia 

𝐺! = 12.865  𝑑𝐵, la ganancia de transducción 𝐺! = 12.865  𝑑𝐵 y la ganancia máxima 
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disponible 𝑀𝐴𝐺 = 12.865  𝑑𝐵. Resultados lógicos ya que las líneas no tienen pérdidas por 

lo que se consigue la MAG y al producirse adaptación conjugada simultanea en ambos 

puertos, M1=1 y M2=1 todas las ganancias son iguales. 

𝐺! = 𝐺! = 𝐺! = 𝑀𝐴𝐺 

 

 Circuito polarizado Circuido con 

líneas ideales 

Ganancia disponible, 𝑮𝑨 12.07 dB 12.865 dB 

Ganancia de potencia,  𝑮𝑷 12.64 dB 12.865 dB 

Ganancia de transducción,  𝑮𝑻 11.973 dB 12.865 dB 

MAG 12.865 dB 12.865 dB 
                                                 Tabla 5.1-11 Comparación de ganancias 

• Con líneas Microstip 

 

   
  Tabla 5.1-12 Ganancias del amplificador de máxima ganancia 

Vemos como la ganancia disponible es 𝐺! = 12.575  𝑑𝐵 , la ganancia de potencia 

𝐺! = 12.575  𝑑𝐵, la ganancia de transducción 𝐺! = 12.569  𝑑𝐵 y la ganancia máxima 

disponible 𝑀𝐴𝐺 = 12.582  𝑑𝐵. En este caso podemos ver como la ganancia ha disminuido 
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debido a las perdidas de los conductores y los valores delas ganancias no son exactamente 

iguales, aunque oarecidos. 

𝐺! = 𝐺! ≈ 𝐺! ≈ 𝑀𝐴𝐺 

 

Si comparamos estos valores de ganancia con los obtenidos anteriormente podemos 

comprobar como, al ser un diseño de máxima ganancia, algunos valores son mayores y en 

el caso de la ganancia de potencia es un valor cercano. 

 

 Circuito polarizado Circuido con 

líneas Microstrip 

Ganancia disponible, 𝑮𝑨 12.07 dB 12.575 dB 

Ganancia de potencia,  𝑮𝑷 12.64 dB 12.575 dB 

Ganancia de transducción,  𝑮𝑻 11.973 dB 12.569 dB 

MAG 12.865 dB 12.582 dB 
                                                 Tabla 5.1-13 Comparación de ganancias 

Con lo que podemos concluir que los resultados obtenidos hablando desde el punto de 

vista de las ganancias son satisfactorios. 

A continuación vamos a mostrar los círculos de ganancia constante tanto de ganancia 

disponible como de ganancia de potencia a nuestra frecuencia de diseño, 1 GHz: 
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Vemos como ambas graficas son similares ya que los valores de ganancia disponible y 

ganancia de potencia son idénticos. 

 

Ruido 

Ahora vamos a ver las características de ruido: 
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                                                 Tabla 5.1-14 Parámetros de ruido del amplificador 

Vemos como la figura de ruido, 𝐹 = 3.2981  𝑑𝐵   y la figura mínima de ruido, 

𝐹!"# = 2.8932  𝑑𝐵 son un poco altas, pero tampoco podemos considerar que sea un 

amplificador muy ruidoso, entran dentro de lo que puede llamarse aceptable para nuestra 

frecuencia de trabajo. Destacar de nuevo que este amplificador es de máxima ganancia, el 

de mínimo ruido lo diseñaremos posteriormente. 

Como ya advertimos, estos parámetros de ruido son peores que los obtenidos solo en el 

circuito de polarización debido al ruido introducido en la adaptación. 

 

 Circuito polarizado Circuido con líneas 

Microstrip 

Factor de ruido, F 2.8268 dB 3.2981 dB 

Figura mínima de ruido, Fmin 2.7589 dB 2.8932 dB 
                                                 Tabla 5.1-15 Comparación de los parámetros de ruido 

También vamos a mostrar los círculos de ruido contante a 1 GHz: 
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5.1.7 Creación del layout 
Para elaborar el layout del circuito final se deberán tener en cuenta varios detalles. Ya 

tenemos calculadas las longitudes de las líneas de transmisión asi como de la cruz utilizada 

para unirlas, por lo que lo primero sería calcular el subcircuito creado para la elaboración 

del diseño, que incluía la red de polarización, deberá ser sustituido por una caja con las 

dimensiones que tendría de hacerlo con componentes smd. Segundo, esta caja deberá ir 

conectada en la misma posición que en el circuito real. Las dimensiones de la caja serían la 

suma de las longitudes de los componentes que hay en su interior, se puede ver en la tabla 

que se muestra a continuación: 

 Largo (mm) Ancho(mm) 

Transistor 3 1.4 

Bobinas 100nH (3)  1.6 0.8 

Condensador 50pF 1.6 0.8 
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Condensadores 100pF (2) 3.2 2.5 

Resistencia  49.38  Ω 1.6 0.8 

Resistencia 200  Ω 1.6 0.8 

Resistencia 487  Ω 1 0.5 

Resistencia 2073  Ω 1.6 0.8 

Total 21.6 12.5 

                                                 Tabla 5.1-14 Componentes de la red de polarización 

En el anexo podremos ver las hojas de características de estos componentes de donde se 

han obtenido las medidas. 

El layout del circuito final que nos proporciona el MWO es: 

 

                                              Figura 5.1-20 Layout proporcionado por MWO 1 

 

                                              Figura 5.1-21 Layout proporcionado por MWO 2 



 
 
 

111 

 

Este layout lo hemos extraído de MWO y lo hemos abierto en AutoCAD para acotar las 

medidas de las líneas de transmisión así como la longitud total del amplificador (Layout ! 

Export ! “layout”.dxf). El plano obtenidos se muestran a continuación a tamaño real y 

con sus respectivas medidas: 
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                Figura 5.1-22 Layout proporcionado por AutoCAD 
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5.2 Diseño del amplificador de mínimo ruido con MWO 
5.2.1 Introducción y consideraciones del diseño 

En este apartado se procederá al diseño de un amplificador de mínimo ruido, se seguirá 

un desarrollo muy similar al del apartado anterior, pero a la hora de diseñar las redes de 

adaptación se tomarán consideraciones de mínimo ruido. Para la implementación del dicho 

circuito se ha optado también por un transistor de tecnología BJT de modelo BFR-93A. 

