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RESUMO

Este trabalho visa aplicar linhas de transmisséo artificiais, LTA, em circuitos de micro- ondas
ativos com o objetivo de reduzir os harmoénicos pares e impares presentes nesse tipo de
circuito. Uma linha de transmissao artificial de baixa impedancia caracteristica, baseada
na teoria de estruturas periédicas, foi utilizada como estube, tendo esse a funcdo de atenuar c
harmonicos pares e servir ainda como caminho para a polarizacédo do circuito. O método de
equiparacao dawatrizesABCD da linha de transmissao convencional, com a matriz da LTA

foi utilizado para se chegar as expressfes de sintese da estrutura. A equivaléncia com
teoria de estruturas periddicas foi verificada. No projeto do circuito amplificador, a Carta
de Smith foi utilizada para a avaliacdo do ganho, estabilidade e VSWR do circuito.
Esses parametros sdo discutidos em detalhes para dois tipos de transistores, TBJ e FETSs c
heterojuncdo. Na saida do amplificador uma LTA com perturbacdo peridédica da dimensao
transversal foi utilizada com a funcao de rejeitar os harménicos impares. A frequéncia de 2,4
GHz foi escolhida por se tratar de uma frequéncia da banda ISM brasileirgpesgibilitar

uma analise sobre atilizacdo de elementosconcentrados ou distribuidos na confeccdo das
placas de circuito impresso do amplificador em estudo.

Palavras-chave: Circuitos em microfita. Amplificadores de micro-ondas. Linhas de
transmissao artificiais.



ABSTRACT

This work intends to applgrtificial transmissiorlines, ATL, for microwave active circuits with

the target of shorting the even and odd harmonics that are present in this kind of circuit. A
low characteristic impedance ATL, based on the periodic structure theory, was used as a stub,
this ATL having the function of shorting the even harmonics and be a path for the bias of
the circuit. The ABCD matrix method was utlized for comparing the TL with the
equivalent ATL and achieve the design expressions of the structure. The equivalence with the
theory of periodic structures was verified. At the project of the microwave amplifier, the Smith
Chart was utilized for thevaluation of the gain, stability and VSWR of the circuit. Those
parametersaare discussed in details for two kinds of transistors, BJT and Hetero Junction FET.
At the amplifier output an ATL with periodic perturbation of the transversal dimension was
used to short the odd harmonics. The frequency of 2,4 GHz was chosen for being part of the
Brazilian ISM band and for making possible an analysis about the trade-offs of utilizing the
concentrated elements or the distributed ones when making PCBs for the amplifier in analysis.

Keywords: Microstrip circuits. Microwave amplifiers. Artificial transmission
lines.
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1 INTRODUCAO

Nas ultimas duas décadas um processo de miniaturizacdo de praticamente todos os
dispositivos eletronicos foi observado. Esse fendmeno ocorreu devido a popularizagdo da
microeletronica e dos transistores MOSFET (metal-oxide-semiconductor field effect transistor),
que ocupam muito menos espaco nos circuitos integrados do que os transistores TBJ (transistor
bipolar de juncdo) anteriormente utilizados. Outro fator que contribuiu para esse processo
de miniaturizac@o de circuitos, foi a popularizagdo de componentes SMD (surface mounted
devices) e de suas linhas de montagem totalmente automatizadas, possibilitando a utilizagdo de

componentes cada vez menores.

Os circuitos ativos que existem em baixas frequéncias, como amplificadores e osciladores,
também sdo utilizados em frequéncias de micro-ondas. O nivel de complexidade do projeto desse
tipo de dispositivos, entretanto, cresce com o aumento da frequéncia. Em baixas frequéncias
de RF, vdrios tipos de dispositivos sdo construidos com elementos concentrados, como filtros,
divisores de poténcia, acopladores direcionais e circuitos de casamento de impedancia(BAHL,
2003). Todavia a medida que a frequéncia se eleva, esses componentes concentrados passam a ser
substituidos por secdes de linhas de transmissdo (LTs), que operam como elementos distribuidos.
As linhas de transmissdo, portanto, em micro-ondas, t€m a propriedade de substituir elementos
concentrados, como capacitores e indutores € ndo servem apenas para transporte de sinal, como
em circuitos de baixas frequéncias. Sao na verdade componentes chave constituintes do circuito,
com notavel versatilidade de uso. Um procedimento tradicional de miniaturiza¢io de circuitos de
micro-ondas frequentemente utilizado € o uso de substratos com permissividade cada vez mais
alta. A reducgdo da espessura da camada do substrato € outro expediente que contribui para a
reducdo das dimensdes do circuito. Este procedimento apresenta duas inconveniéncias: diminui a
robustez mecanica do filtro e aumenta as perdas no material. Uma técnica mais interessante seria
a utilizac@o de LTs que possuem propriedades especiais. A esses tipos de linhas que superam em
desempenho as linhas de transmissdo convencionais ¢ dado o nome de linhas de transmissao
artificiais (LTAs)(BOMMANA, 2010). Entre as propriedades atribuidas a este tipo de estrutura,
estdo a reducdo de drea ocupada e aumento de banda, no caso de circuitos passivos. Quanto aos
circuitos ativos essas estruturas contribuem para a supressao de frequéncias espurias e a melhora
no ruido de fase dos osciladores(MARTIN, 2015).

A Figura 1 mostra o diagrama do estdgio de entrada e saida de um sistema front-end de
radiofrequéncia. Para transmitir o sinal pela antena um amplificador de poténcia (PA) atua no
sistema quando as chaves estdo nas posicoes 1 e 1°. Na recep¢ao o sinal que chega pela antena
deve passar por um amplificador de baixo ruido (LNA) quando as chaves estdao nas posicoes 2
e 2’. Sao, portanto, os amplificadores dispositivos de grande relevancia nos transceptores dos

sistemas de telecomunica¢des do nosso dia-a-dia(CRIPPS, 2006).
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Figura 1 — Front End de RF.

controle

Fonte: préprio autor.

Esta dissertagdo trata do projeto de um amplificador na frequéncia de 2,4 GHz, em que
os harmonicos pares e impares(frequéncias indesejaveis) sdo atenuadas utilizando estruturas
LTAs. A Figura 2 ilustra o diagrama de um amplificador com uma secio de linha de transmissio
convencional de A /4 para a atenuac¢@o dos harmdnicos pares. Na saida do circuito vé-se um filtro
rejeita banda que atenua os harmonicos impares também projetado com secdes de linhas de

transmissdo convencionais.

Visando a atenuagdo desses harmonicos (pares e impares), uma nova aplica¢do para uma
estrutura LTA ja conhecida, é sugerida. Essa estrutura LTA substitui o estube em destaque na
Figura 2, trazendo beneficios para a redu¢do dos harmonicos pares do amplificador. Um projeto
inovador de um filtro EBG (electromagnetic band gap) € utilizado para a redu¢ao de harmdnicos

impares, em substitui¢do ao filtro de saida em destaque na mesma figura.