Una vez elegido el transistor se elegirá su punto de polarización y se diseñará su red de 

polarización, necesaria para su funcionamiento activo en la zona de interés, optando por 

una red de polarización universal, en este caso con un punto de polarización distinta al del 

apartado anterior (con menos intensidad para que produzca menos ruido). Se introducirán 

en el diseño elementos como condensadores de desacoplo o bypass, bobinas de choque 

para asegurar una correcta trayectoria de la señal de RF y de DC.  

Una vez diseñado el circuito se procederá a las mediciones de los parámetros S, la 

ganancia y de la figura de ruido.  

Las especificaciones del transistor serán las mismas que en el apartado 5.1.2. 

 

5.2.2 Estabilidad del transistor 
Comprobamos la estabilidad del dispositivo, para ello se calcula el factor de Rollett K y 

el factor 𝜇,   tal y como se explicó en el punto 2.2.4: 

𝐾 =
1− 𝑠!! ! − 𝑠!! ! + ∆ !

2 𝑠!"𝑠!"
= 1.024 

𝜇 =
1− 𝑠!! !

𝑠!! − 𝑠!!∗ · ∆ + 𝑠!"𝑠!"
= 1.0243 

Podemos ver estos resultados en la siguiente tabla:                    
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                                              Tabla 5.2-1 Parámetros de estabiliadad 

Se observa que K > 1 y 𝜇 >1. Según lo visto en el capítulo del desarrollo teórico, esto 

significa que el dispositivo es “incondicionalmente estable y adaptable”.  

Nuevamente podemos observar que los círculos de estabilidad a 1GHz no incluyen la 

carta de Smith, toda la carta de Smith proporciona estabilidad. 
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                                  Figura 5.2-1 Círculos de estabilidad de entrada (azul) y de salida (rosa) 

Tras esto podemos proceder a la elaboración del circuito de polarización, 

posteriormente volveremos a ver la estabilidad del circuito ya polarizado. 

5.2.3 Red de polarización 
Se usa el punto de polarización Vce=5V y Ic=10mA ya que al tener una intensidad 

menor nos proporciona menos ruido. 

 

• Análisis teórico del circuito de polarización a Vce=5V y Ic=10mA 

 

𝑉!" =
𝑉!!
2   𝑑𝑜𝑛𝑑𝑒  𝑉!! = 10𝑉 → 𝑉!" = 5𝑉 

𝐼!" = 10  𝑚𝐴 

𝑉! =
1
10𝑉!!  

 

Para el cálculo de 𝛽 utilizaremos el MWO para simular las curvas de polarización del 

transistor: 
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                                    Figura 5.2-2 Curvas de polarizacion del transistor 

Donde podemos observar que 𝑖! = 0.12  𝑚𝐴 por lo que: 

 

𝛽 =
𝑖!
𝑖!
=

10  𝑚𝐴
0.12  𝑚𝐴 = 83 

 

Procedemos al cálculo de las resistencias: 

𝑅! =
𝑉!
𝐼!"

→ 𝑅! ≈
𝑉!
𝐼!"

=
10

10
10 · 10!! = 100  Ω 

En el caso de 𝐼!" →    𝐼!" = 0.12𝑚𝐴 →    𝐼!" = 𝐼!" + 𝐼!" = 10.12  𝑚𝐴 

𝑅! =
𝑉!
𝐼!"

=
10

10
10.12 · 10!! = 98.81  𝑚𝐴 

𝑅! =
𝑉!! − 𝑉!"# − 𝑉!

𝐼!"
=
10− 5− 1
10 · 10!! = 400  Ω 

Como  
𝑅!
𝛽 = 𝑅! →   𝑅! = 0.1𝛽𝑅! = 830  Ω 

Entonces el voltaje 𝑉!! necesario: 

𝑉!! = 𝐼!"
𝑅!
𝛽 + 𝑅! + 𝑉!"      𝑑𝑜𝑛𝑑𝑒  𝑉!"!"# = 0.7𝑉 

𝑉!! = 10 · 10!!
830
83 + 100 + 0.7 = 1.8𝑉 
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Para determinar 𝑅!  y 𝑅!  tenemos un sistema de ecuaciones con dos incógnitas 

procedentes del circuito Thévenin: 

 

𝑉!! =
𝑅!

𝑅! + 𝑅!
𝑉!!  

𝑅! =
𝑅!𝑅!
𝑅! + 𝑅!

 

Dividiendo las dos expresiones anteriores: 
𝑉!!
𝑅!

=
𝑉!!
𝑅!

 

Por lo que 𝑅!: 

𝑅! = 𝑅!
𝑉!!
𝑉!!

= 830
10
1.8 = 4611.11  Ω = 4.6  𝐾Ω 

Para calcular 𝑅!: 
1
𝑅!

=
1
𝑅!
+
1
𝑅!

 

1
𝑅!

=
1
𝑅!

−
1
𝑅!

 

1
𝑅!

=
1
𝑅!

−
𝑉!!
𝑉!!𝑅!

 

1
𝑅!

=
𝑉!! − 𝑉!!
𝑉!!𝑅!

 

Por lo que 

𝑅! = 𝑅!
𝑉!!

𝑉!! − 𝑉!!
= 830

10
10− 1.8 = 1012.2  Ω = 1KΩ 

En resumen 

𝑅! = 98.81  Ω                              𝑅! = 400  Ω 

    𝑅! = 1  𝐾Ω                              𝑅! =   4.6𝐾Ω 

 

• Análisis mediante simulación del circuito de polarización a Vce=5V y 

Ic=10mA 

 

Mediante MWO calculamos también el circuito de polarización y vemos como los 

valores coinciden con los calculados analíticamente: 

 



 
 
 

118 

                 
                                              Figura 5.2-3 Circuito de polarización MWO 

Este sería el circuito de polarización que tendríamos donde podemos ver en la siguiente 

figura que conseguimos el punto de polarización deseado: 

 

                      
                                                                        Gráfica 5.2-1 Punto de polarización 

El circuito que usaremos como polarizado sería el anterior, pero con los puertos de 

entrada y salida. 
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                                                       Figura 5.2-4 Circuito de polarización final 

 

Como anteriormente, los valores aportados a las bobinas de choque y condensadores de 

bypass son suficientemente grandes para no dejar pasar la corriente continua cuando 

subamos en frecuencia (a 1GHz). 

Procedemos al último paso, comprobar si este circuito polarizado sigue siendo estable, 

los parámetros S, las ganancias y los parámetros de ruido. 

Para ello hemos creado un subcircuito que se caracteriza por el circuito de polarización 

de la Figura 5.2-4: 
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                                         Figura 5.2-5 Subcircuito creado a partir del circuido polarizado 

• Estabilidad 

                                

                                   
                                                            Tabla 5.2-2 Factor K de estabilidad 

El transistor sigue siendo incondicionalmente estable. 