Neste trabalho, fez-se uso de dois tipos diferentes de linhas de transmissao artificiais, para
melhorar a atenuacio de harmonicos pares e impares em circuitos amplificadores de micro-ondas.
Na literatura a técnica de utilizacdo de LTAs consiste na substituicdo dessas estruturas no lugar
onde se utilizavam linhas de transmissao convencionais. Essencialmente elas sdo substituidas por
LTAs de comportamento superior e de caracteristicas elétricas compativeis com as LTs originais.
O projeto, entdo, nao precisa ser ajustado, desde que a LTA tenha sido bem projetada. Esse

mesmo método foi utilizado pelo autor e resultados excelentes foram atingidos.

A frequéncia de 2,4 GHz foi escolhida por ser largamente utilizada comercialmente,

como frequéncia de projeto (wifi, automagao residencial, IOT, bluetooth).

O projeto de amplificadores faz parte de uma passagem importante da teoria de micro-
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ondas, os dispositivos ativos, seja ele integrado ou discreto. Infelizmente no Brasil amplificadores
nessa faixa de frequéncia sdo pouco estudados. Sendo assim, a utilizacdo de linhas de transmissao
artificiais em amplificadores de micro-ondas, com a intencao de melhorar a performance de

harmonicos desses dispositivos constituem a motivagdo deste trabalho.

Figura 2 — Amplificador de micro-ondas. Destaque para o estube e filtro de saida.

estube MA@ fo

(2f, Af, ,......etc.) ﬁ‘ (f) =

casamento Filtro
de saida de saida

casamento carga

de entrada

Z, = Ry + O (£)
Z = 0 (2f Af,,.....etc)

Fonte: Adaptacdo de (CRIPPS, 2006)

A construcdo de um amplificador que utiliza um determinado tipo de LTA para atenuar
os harmonicos pares, juntamente com o projeto de um filtro EBG para atenuacao dos harménicos
impares sdo os objetivos gerais desta dissertacdo de mestrado, cujos objetivos especificos sao

listados a seguir:
1. Projeto, simulacdo e constru¢do de uma estrutura LTA para reducao dos harmonicos pares
do circuito sugerido no projeto;

2. Projeto, simulagdo e construcido de uma estrutura LTA com caracteristicas de filtro EBG,

para reducdo dos harmodnicos impares do circuito sugerido no projeto;
3. Projeto, simulagdo e construcdo do circuito amplificador utilizado;

4. Realizacdo de um estudo comparativo entre a técnica proposta e o circuito cldssico

normalmente utilizado, fazendo uso de dados simulados e praticos.

Esta dissertacdo estd organizada em seis capitulos:
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e Capitulo 2 - Realiza uma revisao bibliografica de pontos fundamentais para a compreensao
e o desenvolvimento de amplificadores de micro-ondas e traz topicos interessantes do
projeto de amplificadores, utilizando o método grafico da Carta de Smith. Além disso,
apresenta a teoria necessaria para compreensao das linhas de transmissdo artificiais

utilizadas;

e Capitulo 3 - Descreve o projeto e a simulacdo de uma LTA de baixa impedancia para
utilizacao como estube no circuito amplificador, com o objetivo de melhorar a rejeicao
de harmonicos pares do circuito e a largura de banda de funcionamento, como atenuador
de harmonicos pares. Aprensenta também o projeto de um filtro EBG obtido a partir de
aproximacdes de um filtro EBG de pertubacdo periddica senoidal da dimensao transversal,

com o objetivo de filtrar os harmdnicos impares;

e Capitulo 4 - Descreve o projeto e a simulagdo dos amplificadores, com e sem as estruturas
LTAs;

e Capitulo 5 - Traz a fabricacio dos dispositivos em andlise e a comparacgio das simulacdes

feitas em ambiente computacional com os resultados medidos em laboratério;

e Capitulo 6 - Apresenta a conclusdo do trabalho, enumerando as dificuldades encontradas,
assim como a melhoria de pardmetros obtidos. Por fim elencam-se alguns tépicos de
possiveis trabalhos futuros, para continuidade do estudo proposto neste trabalho de

dissertacdo.



20

2 FUNDAMENTACAO TEORICA

Problemas de LTs e de casamento de impedancia sdo geralmente dificeis de serem
resolvidos por métodos analiticos. A Carta de Smith é uma ferramenta grafica utilizada para
facilitar essa anélise. Trata-se de um gréfico do coeficiente de reflexdo de raio unitdrio onde todas
as impedancias passivas sao mapeadas. Pode ser utilizada junto a ferramentas CAD para observar
o comportamento de parametros S e outras caracteristicas de dispositivos ativos e passivos para
uma dada variacdo da frequéncia. Os valores lidos da Carta t€ém precisao suficiente para a maioria
dos projetos de amplificadores de micro-ondas. Nas se¢des a seguir faz-se uma breve revisao
da teoria envolvida em projetos de amplificadores de micro-ondas, assim como a avaliacdo de

alguns parametros utilizando a Carta de Smith.

2.1 CURVAS DE Q CONSTANTE

Curvas de Q constante podem ser obtidas e destacadas na Carta de Smith, como ilustrado
na Figura 3. Essas curvas ajudam o projetista a dimensionar a largura de banda das redes de

casamento de entrada e de saida.

Figura 3 — Carta de Smith com curva de (),, constante em destaque.

Fonte: proprio autor.

Definamos,

Qn = |z|/r (2.1)
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como o fator de qualidade dos nds, onde |z| é a reatincia normalizada do n6 e r € a resisténcia.

As expressdes para x e r sdo dadas por:

2V
Ta-up vy 2
1-U%-V?
T v &

e sdo obtidas a partirde z = r 4 jr = %, com ' = U + jV quando se separa a parte real da

imagindria. Substituindo (2.2) e (2.3) em (2.1) chegamos as equacdes das circunferéncias de Q

constante:

1 1
U+ (Vi )P =1+ —.
Vo) =g

sinal (+) quando x € positivo.

(2.4)

sinal (-) quando x é negativo.

A equacdo (2.4) é a equagdo de uma circunferéncia de raio ,/1 + Q—IQ centrada em:

(0,-1/Q,) paraz >0
(0,+1/Q,) paraz <0

Assim por defini¢ao:

Q=2

onde (), fator de qualidade do circuito de casamento, € dado pela relacio entre a frequéncia de

(2.5)

operacao e a largura de banda do circuito:

Jo
Qr = LW (2.5)
Essa técnica apresenta resultados muito préximos aos encontrados na préatica, fazendo das
curvas de Q constante um bom parametro para a estimativa da largura de banda dos circuitos de
casamento de impedancia de entrada e saida do amplificador. Estruturas do tipo El/, ilustradas
na Figura 4 ndo permitem o controle de (),, e consequentemente de (), tendo o projetista
que aceitar o valor de (),, encontrado. Para um maior controle de (),, é possivel utilizar mais
elementos, como as estruturas em 7 ou 71’, no caso de 3 elementos concentrados. O valor de (),

adotado para o célculo, serd sempre o do n6 de maior valor.
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Figura 4 — As oito redes de casamento Ell, ou se¢des L possiveis.

c L

I Y

C,
i

C=

| il

o, . O o
e) f) 9)

Fonte: proprio autor.