• Parámetros S 
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                                                             Tabla 5.2-3 Parámetros S circuito polarizado 

Comparamos los parámetros S a 1GHz proporcionados por el fabricante y los obtenidos 

tras simulación: 

 

𝑆 !"#$%&"'() =
0.39∠!!"#° 0.12∠""°
3.469∠"".!° 0.294∠!!".!°

 

 

𝑆 !"#$%&'"() =
0.29917∠!!"#.!"° 0.1011∠"#.!"#°
3.6063∠"#.!"!° 0.17894∠!!".!"#°

 

 

Podemos ver otra vez las variaciones producidas por las bobinas de choque y los 

condensadores de desacoplo. 

• Ganancias 
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                                               Tabla 5.2-4 Ganancias del circuito polarizado 

Donde GA se refiere a la ganancia disponible, GP la ganancia de potencia y GT la 

ganancia de transducción del circuito polarizado.  

• Parámetros de ruido 

                                
       Tabla 5.2-5 Parámetros de ruido circuito polarizado      
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Vemos que la figura de ruido mínima 𝐹!"# = 2.0883  𝑑𝐵 a 1 GHz y factor de ruido 

𝐹 = 2.0923  𝑑𝐵. La resistencia de ruido 𝑅! = 12.444 y 𝑍! = 49.726∠".!"#$°. 

Después del diseño de las redes de adaptación mostraremos nuevamente estos valores 

para ver las variaciones producidas. 

 

5.2.4 Red de adaptación 
 El LNA o Mínimo Nivel de Ruido se consigue para: 

Γ! = Γ!"# 

o lo que es lo mismo: 

Z! = Z!"# 

Una vez determinado el coeficiente de reflexión de fuente se puede elegir el coeficiente 

de reflexión de carga para conseguir la Máxima Transferencia de Potencia en la etapa de 

salida, es decir, Γ! = Γ!"#∗   (Z! = Z!"#∗ ) lo que supondría: 

Γ! = Γ!"# 

Γ!"# = 𝑠!! +
𝑠!"𝑠!"Γ!
1− 𝑠!!Γ!

= 𝑠!! +
𝑠!"𝑠!"Γ!"#
1− 𝑠!!Γ!"#

 

Γ! = Γ!"#∗  

El valor del coeficiente de reflexión óptimo para conseguir la figura mínima de ruido 

normalmente viene proporcionado por el fabricante del transistor en caso contrario habría 

que realizar mediciones. 

A pesar de que usando ese valor de coeficiente de reflexión de fuente se obtenga la 

figura de ruido mínima, a la hora de diseñar se deberá buscar un compromiso entre mínimo 

ruido y buena adaptación ya que, en caso contrario, el circuito no funcionará 

correctamente. 

El proceso de diseño que seguiremos para diseñar estas redes será el mismo que en el 

apartado anterior: 

• Primer paso: diseñar las redes ideales de entrada y salida por separado. 
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• Segundo paso: conectar las redes ideales al transistor para obtener el 

circuito completo y se simula la respuesta del circuito para comprobar si esta bien 

adaptado. 

• Tercer paso: diseñar las redes reales de entrada y salida por separado. 

• Cuarto paso: conectar las redes reales al transistor para obtener el circuito 

completo y se simula la respuesta del circuito para comprobar si esta bien adaptado 

así como ver las características de ganancia y ruido del sistema. 

5.2.4.1 Redes de adaptación ideales 

Comenzaremos calculando la impedancia óptima de ruido, a partir de ella podremos 

calcular el coeficiente de reflexión óptimo de ruido,  Γ!"#, a 1GHz mediante MWO: 

      

                
                                       Tabla 5.2-6 Impedancia de ruido óptima 

La impedancia de ruido obtenidos a 1GHz serán los que utilizaremos para el diseño de 

nuestra red ya que esa es nuestra frecuencia de trabajo.  

Procedemos al diseño de las redes de entrada y de salida por separado: 
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Red de entrada ideal 

 

El circuito sería: 

  

 
                                       Figura 5.2-6 Red de adaptación de entrada ideal 

Ahora vamos a explicar paso a paso como hemos realizado la red. 

En este caso la Tabla 5.2-6 nos proporciona directamente el valor de Z!"# por lo que el 

valor de nuestra resistencia será: 

Z! = Z!"# 

Entonces tenemos: 

Z! = Z!"# = 49.58+ 3.799𝑗 

La carga que colocamos seria   Z!∗ = Z!"#∗ = 49.58− 3.799𝑗  ya que buscamos 

convertir Z0 ! ZS y por cuestión de comodidad (para acabar en el centro de la carta de 

Smith) nos es mas fácil transformar   Z!∗ !   Z!∗ ya que estas transformaciones son duales. 

Como también podemos ver la longitud de la línea es prácticamente 𝜆/4. 

Los pasos a seguir son los mismos,  ponemos los valores de las longitudes 

eléctricas,𝜃.  Comenzamos la adaptación poniendo los valores de la longitud eléctrica de 

las líneas, 𝜃, a 0, y moviéndonos a los largo de la carta de Smith con la herramienta Tune 

Tool  hasta conseguir adaptación (parámetro S en el centro de la carta de Smith). 



 
 
 

126 

El circuito inicial sería: 

 

La carta de Smith sería: 

       

Moviéndonos sobre los Stubs conseguimos que G sea igual a 1 para un valor de 

𝜃 = 86.76°: 
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Para conseguir B igual a 1 𝜃! = 2.34°: 

  

Vemos como se podría decir que la entrada esta perfectamente adaptada mediante líneas 

ideales. 
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Red de salida ideal 

Para la red de salida  si usaremos la misma configuración que en el caso de máxima 

ganancia, línea mas dos stubs en paralelo y daremos media vuelta a la carta de Smith para 

ver otro modo de conseguir líneas más largas en el caso que tuviéramos este problema. Al 

ser líneas ideales no tenemos problemas de perdidas ni dispersión. 

En este caso Z! = Z!"#∗  para conseguir máxima transferencia de potencia. Para ello 

hemos creado un esquemático que nos proporcionará el valor de Γ!"# y de Z!"#: 

 

 

Por lo que entonces: 

 
                                       Figura 5.2-7 Red de adaptación de salida ideal 
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Volvemos a darle valor nulo a la longitud eléctrica y vamos variando su valor mediante 

Tune Tool para adaptar. 

 

 

 
La carta de Smith sería: 
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Procedemos a la adaptación mediante la línea ideal: 

 

             
 

Y con los stubs en paralelo anulamos la susceptancia: 
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Nuevamente vemos como la salida esta perfectamente adaptada. 

 

Red ideal 

El diseño final de la red de adaptación ideal sería: 

 

 
                                                                 Figura 5.2-8 Red de adaptación ideal 

La carta de Smith que nos informará de cómo de adaptado esta este circuito sería: 

 

          
Como podemos observar, la parte de la salida, puerto 2, esta bien adaptada, por lo que 

ese puerto proporcionará máxima transferencia de potencia, y gracias a la red de 

transformación del puerto 1 tendremos mínima figura de ruido. 
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5.2.4.2 Redes de adaptación reales 

En este apartado vamos a realizar las redes de adaptación reales de nuestro amplificador 

de mínimo ruido, LNA. Usaremos la herramienta TXLine para calcular la longitud física y 

el ancho de las líneas reales (Tools ! TXLine) y luego ajustar el valor con la herramienta 

Tune Tool nuevamente para mejorar la adaptación, con el mismo sustrato que para máxima 

ganancia. 

 

                                    
                                                           Figura 5.2-9 Sustrato 

Las características del sustrato son las vistas al principio de este capítulo. 

Constante dieléctrica relativa: 𝜀!=4.5 

Altura del sustrato: H=1.6 mm 

Espesor del material conductor: T=0.035 mm  

Tangente de pérdidas: Tanδ =0.02 

Resistividad normalizada respecto del oro: Rho=0.7 

Red de entrada real 

Para la red de entrada real comenzaremos usando la herramienta TXLine. 

En el caso de la línea de transmisión de entrada el resultado sería: 
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                                                            Figura 5.2-10 TXLine de la línea de entrada 

Y para los stubs: 

 
 
                                                            Figura 5.2-11 TXLine de los stubs de entrada 
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Con esto el circuito de entrada que nos quedaría sería: 

 
                                                          Figura 5.2-12 Red de adaptación de entrada real 

Donde podemos observar que la longitud física  de la línea y de los stubs (las L que 

vemos en azul) han experimentado un pequeño cambio con referencia a lo que aparece en 

la figura 5.2-11, esto sucede, como hemos dicho antes, por ese pequeño ajuste que 

hacemos para mejorar la adaptación, refinamos. Esta puede verse en la siguiente imagen: 

 

             
 



 
 
 

135 

Vemos como la adaptación empeora un poco con respecto a de la red ideal, pero sigue 

estando bien adaptado. 

 

Red de salida real 

El proceso para la red de salida será el mismo que para la de entrada. Lo primero será el 

TXLine. 

La línea de transmisión de salida: 

 

 
                                                            Figura 5.2-13 TXLine de la línea de salida 

Y para los stubs: 
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                                                            Figura 5.2-14 TXLine de los stubs de salida 

Lo que nos da como resultado el siguiente circuito: 

 
                                                          Figura 5.2-15 Red de adaptación de salida real 
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Nuevamente vemos como la longitud física de los stubs ha sido ajustada para mejorar la 

adaptación. El resultado es: 

 

               
 

Red real 

Una vez diseñadas cada una de las redes de adaptación y obtenidos sus parámetros 

físicos óptimos, se procede a implementar el circuito final. Para ello se unen las dos redes 

de entrada y de salida diseñadas con el subcircuito, que contiene los parámetros S medidos 

del transistor polarizado. Además se añaden dos líneas de 50 Ω en la entrada y salida de 

circuito para la conexión con los conectores. 

 

 

 

 

 
 

 



 
 
 

138 

                                                      Figura 5.2-16 Red de adaptación real 
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Los resultados de adaptación serían: 

 

             
  

Vemos como la salida esta bien adaptada por lo que proporcionará máxima ganancia de 

salida, y la entrada proporcionará mínima figura de ruido. 

Ya tenemos el amplificador perfectamente caracterizado con su red de polarización y 

sus redes de adaptación reales, en el siguiente apartado procederemos a analizar los 

resultados obtenidos con este diseño. También podemos ver estos parámetros en forma de 

tabla: 

                                    
   Tabla 5.2-7 Parámetros S del circuito con la red real 
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Fácilmente podemos comprobar que los resultados obtenidos tienen lógica, el valor de 

𝑠!! no se aproxima a 0 ya que no lo hemos diseñado para máxima ganancia en la entrada, 

sino para mínimo ruido, en cambio el valor de 𝑠!! si es pequeño ya que si se diseñó con 

este propósito. También obtenemos un valor bajo de 𝑠!" que provocaría unilateralidad 

como se desea, y un valor alto de 𝑠!" que proporciona una ganancia del transistor, 𝐺!, 

mayor. 

Los parámetros físicos optimizados de las líneas se resumen en la siguiente tabla: 

 Anchura (mm) Longitud (mm) 

Líneas de transmisión de 

entrada 

2.96752 39.76 

Stubs de entrada 2.96752 0.518 

Líneas de transmisión de salida 2.96752 39.69 

Stubs de salida 2.96752 3.637 
                                        Tabla 5.2-8 Parámetros físicos de las líneas 

5.2.5 Resultados obtenidos de ganancia y ruido 
En este apartado vamos a ver los resultados que nos proporciona el diseño anterior 

desde el punto de vista de ganancia como el de ruido 

 

Ganancias 

 

• Con líneas ideales 
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                                               Tabla 5.2-9 Ganancias del amplificador de mínimo ruido 

Vemos como la ganancia disponible es 𝐺! = 11.315  𝑑𝐵 , la ganancia de potencia 

𝐺! = 11.876  𝑑𝐵, la ganancia de transducción 𝐺! = 11.315  𝑑𝐵 y la ganancia máxima 

disponible 𝑀𝐴𝐺 = 12.003  𝑑𝐵. Resultados lógicos ya que no se consigue la MAG puesto 

que solo hemos adaptado el puerto 2 y al producirse adaptación conjugada en el puerto 2, 

M2=1 la ganancia disponible y la de transducción son iguales. 

𝐺! = 𝐺! 

 

 Circuito polarizado Circuido con 

líneas ideales 

Ganancia disponible, 𝑮𝑨 11.283 dB 11.315 dB 

Ganancia de potencia,  𝑮𝑷 11.549 dB 11.876 dB 

Ganancia de transducción,  𝑮𝑻 11.141 dB 11.315 dB 

MAG 12.003 dB 12.003 dB 
                                                 Tabla 5.2-10 Comparación de ganancias 

• Con líneas Microstip 
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  Tabla 5.2-11 Ganancias del amplificador de mínimo ruido 

Vemos como la ganancia disponible es 𝐺! = 11.033  𝑑𝐵 , la ganancia de potencia 

𝐺! = 11.577  𝑑𝐵, la ganancia de transducción 𝐺! = 11.033  𝑑𝐵 y la ganancia máxima 

disponible 𝑀𝐴𝐺 = 11.677  𝑑𝐵. En este caso podemos ver como la ganancia ha disminuido 

debido a las perdidas de los conductores y los valores de las ganancias no son exactamente 

iguales, aunque oarecidos. 