2.2 ESTUDO DA ESTABILIDADE DE UM CIRCUITO DE DUAS PORTAS

Um transistor € dito incondicionalmente estavel para uma dada frequéncia se a parte
real de Z;,, e Z,,; for sempre maior do que zero dado qualquer valor passivo de impedancia
de fonte (Z,) ou carga (Z},). Se esse ndo for o caso o transistor é dito potencialmente instavel
e pode vir a oscilar, produzir valores negativos de Z;,, e Z,,; para alguns valores passivos de

impedancia de fonte(Z;) ou carga(Z). As impedancias citadas estdo ilustradas na Figura 5.

Figura 5 — Circuito amplificador, impedancias de entrada e saida.

Z Zs Zin Zout il
Rede -1 Ly . 4J L 5 Rede
de - > Transistor _ de Z[)
casamento [s1 T casamento
r T, r r;

n out

Fonte: préprio autor.

Em termos de coeficientes de reflexdo a condi¢do para um circuito amplificador

incondicionalmente estiavel € dada por:

N, <1 (2.6)
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T <1 (2.7)
512321FL

Cin] = |S s o<l 2.8

Tin] 11+1_S22FL (2.8)
S19595. T,

T out| = 522+% <1 (2.9)
- 111t s

As expressoes (2.6) e (2.7) demonstram que as cargas da rede de duas portas devem
ser passivas e as expressoes (2.8) e (2.9) exigem que as impedancias de entrada e saida do

amplificador sejam maiores que zero.

Existe um método gréifico, especialmente util para o caso potencialmente instavel, que
utiliza a Carta de Smith para avaliar as expressoes (2.6-2.9). Esse método mapeia quais valores
de impedancia Z; e Z geram valores positivos para Z;, € Z,,; em uma dada frequéncia. Para
tanto, circulos de estabilidade sdo obtidos ao fazer com que os médulos de [Ty, | e [Ty | nas
expressoes (2.8) e (2.9) sejam iguais a 1. Esses circulos mapeados nos planos I' e I';, geram as
equagdes dos circulos de estabilidade de entrada e saida do circuito, demonstradas no Apéndice

A e descritas abaixo:

Circulo de estabilidade de saida(|T";,,| = 1),

(822 — ASE)* 512521
I, — — 2.10
b Sz — A |Saa|* — [A]2 210
com,
rp = ’]S%SZFAP (raio do circulo), (2.11)
22| —
o A * *
C; = m (centro do circulo). (2.12)
22|% —
Circulo de estabilidade de entrada(|T',,;| = 1),
(SH — ASSQ)* ‘ 312521
r_ _ 2.13
Sul = 1217 |~ |[sip — AP -
com,
ry = m (raio do circulo), (2.14)
1l° —
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_ A * *
C, = w (centro do circulo). (2.15)
1 —

Com os valores dos parametros S do transistor e as expressdes (2.11-2.15) podemos

plotar na Carta de Smith os valores de I's e I', que geram |I';,,| = 1 e [['pue| = 1.

Para saber qual regido da Carta de Smith valores de |[I';| < 1 produzem |T';,| < 1e
valores de |I's| < 1 produzem |I',,;| < 1, segue-se os passos descritos a seguir:

Passo 1. Faz-se 7, = Zye Z, = Zyparase obter ', = 0 e I'y = 0 respectivamente ;

Passo 2. Para 'y = 0, tem-se |[',,;| = So2 € para I', = 0, tém-se [';, = S1;. Assim os valores
de 511 e Sy determinam se o centro da carta é uma regido de valores de I'; e 'y, que
produzem uma operacgdo estavel ou instavel, ou seja, a depender deste valor sabe-se se a
regido de estabilidade € a regido interna ou externa ao circulo de estabilidade em questao,

como ilustrado nas Figuras 6 e 7.

Figura 6 — Esboc¢o na Carta de Smith das regides estaveis para [';. (a) S1; < 1, (b) S11 > 1.

- I.l—.inl <1
Estavel

Fonte: proprio autor.

Observa-se que se |S11| > 1 ou |Sy| > 1 a rede de duas portas ndo pode ser

incondicionalmente estdvel, porque |I';,| = 0 ou |['s| = 0 levam a |I';,,| > 1 ou || > 1.

As condig¢des para estabilidade incondicional sdo dadas por:

|CL| —rp] > 1 para |Sn| <1 (2.16)

[|Cs| — 75| > 1 para |Sa| < 1. (2.17)
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Figura 7 — Esbo¢o na Carta de Smith das regides estdveis para 'y, e ['y para o caso
incondicionalmente estdvel, toda a carta € estdvel para o circuito de entrada e saida.

regidoes
de
instabilidade

Fonte: proprio autor.

Uma condi¢@o necessdria e suficiente para que o transistor seja dito incondicionalmente
estdvel para uma dada frequéncia é chamada de teste X' — A, ou condi¢do de Rollet e é dada por
(POZAR, 2011):

_ 1 [Suf’ — [Sx* +|AP

K
2[51251

>1 (2.18)

A = 51159 — 512591 < 1. (2.19)
A condicao de Rollet, apesar de rigorosa matematicamente, nao pode ser utilizada para
comparar dispositivos, por se tratar de dois parametros distintos.

O teste i € introduzido para preencher esta lacuna, onde valores maiores de y indicam
dispositivos mais estaveis (EDWARDS; SINKSY, 1992).

1 gsup
S22 — AST; | + [S12501]

[ > 1. (2.20)

Esta inequacgdo € provada no Apéndice B.

2.3 EXPRESSOES DE GANHO DE POTENCIA UTILIZANDO PARAMETROS S

Observando a Figura 8, as expressoes para I'; e [, sdo dadas por:
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Zs— 7, Zr — Z,
s = 0 5 L == 4L O. (2'21)
Zs+ Zy 21, + Zy
Com,
by = Siiar + Sheas,
b2 = 521611 + SQQCLQ.
Figura 8 — Rede de 2-portas para transistor.
Zs porta 1 porta 2
+ +
transistor ZL
L e w2 [
rs I‘in I101.1t I1.L
Fonte: préprio autor.
O coeficiente de reflexdo de entrada (I';,) é dado por:
b
Fin = 717
ai
da Figura 8 notamos que ay = I',by temos entdo,
by = Sa1a1 + Sazas,
by = Sa1a1 + Sy,
So1a1

by = ———. 2.22
2= 1 Sul, (2.22)

Sabemos também que:

by = Siia1 + Siaas,

S12l'LS91a4

by =S —_—
1 11a1 + 1— Syl
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logo,
by S125n1'L
r,=—==-5 —_— 2.23
o 11+ 1— Spl; ( )
O coeficiente de reflexdo de saida (I',,;) é dado por:
b
1—‘out - 72
ag |E,=0
com,
ap = Psbl.
Das relagdes dos pardmetros S temos que:
by = Si1a1 + Sizaz,
by = Sul'sby + Sizas.
logo,
Sioasy
by = ——= . 2.24
P (2.24)
Temos ainda das relacdes de parametros S que:
by = Sa1a1 + Sazas,
So11'sS120a0
by = —————= + Soyas.
2 1= Sul. + 02202
Assim,
b 5915121
Tout = — = Sop + (2.25)

(05} 1— SHFS'

Iremos agora em busca de formulacdo para as poténcias presentes no problema do

amplificador. Comegaremos com a poténcia entregue a porta 1, mais conhecida como, F;,:

1 1 1
_PZ‘:* 2—*b 2:7 21_11@‘”2'
Sl = 2nl? = S~ D)

A tensdo V) na porta 1 é dada por:

Vi=Es+LZ,

(2.26)
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Figura 9 — Fonte de uma rede de 2-portas.

Fonte: proprio autor.

onde E; € a fonte de sinal do circuito, como ilustrado na Figura 9. Em termos de ondas incidentes

e refletidas podemos escrever a expressao para 1/, como:

Ve Ve B 1 VT,
VZo NZo N4 N7y Zo  Zy T
v, v

Observando a Figura 9 vemos que a; = ﬁ e que by = T fazendo a substitui¢do na

expressdo acima obtemos:

E Zy

( Zs— Zy
V2o Lo+ Zs

s+ 2y

a; = by + ) com, I'y=

Es\/ZO

=b,+1Ib , by = .
aj + 1 com (Zo n Zs)

Como b, = I';,a; temos que,
a; = bs + Fsrmala

bs
(1 —Tlin)

ay =
Como P, = %|a1 12(1 — |T4n]?), temos a expressdo final para P, dada por:

1
Pm =5 bs 2—-
2| | |(1—TsI0)

(2.27)

A poténcia disponivel pela fonte (P4y ) € definida como:

Pyys =P ,

FinZF;‘
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assim,

1 |b)?
Pavs = s o
2(1—|Ts?)

Logo,
1 9 9
§|bs| = Pyvs(1—|T5]7). (2.28)

Substituindo o resultado da expressdo (2.28) na expressao (2.27) chega-se a:

Py, = PavsMs, (2.29)

onde,

(1= T?)(1 = |Tin?)
|1 — Ty )?

M, = (2.30)

M, € definido como o fator de descasamento da fonte, ou a perda na fonte devido ao

descasamento. Observe que, se I'; = I';,, entdo M, = 1 e Pays = P,.

Figura 10 — Circuito Thévenin para o circuito de saida.

Zout I
)

ETI: Vi Z
| W= [
‘f'\l

rom FL

Fonte: proprio autor.

Na Figura 10 € construido um circuito Thévenin para a saida do circuito. Observe que:

by = brp, + Touras,

andlogo ao desenvolvimento anterior. Considera-se:

Vi Vi, B4 _Zi=2
\/7()’ 2 \/70; Th Zout‘{‘Z()’ out ZL—‘—ZO?

como ay = ['1 b, temos que,

by =

by = brp, + I'ouras,
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by = brp, + ol b2,

bg _ bTh
(1 - FoutFL) ‘

A poténcia entregue a carga é dada por,
1 1 1
P = = |bo]* — Zlas|* = = [baf (1 — [T |?

1— |y

1
Pp = Z|bpp)? ——=——. 2.31
L 2\ h| 1= TyToul? (2.31)
A poténcia disponivel pela rede (P4y ) € definida por:
Payn = Pp )
=I5
assim,
1 1
Pyvn = = |brp* s 2.32
AVN 2| h| (L= Toul) (2.32)

Rearrumando a expressdo (2.32) em funcio de %|bTh |? e substituindo em (2.31), podemos

escrever P, em funcdo de P4y y,

P = PaynMy, (2.33)
onde,
(1= [Tou) (1 = [T'r[*)
M, = 2.34
" 1= Toul'L[? 239
M7, é definido como o fator de descasamento da carga. Observe que se ', =17}, entdo

ML:1GPL:PAVN.

Finalmente expressdes para os ganhos de poténcia G 4, GG, € G podem ser obtidas:

Comecando por G, temos por defini¢do que,

Pr

Ou seja,

(2.35)
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Substituindo na expressao (2.35) o resultado obtido para b, em (2.22), chegamos a

expressdo para (G, em fungdo apenas dos pardmetros S e dos coeficientes de reflexdo:

So1? (1 —|T'L])

G, = ) (2.36)
P = Sl 2 (1= [Tinf?)
O ganho do transdutor G € definido por:
P
Gr = ,
7 Pavs
ou em funcdo do fator de desacoplamento da fonte e do ganho de poténcia,
PL Pzn
Gr = = M.,G,. 2.37
"7 Py Pavs P 237
Substituindo (2.30) e (2.36) na expressao (2.37) obtemos,
L=TsP) o o (=1L
Gr=++——F—>|5"—F5. 2.38
Manipulando o denominador de (2.38) podemos obter G em funcdo de I',,,;,
(L— ) o o (1—1Tf?)
Gr=——7—5|%1|" ———%. 2.39
(T el Ty 239
E finalmente o ganho de poténcia disponivel(G 4) € definido por:
P
Gi— AVN7
Pavs
ou em funcao do ganho do transdutor e do fator de desacoplamento da carga,
P, P G
Gy= L “AVN _ T (2.40)
Pavs P My,
Substituindo (2.34) e (2.38) em (2.40), chegamos finalmente a:
=T o o 1
Gy=— 22|19 IP———— 241
ST el o (24D

2.4 TRANSISTORES UNILATERAIS E BILATERAIS

Uma rede de duas portas é dita unilateral quando o parametro de sua matriz S, S, € igual
a zero. Para a maioria dos projetos de amplificadores em micro-ondas a teoria dos parametros S é
suficiente para determinag@o do ganho, redes de casamento de impedancia e outros parametros do

circuito, ndo sendo necessario recorrer aos modelos de pequenos sinais do transistor. Entretanto
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¢ interessante observar que quando a impedancia de realimenta¢do do modelo para pequenos
sinais do transistor pode ser desconsiderada, temos 515 = 0 e consequentemente um transistor
unilateral. Tem-se na Figura 11 o exemplo de quando Cy,, capacitancia entre dreno e porta, é

muito pequena, portanto, neste caso, o FET € dito unilateral.