𝐺! = 𝐺! 

 

 Circuito polarizado Circuido con red 

de adaptación real 

Ganancia disponible, 𝑮𝑨 11.283 dB 11.003 dB 

Ganancia de potencia,  𝑮𝑷 11.549 dB 11.577 dB 

Ganancia de transducción,  𝑮𝑻 11.141 dB 11.003 dB 

MAG 12.003 dB 11.677 dB 
                                                 Tabla 5.2-12 Comparación de ganancias 

Con lo que podemos concluir que los resultados obtenidos hablando desde el punto de 

vista de las ganancias son satisfactorios. 
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A continuación vamos a mostrar los círculos de ganancia constante tanto de ganancia 

disponible como de ganancia de potencia a nuestra frecuencia de diseño, 1 GHz: 

  

  
            

Podemos comprobar como los valores de ganancia disponible y de potencia en este caso 

no son iguales. 

 

Ruido 

Ahora vamos a ver las características de ruido: 
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                                                 Tabla 5.2-13 Parámetros de ruido del amplificador 

Vemos como la figura de ruido, 𝐹 = 2.2302  𝑑𝐵   y la figura mínima de ruido, 

𝐹!"# = 2.2279  𝑑𝐵 en este caso son bastante menores por lo que podríamos decir que el 

diseño de mínimo ruido ha sido satisfactorio. 

 

Como ya advertimos, estos parámetros de ruido son peores que los obtenidos solo en el 

circuito de polarización debido al ruido introducido en la adaptación. 

 

 Circuito polarizado Circuido con líneas 

Microstip 

Factor de ruido, F 2.0923 dB 2.2302 dB 

Figura mínima de ruido, Fmin 2.0883 dB 2.2279 dB 
                                                 Tabla 5.2-14 Comparación de los parámetros de ruido 

También vamos a mostrar los círculos de ruido contante a 1 GHz: 
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5.2.6 Creación del layout 
Las longitudes de los componentes necesarios para el circuito de polarización en este caso 
serían: 
 

 Largo (mm) Ancho(mm) 

Transistor 3 1.4 

Bobinas 1nH (3)  2 1.25 

Condensadores 100pF (3) 3.2 2.5 

Resistencia  98.8  Ω 1.6 0.8 

Resistencia 400  Ω 3.2 1.6 

Resistencia 978.6  Ω 1.6 0.8 

Resistencia 4234  Ω 1.6 0.8 

Total 26.6 16.65 

                                                 Tabla 5.2-15 Componentes de la red de polarización 

Estas hojas de características también están incluidas en los anexos. 

El layout del circuito final que nos proporciona el MWO es: 
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                                              Figura 5.2-17 Layout proporcionado por MWO 1 

 

                                              Figura 5.2-18 Layout proporcionado por MWO 2 

 

Este layout lo hemos extraído de MWO y lo hemos abierto en AutoCAD para acotar las 

medidas de las líneas de transmisión así como la longitud total del amplificador (Layout ! 

Export ! “layout”.dxf).  

 

 

 
 
 

 

 
 
 
 



 
 
 

147 

 
                                                Figura 5.2-18 Layout proporcionado por AutoCAD 
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5.3 Toolbox para el diseño de amplificadores con Matlab 
En este último apartado del capítulo vamos a proceder a la realización de una toolbox 

para el diseño de amplificadores en Matlab. Esta toolbox tendrá como parámetros de 

entrada los parámetros S del amplificador y con ellos mostrará la estabilidad, la ganancia, 

los coeficientes de reflexión necesarios para el diseño de las redes de adaptación, los 

centros y radios para dibujar distintas circunferencias, etc.  

Este sería el contenido de nuestra toolbox: 

 

 
                                                        Figura 3.3-1 Contenido toolbox 

Vamos a proceder a ver la ayuda de cada una de las funciones y por ultimo veremos 

algunos ejemplos. 

• CoefRefAdap1 
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                                                                   Figura 3.3-3 Función CoefRefAdap1 

 

• CoefRefAdap2 

 
 

                                                                   Figura 3.3-2 Función CoefRefAdap2 

• EstabilidadK 
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                                                                   Figura 3.3-4 Función EstabilidadK 

• Estabilidadmu 

 
                                                                   Figura 3.3-5 Función Estabilidadmu 

• CircunferenciasEstabilidad 
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                                                   Figura 3.3-6 Función CircunferenciasEstabilidad 

 

• Ganancias 

 
                                                                   Figura 3.3-7 Función Ganancias 

• FiguraMeritoUnilateral 
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                                                  Figura 3.3-8 Función FiguraMerito 

• CircunferenciasRuido 

 
                                                  Figura 3.3-9 Función CircunfrenciaRuido 

Estas funciones nos servirán para el diseño de nuestro amplificador. 
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Ejemplos 

 

Para los ejemplos vamos a usar los parámetros S de nuestro amplificador de máxima 

ganancia ya polarizado a 1 GHz. 

• Estabilidad 

 

Introducimos lo siguiente a Matlab: 

 
[s11, s12, s21, s22, delta, absdelta, K] = EstabilidadK (0.37728, 0.08212, 

3.9686, 0.14853, -178.02, 65.645, 88.172, -117.7) 

 

Y el resultado sería: 

 

                             
 

Que como podemos comprobar el valor de K es el mismo que el obtenido mediante 

Microwave Office. 

 

• Coeficientes de reflexión que proporcionan adaptación simultanea 

conjugada 
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o Mediante el método de punto fijo: 

 
[Ts,modTs,argTs,TL,modTL,argTL] = CoefRefAdap2 ( 0.37728, 0.08212, 3.9686, 

0.14853, -178.02, 65.645, 88.172, -117.7) 

 

                                           
o Mediante el método analítico: 

 
[Ts,modTs,angTs,TL,modTL,angTL] = CoefRefAdap1 ( 0.37728, 0.08212, 3.9686, 

0.14853, -178.02, 65.645, 88.172, -117.7) 
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Vemos como los resultados producidos por ambos métodos son los mismos e iguales a 

los obtenidos con Microwafe Office. 