As subsec¢des a seguir trazem as expressoes de projeto para amplificadores unilaterais
e bilaterais para os dois casos possiveis, incondicionalmente estivel e potencialmente
instdvel(POZAR, 2011)(GILMORE; BESSER, 2004)(HEWLLETPACKARD, 1973).

Figura 11 — Circuito equivalente de um transistor FET unilateral com C'gd desprezivel.

H:’ ,r"[' Porta{Gate)

—I l_ DrEﬂG{Drsin:-

- J i . B
Vs + _ Ry 7 Cus !
_|_ v [

L

R dl's

‘ Fonte{Source)

x in J-":-IILI'.

Fonte: préprio autor.

2.4.1 PROJETO DE AMPLIFICADORES COM TRANSISTORES UNILATERAIS

Em um transistor unilateral as expressoes (2.23) e (2.25) sao simplificadas e dadas por:

Lout = S22 (2.43)

Consequentemente a expressdo (2.38) também ¢é simplificada e é conhecida como Gy,

ganho do transdutor unilateral:

_a-np
11— S11T)2

(=T

G T REL
v 11— Spol'p |2

501 2 (2.44)

Pode-se pensar que a expressdo para Gy € composta por trés termos independentes de

ganho,

Gru = GsGoGy, (2.45)
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onde a rede de casamento de entrada determina [y e portanto GG e a rede de casamento

de saida determina I';, consequentemente ;.. Gy depende apenas do Ss; do transistor, por isso é

chamado de ganho do transistor.

1—|T,?
G- el
11— Sy T2
11—
G =— =2
T = Saol
GO - |521|2.

(2.46)

(2.47)

(2.48)

A razdo para se considerar G, e G, quase sempre como blocos de ganho, € a existéncia

intrinseca de um descasamento entre [’ e S1; ou ['; e Sy, assim uma melhora das perdas por

descasamento pode ser interpretado como um ganho.

Para um transistor unilateral incondicionalmente estavel, |S11| < 1 e |Sy2| < 1, 0 maximo

valor de GG, e G, ocorre quando,

* *
Assim,

1 1
Grtman = S |? .
o, 1_ysﬂ|2| 21| 1 =[Syl

observe que,

GTU,ma:E = GPU,max = GAU,max

2.4.1.1 CASO INCONDICIONALMENTE ESTAVEL

(2.49)

Devido a similaridade das expressdes para G e GG, define-se o termo genérico G:

1— Ty
Gi = ; 2.50
onde G jq, ocorre quando I'; = S7; e é dado por:
G = ! (2.51)
,maxr — 1 - |S,”|2 . .
G; assume seu valor minimo, igual a zero, quando |I';| = 1, portanto G; pode variar

entre zero € G az, 0 < G < G nas. Define-se o fator de ganho por:
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G 1= T |2
i = Gi,max B |1 - Szzrz|2

(1 —1Sul?), (2.52)

de modo que,

0<g <L (2.53)

Desenvolvendo a expressao (2.52),

211

multiplicando-se os termos a direita e rearrumando a expressdo, chegamos a:

9iSii
1= [5u*(1 = g5)

955 L —g; —1Sul®

Lif* — — N = :
T4 T ISPl =g0) ") = T2 [5uP = g0

()

(2.55)

Como pode ser visto no Apéndice A a expressao (2.55) € a equacdo de uma circunferéncia

de ganho constante no plano I';, dada por:

T — Cypil =14, (2.56)

onde Cy; € o centro da circunferéncia e r,i € o raio, dados por:

giSZ'*i

Ci = )
1= 18P - g)

(2.57)

VI =gi(1—154]%)
P . 2.
T = T ISP = g.) (2%

Cada valor constante do fator de ganho, g;, gera um novo circulo de ganho costante, G;,
ou seja, um novo circulo G ou GG. O procedimento para se desenhar os circulos de G; constante
na Carta de Smith € dado a seguir:

1. Localiza-se S}; e desenha-se uma linha da origem da carta até S7;, esta reta define a

0

angulagdo de Cj;;

2. Determina-se o valor de G; para o qual o circulo deve ser desenhado e calcula-se o valor

do fator de ganho, g;;
3. Determina-se o valor do |Cl;|;

4. Calcula-se o valor de r,; e conclui-se o desenho do circulo.
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Na Figura 12 tem-se o esbogo das curvas de G e G, constante de um amplificador para

vérios valores em uma dada frequéncia.

Figura 12 — Circulos de ganho constante para G e GG, no caso incondicionalmente estavel.

T [}
;
T e
) 5 T = = A o
p v - J i
= 3 B
A e | ~
:1\__-\'“" 5 3 o
& o ! O
A = o ¢ _,o"
L e r
G
A G Ko " Smax ! b
c +
7 = .S] 1 a9
: L
ax he
v
2dB T

R, L L

Fonte:(POZAR, 2011).

2.4.1.2 CASO POTENCIALMENTE INSTAVEL

Neste caso |S;;| > 1. A resisténcia negativa associada a |S;;| > 1 pode ser lida a partir

da carta de smith localizando o ponto Si e interpretando os valores dos circulos de resisténcia
constante como negativos e os de reatincia constante como assinalados. Do exposto ndo é

surpresa observar que existe um valor critico para I'; dado por:

1
Sy

quando I'; assume seu valor critico GG; vai ao infinito. A expressdo (2.59) mostra que a

To= (2.59)

parte real da impedancia associada a I'; . se anula com a parte real da impedancia associada a
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Si; e oscilagdes podem ocorrer. O procedimento de projeto para o caso potencialmente instavel
difere do caso incondicionalmente estavel pela necessidade de um cuidado especial na escolha

de I'; para que este ocorra em uma regido de estabilidade, onde:

Re(Z,) > |Re(Zi)| € Re(Z1) > |Re(Zows). (2.60)

O restante do procedimento € bastante similar, atentando para o fato de que g; pode
assumir valores negativos, como consequéncia de |S;| > 1. Também é importante observar que

o argumento de Cy; que € igual ao de S7; é também o mesmo de %, como ilustrado na Figura 13.
7

Figura 13 — Circulos de ganho constante para G5 e G, para o caso em que |S;;| > 1.

o a1 &1 —_—
— L., [
-"':'.--F +*."._"+ s — po +"_':i'-+ -\--.\""-\-

. e
B A o 1]
. I z T,
s T - I__\—\_\_ T

- _ | 1 iy
circulo I:';jj_—‘+|—t

Gi constante |

2| Estavel ;W
Ao

v,
i

Fonte: préprio autor.
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2.4.1.3 FIGURA DE MERITO UNILATERAL

Quando o S}, pode ser considerado nulo em um transistor bilateral, o design do
amplificador fica bem mais simples. Existe uma figura de mérito que pode ser utilizada pelo
projetista para avaliar a possibilidade de se utilizar as expressoes de projeto do transistor unilateral

para o caso Bilateral.

Ao dividir-se G por Gy,

G 1 1
r = s = -, (2.61)
GTU 1 — 521812 T's |1 - JI|
(1—511F5)(1—522FL)

Gr

percebe-se que a razdo -

€ limitada em ambos os lados por :
1 Gr 1

(1+ |x])? < Gry < (1—|z])? (2.62)

Quando,

FS - S;l € FL - 8527

Gy tem seu valor maximo e Ixl é conhecido como U, figura de mérito unilateral(POZAR,
2011).

2.4.2 PROJETO DE AMPLIFICADORES COM TRANSISTORES BILATERAIS

Os transistores bilaterais nem sempre podem ser considerados transistores unilaterais,
como pode ser avaliado, caso a caso, na expressdo (2.62). Quando S;, ndo puder ser desprezado
expressoes de projeto para transistores bilaterais sao necessarias. As subsecodes a seguir trazem
as expressoes de projeto para transistores bilaterais tanto para ganho méximo, quando possivel,
como para ganho diferente do maximo. Os casos em que os transistores sdo incondicionalmente

estaveis e potencialmente instaveis sao analisados.

2.4.2.1 CASAMENTO SIMULTANEO DE ENTRADA E SAIDA

No caso de amplificadores bilaterais I[';,, e I',,; se afetam mutuamente, de forma que a

entrada e a saida do circuito devem ser casadas simultaneamente.

Substituindo-se I';,, = I'; e I',,: = '], nas expressoes (2.23) e (2.25) respectivamente,

obtém-se:

312321FL

It =) + 222 b
# 11+1_822FL7

(2.63)
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S215121s
;=5 — . 2.64
L 22 + 1— ST, (2.64)
Aplicando o conjugado em (2.63) e passando I';, para o denominador, tem-se:
S1555
I, =S + 22 (2.65)
= — S5
L
Compactando a expressao (2.64), chega-se a:
r=-——— 2.66
L= 1 _G.T. (2.66)

Substituindo-se (2.66) em (2.65) e expandindo a expressao resultante, t€m-se que:

Ly (1—[S20|*)+T2(AS5,—S11) = [y (AST S5, —[S11 17— AS, 55, ) +551 (1—[S22]%) +57555, S22,

(S11 — AS3)T2 + (|A]? — [S11]? + |Se2]? — DT + (S5, — A*Sgy) = 0. (2.67)

A expressdo (2.67) é uma equagdo do segundo grau em [’y e pode ser resolvida

normalmente:

By £ /B? — 4|C,|?
_ BiE B [& (2.68)

FSS Y
20,

similarmente para 'y temos que,

By £ /B2 — 4]|Cs|?
_ Bot/Bi - 4| (2.69)

Lsp = 20, :
onde,
By =14 |S11]* — [Sa)* — |AP (2.70)
By =1+ |Sp* — |Su|* — |A]% (2.71)
Cy = Sy — AS;,, (2.72)

CQ = 822 - ASfl (273)
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Novamente utilizando-se da semelhanca entre as expressdes para ['g; e ['5;, faz-se uso

do indice 7 para se destacar alguns pontos. Observa-se que:

B,
| >1 2.74
el > L @74

que € equivalente a,
A = B? —44,C; > 0, (2.75)

com A; = C; da expressio (2.67) e B; > 0 as expressdes (2.68) e (2.69) com sinal (—)
resultam em expressdes de |I'ss| < 1 e [I'sz| < 1. Pode-se provar que as expressoes (2.68) e

(2.69) com sinal (+) resultam em expressdes de |T'ss| > 1 e |Tsz| > 1.

Substituindo-se (2.70) ou (2.71) em (2.75) e fazendo uso da identidade:

1C1]? = S1281]* + (1 = |Saa) (|S11]* = |A]%), (2.76)

com |Cs|? tendo expressdo andloga, apenas permutando Sy, por S, € vice versa. Chega-

se a equivaléncia entre as expressoes:

B;
|| =K, (2.77)

onde K é advindo do teste de Rollet.

Do exposto, € possivel analisar os valores de I'ys e I's; em fun¢do dos critérios de
estabilidade:

(K>1e|Al<1)

Caso incondicionalmente estavel, substituindo-se [';s e I's;, em (2.38), tem-se que:

1 (1= Tsrf?)
Gritaw = ———|5 2—, 2.78
matee = s, 279
ao se substituir (2.68) e (2.69) em (2.78) pode-se chegar a:
S.
Glmaz = 21| (K —VEK?2-1) (2.79)

|S1a|

(K>1e|A|l>1)
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Com K > 1 existe casamento simultineo, VSW R, = VSWR,,; = 1, apesar do
circuito instavel. |A| > 1 é equivalente a B; < 0, logo as expressoes (2.68) e (2.69) com sinal

(+) resultam em expressdes de |I'y,| < 1€ || < 1.

Subistituindo-se (2.68) e (2.69) em (2.78) para este caso, obtém-se:

Grmin = :?1: (K + VKZ—1). (2.80)
12

A medida em que I'; e [';, se aproximam dos circulos de instabilidade G — oo. Uma

figura de mérito chamada de maximo ganho estavel, é definida como G1 4, com K = 1:

S|

msg — ’512’

G (2.81)

Essa figura de mérito € bastante util no caso de transistores potencialmente instdveis,
onde a expressdo (2.79) ndo tem significado e serve como comparativo de ganhos de transistores

trabalhando na regido estéavel.

(K <1)

K < 1equivale a |% < 1, logo o casamento simultdneo nao € possivel para o caso
3

potencialmente instdvel em que K<I.

2.4.2.2 CIRCULOS DE GANHO CONSTANTE G, E G4

Quando Si2 # 0 ndo puder ser negligenciado, um procedimento de design baseado
no ganho operacional, G,, ¢ comumente utilizado. Observa-se que a expressdo (2.36) é
independente de I'y, o que traz facilidades para o projeto. O procedimento de projeto para
o ganho disponivel, G4, é andlogo ao procedimento de design utilizando (), esse tem sua
expressdo,(2.41), independente de I';, € bastante utilizado nos projetos de LNA e sera discutido

paralelamente.

Com a forma compacta para [';,, dada por:

Sy — ATy,

2.82
L= Sl (2.82)

substituindo a expressao (2.82) em (2.36) obtém-se,
Gp = |92 gy, (2.83)

onde,

1— ||

G _ Lzl . (2.84)

P |S21|2 |1_522FL|2— |511—AFL|2
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Desenvolvendo-se o denominador da expressao (2.84) e utilizando-se da expressao (2.73),

chega-se a:

_ 1T
I = T 18P + [Tol2(1Sm ] — |AP) — 2Re(T1Co)’

(2.85)

Observa-se que G, e g, sdo independentes de I'; € s6 dependem dos parametros S do

transistor e de [';. De maneira anéloga,

— 1- ’FS|2
94T T80l + [0 P(S0]? - [AP) — 2Re(T,Cr)
expressdo muito parecida com (2.85), apenas substituindo I'y, por I'y, S1; por Sa € vice versa. A

(2.86)

expressao (2.86) por sua vez € independente de ', dependendo apenas de I'; e dos parametros

S do transistor.