 

• Ganancias 

 
[Tin,Tout,Gs,GsdB,Go,GodB,GL,GLdB,GTmax,Gp,GpdB,Ga,GadB,GT,GTdB,MAG,MAGdB] = 

Ganancias ( 0.37728, 0.08212, 3.9686, 0.14853, -178.02, 65.645, 88.172, -117.7) 
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CAPÍTULO 6 CONCLUSIÓN Y LÍNEAS FUTURAS 

6.1 Conclusiones 
Antes de comentar los logros obtenidos tras la realización de este proyecto, es muy 

importante destacar que todos los diseños realizados han sido elaborados con los recursos 

disponibles y conocimientos adquiridos en la universidad. El software empleado en los 

diseños ha sido Microwave Office como ya hemos expuesto con antelación. Se ha elegido 

este programa de diseño debido a que es una herramienta gráfica de fácil manejo y que 

permite desarrollar diseños reales, teniendo en cuenta los efectos de las líneas con 

pérdidas. Resulta ser una herramienta de optimización capaz de ajustar los parámetros del 

circuito a los criterios exigidos por el diseño.  

El principal objetivo perseguido en este proyecto consiste en diseñar un amplificador de 

máxima transferencia de potencia, MTP, y otro de mínimo ruido, ambos de la manera más 

optima posible. Los resultados en relación a los parámetros S a 1GHz obtenidos en ambos 

diseños se muestran a continuación para ver las diferencias entre ellos. 
 

Parámetro Máxima ganancia Mínimo ruido 

|S11|  0.034525 0.34319 

|S12|  0.087964 0.099856 

|S21|  4.2508 3.5617 

|S22|  0.035506 0.0063833 

    Tabla 6.1-1 Parámetros S a 1GHz 

Podemos observar como los valores |S11| y |S22| de el amplificador de máxima ganancia 

son cercanos a cero como cabía esperar ya que eso significa que hay una buena adaptación 

por lo que se transmitirá máxima ganancia, en el amplificador de mínimo ruido vemos 

como únicamente el parámetro |S22| se aproxima a cero, ya que lo hemos diseñado así para 

al menos obtener máxima ganancia en la salida. También se aprecia como el parámetro 

|S21| es mayor en el caso del amplificador de máxima ganancia, ya que esto significa que la 

ganancia será mayor.  

Si nos centramos ahora en el tema de las ganancias a 1GHz los resultados obtenidos 

serían: 
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Ganancias (dB) Máxima ganancia Mínimo ruido 

Ganancia disponible, GA 12.575 11.033 

Ganancia de potencia, GP 12.575 11.577 

Ganancia de transducción, GT 12.569 11.033 

MAG 12.582 11.677 
    Tabla 6.1-2 Ganancias a 1GHz 

Podemos ver como por ahora se están cumpliendo los requisitos marcados ya que el 

amplificador de máxima ganancia proporciona ganancias superiores a el de mínimo ruido 

con valores como cercanas a su MAG, casi iguales, gracias a las dos redes de adaptación 

para máxima ganancia, mientras que el de mínimo ruido proporciona ganancias de unos 

1dB menores aproximadamente, más distantes a su MAG y con GA=GT, esto se debe a que 

solo hemos diseñado para máxima ganancia la salida. 

Para lo relacionado con el ruido de los amplificadores hemos obtenido la siguiente 

tabla: 

 

Ruido (dB) Máxima ganancia Mínimo ruido 

Factor de ruido, F 3.2981 2.2302 

Mínima figura de ruido, Fmin 2.8932 2.2279 
    Tabla 6.1-3 Parámetros de ruido a 1GHz 

Podemos decir que 2.23dB de ruido no son unas características muy buenas de ruido 

pero si remontamos a la Tabla 4.2-1 podemos ver que los valores del factor de ruido están 

dentro de lo que se espera obtener. 

Como consecuencia, nuevamente hemos obtenido valores lógicos ya que el 

amplificador de mínimo ruido tiene 1dB aproximadamente menos de ruido y sus valores de 

F y Fmin  son próximos lo que significa que la red de adaptación diseñada para mínimo 

ruido ha funcionado, mientras que los valores de F y Fmin del de máxima ganancia son más 

distantes y mayores como hemos dicho. 

Para conseguir los objetivos citados, en el presente trabajo fin de grado se han realizado 

dos diseños diferentes del circuito de amplificador de una etapa, llevando a cabo dos 

procedimientos distintos, uno para máxima ganancia y otro para mínimo ruido. 

Como se puede observar, mediante el primer diseño se consigue mejorar la 

caracterización de la ganancia, haciéndose cumplir de esta manera los objetivos de este 

amplificador. También se puede comprobar como los parámetros de ruido no son muy 
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elevados por lo que existe un compromiso entre ganancia y ruido. Comparándolo con los 

resultados obtenidos para el segundo diseño, los resultados obtenidos para este vemos que 

son menores tanto desde el punto de vista del ruido como de la ganancia, tenemos un ruido 

menor pero tenemos que sacrificar un poco las ganancias, aún así los valores de ganancia 

serían aceptables por lo que también existiría un compromiso entre tales valores, esto es 

muy importante ya que el amplificador de bajo ruido, LNA, que se utilizaría para el LNB 

tiene que tener una figura de ruido muy baja ya que es el primer elemento del sistema y 

como hemos visto por la fórmula de Friis marcará el ruido total del sistema pero también 

tiene que tener una ganancia medianamente alta. 

Por lo que en general se puede decir que los resultados obtenidos son satisfactorios. 

6.2 Líneas futuras 
Debido a la dificultad relacionada con la fabricación de los dispositivos a frecuencias de 

microondas, especialmente cuando incorporan componentes activos, cabe considerar la 

fabricación de un prototipo dentro de este apartado de líneas futuras, este será el mayor 

objetivo de las líneas futuras, la realización del prototipo y, si todo funciona correctamente, 

el posible diseño de un dispositivo. Por otro lado, con los diseños realizados se han 

conseguido los objetivos propuestos en este TFG, sin embargo todavía hay margen de 

mejora. Por esta razón, en este apartado se proponen distintas opciones a seguir en la 

mejora del diseño de tales amplificadores. 

En primer lugar, la parte que más debería ser mejorada sería la relacionada con las redes 

de polarización, ya que los valores de bobinas y condensadores nos varían 

significativamente los parámetros S ya que no podemos usar componentes que tengan 

valores infinitos. Para ello podrían usarse líneas de transmisión 𝜆/4  que simularan el 

comportamiento de las bobinas de choque y el condensador de bypass en lugar de usar 

estos componentes. 

En segundo lugar, podría optimizarse el tamaño de dispositivo, haciéndolo más pequeño 

para gente más experimentada la cual el tamaño no fuera un impedimento a la hora de 

montar el circuito. 

El substrato también podría ser tenido en cuenta a la hora de mejorar los circuitos, 

utilizando otro mejor que costara más caro. Todos los cálculos y las elecciones de los 

componentes se han elegido de manera que pudiera ser implementado de la manera más 

fácil posible (tanto para montarlo como para la obtención de los componentes), por lo que 

para unos mejores resultados se propone experimentar con otros sustratos. 
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Debido a que, como se ha dicho al principio del TFG, la principal fuente de ruido en un 

circuito es el ruido térmico, una vez montado, para reducirlo no se descarta la posibilidad 

de criogenizar o refrigerar el amplificador final. 
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CAPÍTULO 7 PRESUPUESTO 
En este capítulo vamos a analizar el presupuesto de cada amplificador 

7.1 Presupuesto del amplificador de máxima ganancia 
 Cantidad Precio/unidad 

(€) 
Precio total 

(€) 
Sustrato 1m 10 10 

Transistor BFR-93A 1 0.25 0.25 
Bobina 100nH 3 0.076 0.228 

Condensador 50pF 1 0.198 0.198 
Condensador 100PF 2 0.011 0.022 
Resistencia 49.38  𝛀 1 0.13 0.13 
Resistencia 200  𝛀 1 0.44 0.44 
Resistencia 487  𝛀 1 0.16 0.16 
Resistencia 2073  𝛀 1 0.101 0.101 

Mano de obra 10 horas 25 250 
Total   261.529 

                                             Tabla 7.1-1 Presupuesto del amplificador de máxima ganancia 

7.2 Presupuesto del amplificador de mínimo ruido 
 Cantidad Precio/unidad 

(€) 
Precio total 

(€) 
Sustrato 1m 10 10 

Transistor BFR-93A 1 0.25 0.25 
Bobina 1nH 3 0.082 0.246 

Condensador 100PF 3 0.011 0.033 
Resistencia 98.8  𝛀 1 0.13 0.13 
Resistencia 400  𝛀 1 0.5 0.5 

Resistencia 978.6  𝛀 1 0.38 0.38 
Resistencia 4234 𝛀 1 0.5 0.5 

Mano de obra 10 horas 25 250 
Total   262.039 

                                             Tabla 7.2-1 Presupuesto del amplificador de mínimo ruido 
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ANEXOS 

Anexo A Polarización del transistor 
Vamos a utilizar una polarización universal como bien hemos dicho. 

 
Análisis en la malla de base: 

 

En la terminal de base existen dos mallas por lo que se empleara el teorema de 

Thévenin para simplificar a una sola malla, como se ve en la siguiente figura: 

 

                                         
 

 

donde 

𝑅! = 𝑅! ∥ 𝑅! 

y 

𝑅! 

𝑅! 

𝑅!  

𝑅! 

𝑉!!  

𝑅! 

𝑅! 
𝑅! 

𝑅!  

𝑅! 

𝑉!! 

𝑅!  

𝑅! 
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𝑉!! =
𝑅!

𝑅! + 𝑅!
𝑉!!  

 

 

Al aplicar LVK en la malla de base: 

𝑉!! = 𝑅!𝑖! + 𝑣!" + 𝑅!𝑖! 

𝑖! =
𝑖!

𝛽 + 1 

𝑉!! = 𝑖!
𝑅!
𝛽 + 1+ 𝑅! + 𝑣!" 

𝑖! =
𝑉!! − 𝑣!"
𝑅!
𝛽 + 1+ 𝑅!

 

 

Como 𝑖! ≈ 𝑖! entonces: 

 

𝑖! =
𝑉!! − 𝑣!"
𝑅!
𝛽 + 𝑅!

 

 

A temperatura ambiente 𝑖!  depende únicamente de 𝛽. Si queremos que 𝑖!  sea casi 

independiente de 𝛽 es necesario que: 

 
𝑅!
𝛽 = 𝑅! 

 

para que  

𝑖! ≈
𝑉!! − 𝑣!"

𝑅!
 

  

Por ejemplo si 100 !!
!
= 𝑅!  o lo que es lo mismo 𝑅! =

!
!""

𝛽𝑅!  resulta que 

𝑖! =
!!!!!!"
(!.!")!!

 lo cual se aproxima a la corriente deseada 𝑖! =
!!!!!!"

!!
. 

Por el momento bastara con que 𝑅! =
!
!"
𝛽𝑅! haciendo con esto que la corriente de 

colector sea 𝑖! =
!!!!!!"
(!.!)!!

, también aceptable. 
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Esto asegura que el transistor queda bien polarizado,  con una corriente de emisor 

constante y que el punto de operación no cambiara de manera significativa si se sustituye 

el transistor por otro con una 𝛽 distinta. 

 

 Análisis en la malla de colector: 
 

𝑉!! = 𝑅!𝑖! + 𝑣!" + 𝑅!𝑖! 

 

como 𝑖! ≈ 𝑖! 

𝑖! =
𝑉!! − 𝑣!"
𝑅! + 𝑅!

 

 

          

 

 

 

    

 

 

                     

 

La corriente de colector en saturación es 𝐼!!"# =
!!!

!!!!!
 y  puede notarse que si 𝑅! = 0 

entonces: 

𝐼! =
𝑉!! + 𝑣!!

𝑅!
 

Este valor de corriente nunca satura al transistor. 
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Anexo B Ficheros .s2p y spice del transistor 
 

• Vce=5V y Ic=10mA 

 

Filename:       BFR93AB.S2P                                Version:   2.0 

! Philips part #: BFR93A                                     Date: May 1990 

! Bias condition: Vce=5V, Ic=10mA 

!  