Arrumando-se a expressdo (2.85) em busca da equagdo da circunferéncia de G, constante

no plano ', chega-se a:

(1+ gp(|Sa2]> = AT — 2g,Re(TC2) = 1 — g, (1 —|Sul?),

—gpCal'L — 9,517 R gp(l - |Sll|2)

IR - = '
Tzl L+ gp(|S22* = [A[2) 1T+ gp([S22l? — |Al) 1+ gp(]|S22]? — |A]?)

(2.87)

A expressdo (2.87) quando comparada a expressao (A.4), mostra claramente ser a equacao

de um circulo do tipo:

PL = Gyl =1, (2.88)
onde,
9,C5
C, = (2.89)
P14 gy(I82? — |AP)
e
r2— |G, = 1—g,(1 = |Sul?)
PP 14 gp(1Sn - [APR)
depois de algumas simplificagdes, 7, € dado por:
1 — 2K |S21S12|g, + ¢2[S21512]7]
r, = [ |S21512|9p 2 gp\ 2; 12/°] (2.90)
14 gp(1522* — [A]?)]
Analogamente, define-se:
C’*
C a1 2.91)

T 1+ gu([SuE - [AP)
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[1 — 2KS51S1a]ga + 94]521512]%] 2
Ty = . 292
. 1+ ga(ISuf - |AP)] (2:92)

O méximo valor de G}, ou G 4 ocorre quando 7, = 0 ou r4 = 0 respectivamente, logo da
expressao (2.90) ou (2.92) obtém-se:
9?,MAX’S21512‘2 — 2K |S21512|gimpax +1 =0, (2.93)

resolvendo-se a equacdo do segundo grau, expressao(2.93), obtém-se:

1
ginax = (K — Vk2 — 1), (2.94)
|521512|

substituindo-se (2.94) em (2.83), chega-se a:

Giyax = I?l: (K — VK2 1), (2.95)
12

como esperado, G; prax = Grarax.

No caso especial em que K > 1 e |A| > 1, existe um G;min = Grmin dado pela

expressao (2.80).

O procedimento para o esboco dos circulos de GG, e G 4 constantes na Carta de Smith

para o caso em que o transistor € incondicionalmente estavel é dado por:

1. Escolhe-se o tipo de ganho com o qual se deseja projetar o amplificador,GG,, ou G 4;
2. Com o valor de (G; definido calcula-se g;,e entdo C; e r;
3. Escolhe-se I'; no circulo de GG; constante, I';, se o ganho escolhido foi G, ou I's para G 4;

o . o )
4. Escolhe-se I's = I}, no caso do projeto com ganho G, e I';, = I'} , no caso do projeto
utilizando G 4, desta forma se tem a maxima transferéncia de poténcia na entrada ou na

saida do circuito a depender do G; utilizado, logo GG; = G nessas condigdes.

Para o caso de um projeto utilizando GG, com o I';, escolhido do circulo de G, constante,
existe um ['y = I'}, associado que gera V.SWR;,, = 1 logo para este I'; existe um I',,;. O
descasamento existente entre I',,,; € I';, determinard o VSW R,,;. As vezes € necessario se ter

um pequeno descasamento na entrada para se obter o V.SW R,,,; desejado.

Para o caso potencialmente instdvel um cuidado adicional com a regiao em que ['; €

escolhido € necessdrio e o procedimento do esbogo dos circulos € descrito a seguir:
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1. Como G; pode ser infinito para o caso potencialmente instdvel, calcula-se o valor de G,s,.

2. Escolhe-se um G; abaixo do valor de G, € desenha-se o circulo de estabilidade de saida,
para os projetos utilizando G, € o de entrada para os projetos que utilizem G 4. Selecione
um valor de I';, I';, para os circulos GG, constante e I'; para circulos G4 constante, que

esteja afastado da regido de instabilidade.

*

3. (a) Para os projetos com G, calcule I';,, e verifique se o valor de I'y = I, pertence a

regido estdvel, para isso desenhe o circulo de estabilidade de entrada e avalie.

(b) Para os projetos com G 4 calcule I',,,,; e verifique se o valor de I';, = I'} , pertence a

regido estavel, para isso desenhe o circulo de estabilidade de saida e avalie.

4. (a) Para os projetos com Gy, se o valor de I'; = I'};, ndo estiver na regido estdvel, um novo
valor de GG, pode ser escolhido, ou I'; pode ser escolhido para um valor de VSW R;, > 1
dentro da regido estavel.

(b) Para os projetos com G 4, se o valorde I';, = I'} , ndo estiver na regido estdvel, um novo
valor de G 4 pode ser escolhido, ou I';, pode ser escolhido para um valor de VSW R,,; > 1

dentro da regido estavel.

Independentemente do tipo de ganho escolhido para o projeto, GG, ou G 4, € importante
manter os valores escolhidos de I'; ndo muito proximos das regides de instabilidade da Carta de
Smith, devido a variacdes de valores inerentes de componentes eletronicos que podem fazer o

amplificador se comportar como oscilador.

2.4.3 CIRCULOS DE VSWR CONSTANTE

Os circulos de VSWR (voltage standing wave ratio) constante sdo importantes no projeto
de amplificadores de micro-ondas. Em circuitos de LNA(low noise amplifier) por exemplo, um

VSWR especifico € exigido na entrada, para que se tenha o0 mdximo desempenho em relagdo ao

ruido.
O VSWR de entrada € dado por:
1+ T
VSWR;, = ) 2.96
1- |Fa| ( )
onde,
Lo — 2o
«= 5 2.97
7.+ 7 (2.97)

como pode ser visto na Figura 14. A expressdo para a poténcia de entrada pode ser escrita

Ccomo.:
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Py = Pays(1— Tul?). (2.98)

Figura 14 — Amplificador de micro-ondas.

ZU Zin Zuut
Rede Ly . <J Rede
de > Transistor de Z(J
casamento T [s1 T r casamento
Iﬁa rs rin rour | rL Iﬁb

Fonte: proprio autor.