#  MHz  S  MA  R  50 

! Freq       S11            S21            S12            S22     !GUM [dB] 

   40    .704  -26.0  24.576  161.0    .014   77.0    .945  -13.9 !    40.5 

  100    .617  -58.0  19.893  139.4    .030   64.2    .795  -28.7 !    32.4 

  200    .509  -98.1  13.897  119.3    .044   57.3    .580  -40.4 !    25.9 

  300    .456 -119.1  10.223  107.7    .055   56.0    .462  -44.2 !    22.2 

  400    .433 -133.1   7.994  100.7    .063   57.6    .396  -45.6 !    19.7 

  500    .435 -144.4   6.667   94.6    .072   58.9    .357  -45.6 !    18.0 

  600    .414 -152.5   5.609   90.6    .081   61.1    .333  -45.7 !    16.3 

  700    .394 -156.2   4.879   87.2    .091   62.8    .318  -46.0 !    15.0 

  800    .407 -163.5   4.286   83.8    .100   64.0    .309  -45.7 !    13.9 

  900    .389 -168.2   3.888   80.8    .110   65.1    .303  -46.0 !    12.9 

 1000    .390 -173.0   3.469   77.6    .120   66.0    .294  -46.2 !    11.9 

 1200    .392  179.2   2.959   72.2    .140   66.8    .281  -47.2 !    10.5 

 1400    .402  175.0   2.583   66.9    .160   67.1    .275  -50.0 !     9.3 

 1600    .392  170.1   2.312   63.7    .181   67.5    .275  -51.7 !     8.3 

 1800    .382  161.7   2.053   59.3    .202   67.0    .275  -53.5 !     7.3 

 2000    .405  158.4   1.935   55.6    .223   66.8    .265  -54.8 !     6.8 

 2200    .410  149.9   1.767   52.0    .244   66.5    .243  -57.7 !     6.0 

 2400    .432  150.7   1.656   48.1    .267   65.4    .232  -64.9 !     5.5 

 2600    .431  146.4   1.547   45.2    .287   64.1    .231  -71.0 !     4.9 

 2800    .408  142.6   1.474   41.8    .310   63.5    .233  -74.8 !     4.4 

 3000    .440  136.9   1.399   39.0    .331   61.8    .218  -77.7 !     4.1 
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• Vce=5V y Ic=20mA 

 

! Filename:       BFR93AC.S2P                                Version:   2.0 

! Philips part #: BFR93A                                     Date: May 1990 

! Bias condition: Vce=5V, Ic=20mA 

!  

#  MHz  S  MA  R  50 

! Freq       S11            S21            S12            S22     !GUM [dB] 

   40    .575  -36.9  36.292  154.1    .012   74.7    .893  -19.8 !    39.9 

  100    .469  -77.2  26.069  129.7    .024   61.3    .675  -37.3 !    32.0 

  200    .415 -117.9  16.356  111.4    .038   61.4    .451  -47.4 !    26.1 

  300    .386 -136.5  11.549  101.9    .048   63.3    .349  -49.6 !    22.5 

  400    .376 -147.9   8.937   96.1    .058   65.4    .296  -50.3 !    20.1 

  500    .383 -156.0   7.343   91.1    .069   67.4    .267  -49.9 !    18.3 

  600    .374 -162.7   6.156   87.8    .080   68.3    .250  -49.6 !    16.7 

  700    .350 -163.6   5.347   84.7    .091   70.0    .239  -49.6 !    15.4 

  800    .373 -172.2   4.681   82.1    .103   69.8    .235  -49.2 !    14.3 

  900    .348 -175.4   4.224   79.4    .115   70.2    .229  -49.4 !    13.3 

 1000    .359 -179.5   3.783   76.4    .125   70.6    .224  -49.1 !    12.4 

 1200    .361  173.4   3.205   71.6    .148   70.4    .213  -50.0 !    10.9 

 1400    .394  171.0   2.798   66.8    .171   69.2    .206  -52.8 !     9.9 

 1600    .364  169.2   2.495   63.6    .194   69.1    .208  -54.2 !     8.8 

 1800    .355  160.6   2.242   59.6    .215   67.6    .207  -55.6 !     7.8 

 2000    .383  155.4   2.087   56.0    .236   66.3    .198  -55.8 !     7.3 

 2200    .387  148.8   1.895   52.8    .258   65.8    .175  -58.4 !     6.4 

 2400    .399  148.9   1.781   48.9    .280   64.4    .164  -66.7 !     5.9 

 2600    .423  145.2   1.676   46.0    .301   62.7    .163  -73.5 !     5.5 

 2800    .393  141.0   1.591   43.5    .322   61.5    .166  -77.0 !     4.9 

 3000    .418  136.6   1.499   39.7    .345   59.8    .150  -79.5 !     4.4 
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• Fichero spice 

 

BFR93A SPICE MODEL 

* PHILIPS SEMICONDUCTORS 

* Date : September 1995 

* 

* PACKAGE : SOT23 DIE MODEL : BFR91A 

* 1: COLLECTOR; 2: BASE; 3: EMITTER; 

.SUBCKT BFR93A 1 2 3 

Q1 6 5 7 7 BFR91A 

* SOT23 parasitic model 

               Lb  4 5 .4n  

               Le  7 8 .83n 

               L1  2 4 .35n 

               L2  1 6 .17n 

               L3  3 8 .35n 

              Ccb  4 6 71f 

              Cbe  4 8 2f 

              Cce  6 8 71f 

* 

* PHILIPS SEMICONDUCTORS                                     Version:   1.0 

* Filename:   BFR91A.PRM                                     Date: Feb 1992 

* 

.MODEL  BFR91A   NPN 

+              IS = 1.32873E-015 

+              BF = 1.02000E+002 

+              NF = 1.00025E+000 

+             VAF = 5.19033E+001 

+             IKF = 8.15511E+000 

+             ISE = 1.39029E-014 

+              NE = 1.51292E+000 

+              BR = 1.76953E+001 

+              NR = 9.94038E-001 
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+             VAR = 3.28032E+000 

+             IKR = 1.00000E+001 

+             ISC = 1.04297E-015 

+              NC = 1.18993E+000 

+              RB = 1.00000E+001 

+             IRB = 1.00000E-006 

+             RBM = 1.00000E+001 

+              RE = 7.63636E-001 

+              RC = 9.00000E+000 

+              EG = 1.11000E+000 

+             XTI = 3.00000E+000 

+             CJE = 2.03216E-012 

+             VJE = 6.00000E-001 

+             MJE = 2.90076E-001 

+              TF = 6.55790E-012 

+             XTF = 3.89752E+001 

+             VTF = 1.09308E+001 

+             ITF = 5.21078E-001 

+             CJC = 1.00353E-012 

+             VJC = 3.40808E-001 

+             MJC = 1.94223E-001 

.ENDS 
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Anexo C Hoja de características NXP del transistor BFR-93A 
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Anexo D Hojas de características de los componentes de la red 

de polarización de máxima ganancia 
Bobina 100nH 
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Condensador 50pF 
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Condensador 100pF 
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Resistencia 49.39𝛺 
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Resistencia 200𝛺 
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Resistencia 487𝛺 
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Resistencia 2073𝛺 
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Anexo E Hojas de características de los componentes de la red 

de polarización de mínimo ruido 
Bobina 1𝜇𝐻 
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Condensador de 100pF 
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Resistencia 98.8𝛺 
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Resistencia 400𝛺 
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Resistencia 978.6𝛺 
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Resistencia 4234𝛺 
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