Comparando-se (2.98) com (2.29), chega-se a:

To| = /1 — M, (2.99)

portanto pode-se calcular o V.SW R;,, a partir do conhecimento do coeficiente de descasamento
M. Assim, substituindo-se (2.30) em (2.99), tem-se que:

Ly, — 17

r: —TI
F — _ m S
’ a| ‘1_Fmrs

1 =Ty,

. (2.100)

A expressao (2.100) mostra que para um dado I[';,,, I's e I, estdo relacionados por uma
transformac@o de Mobius, portanto valores constantes de |I',| sdo obtidos por valores de I's que

caem sob um circulo no plano I'y. Comparando-se a expressao (2.100) com (A.3), identifica-se

que:
a=-1,b=I7 , c=-Tyed=1
Deste modo, um circulo de |I',| constante é mapeado no plano I, dado por:
ITs — Cvswrin| = TvswRin, (2.101)
onde,
(1 — T,
Cvswr,, = {”EW(JFW:Q) (centro do circulo) (2.102)
e
Fa 11— Fm 2
TVSWR,, = ICal(1 = [T ") (raio do circulo). (2.103)

1— [Tul?
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Analogamente para um dado I',,;, [';, e I', estdo relacionados por uma transformacao de

Mobius, deste modo, um circulo de |I'y| constante é mapeado no plano I';, dado por:

' — CvswRout| = Tvsw Rout, (2.104)
onde,
(1 — |2
CyvswRow = f“i<|rbr|m;:2) (centro do circulo) (2.105)
e
Ly (1 — |Toue|?
TVSW Rout = ITe] (1 = [Foutl") (raio do circulo). (2.106)

1— ‘Fbrout’2
2.9 ELEMENTOS CONCENTRADOS

E preciso ressaltar, entretanto, que o uso de elementos distribuidos nem sempre é a
melhor escolha a depender das necessidades do projeto. Elementos concentrados vém sendo
utilizados a quase 50 anos na constru¢cdo de MICs(microwave integrated circuits) inicialmente nas
bandas L e S que correspondem as faixas de frequéncia de 1-2 GHz e 2-4 GHz, respectivamente.
Circuitos integrados na banda C, que correspondem a faixa de frequéncia de 4-8 GHz,construidos
com elementos distribuidos, sdo uma ordem de grandeza maiores do que os construidos
com elementos concentrados. Atualmente elementos concentrados operando até 30 GHz sao
comumente encontrados em projetos de MICs (BAHL, 2003).

Ao se analisar o problema de circuitos discretos, ou seja, ndo integrados, percebe-se que
existem nuancas envolvidas na utilizacdo de elementos concentrados no projeto de circuitos de
micro-ondas (COILCRAFT, 2015). Elemento concentrado, € um elemento passivo cujo tamanho
em qualquer dimensio € muito menor do que o comprimento de onda guiado, fazendo com
que nenhum deslocamento de fase ocorra entre os terminais de entrada e saida do componente.
Considera-se elemento concentrado qualquer elemento que tenha d < A/20 onde d é a maior
dimensio do elemento (BAHL, 2003).

Sendo assim, uma andlise em componentes de encapsulamento 0402, componentes com
dimensao de 0,04"por 0,02", considerando uma permissividade elétrica efetiva de valor alto,
€eff = 4, ainda resultaria em uma frequéncia de operagdo superior a 7,5 GHz. Outro fator
determinante, para que um componente concentrado possa operar em uma determinada faixa
de frequéncia, é a frequéncia de autorressonancia do componente (do inglés Self Resonant
Frequency, SRF). A SRF vai ter seu valor dependente do tamanho do componente e do valor da
indutancia ou capacitancia especificada, caindo a medida que se aumenta o valor do capacitor ou
indutor. A ressonancia serie € a primeira a aparecer no caso do capacitor e a ressonancia paralela

no caso do indutor, como pode ser visto na Figura 15.
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Figura 15 — Comportamento dos componentes concentrados com o aumento da frequéncia.

Componente Baixa-frequéncia Alta-frequéncia  Impedancia x Freq

_ Fie —ANA— z ' i
e T~

Indutor

v
N e e it K
T

Resistor

L

Fonte: proprio autor.

Em circuitos de casamento de impedancia € desejavel que se tenha pouca variacdo do
valor da indutincia ou capacitancia utilizada, sendo exigido que a frequéncia de operacdo fique
em torno de uma frequéncia até dez vezes menor que a SRF. Define-se como frequéncia de
autorressonancia, a frequéncia na qual o médulo da reatancia indutiva se torna igual ao médulo
da reatancia capacitiva parasita, uma anulando a outra e gerando a ressonancia paralela para o
caso do indutor. um caso analogo acontece com o capacitor, onde o elemento parasita passa a
ser a indutancia e a SRF e a ressonancia serie. A partir dessa frequéncia, o indutor passa a se

comportar como capacitor e vice e versa.

Do exposto, para indutores 0402, a depender da indutancia necessaria, € possivel que
ndo se consiga uma SRF dez vezes maior que a frequéncia de operacdo, sendo necessario
um compromisso entre a utilizagdo desse componente e a exatidao dos resultados almejados.
Componentes 0402 ndo sao os menores disponiveis comercialmente; existem ainda os 0201 e
outros ainda menores. Mas, a medida que se diminui o tamanho do componente, fica mais dificil
e custoso encontrar empresas que executem o trabalho de montagem. Na Tabela 1 € possivel
observar um breve comparativo entre as vantagens de utilizacao de elementos concentrados ou
distribuidos.

2.6 ESTRUTURAS PERIODICAS

Conceitos de estruturas periddicas infinitas utilizadas no projeto de filtros de micro-ondas
podem ser utilizadas para ajudar a projetar ou pelo menos confirmar os resultados obtidos pela
equiparagao das matrizes ABCD da estrutura LTA com a estrutura que se deseja substituir, a LT
convencional (POZAR, 2011).

Na Figura 16 pode-se observar que para uma onda que se propaga na dire¢do +z, temos

para um referencial em z = 0:
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Tabela 1 — Comparativo entre as vantagens em se utilizar elementos concentrados ou distribuidos.
Caracteristicas em que um tipo de elemento seja mais vantajoso que o outro estao

demarcadas com (X).

Caracteristica Elemento concentrado | Elemento distribuido
Fator de qualidade X
Tamanho fisico X
Problemas com acoplamento X
Flexibilidade de valores X
Precisao de valores X
Frequéncia MAX X
Introduc¢do de elementos parasitas X
Custo X
Fonte: préprio autor.
Figura 16 — Concatenacdo de células unitdrias.
IH‘
—
—O— O —O—
célula + célula +
unitaria Vn unitaria Vn+1
—o— 5 o
Fonte: proprio autor.
V(z) =V(0)e 7%, (2.107)
I(z) = I(0)e 7= (2.108)

Como as estruturas sdo infinitas as correntes e tensdes no terminal 7 podem diferir por

apenas um fator das tensdes e correntes do ternminal n + 1. Esse fator € justamente o fator de

propagacdo e 4,
Vi1 = Ve 4, (2.109)

Iy = Ie (2.110)

Assim, trazendo este resultado para a enésima célula unitdria, como ilustrado na Figura

16 temos,
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V., A B V., V. e
_ LTA LTA +1 _ +1€ ) 7 @2.111)
I, Crra Drra Iq Inp€”

trazendo o resultado do termo mais a direita para dentro da matriz ABCD obtém-se:

A — e B V.
LTA — € LTA ) +1 _0, 2.112)
Crra Dira—¢€” I

onde d € o comprimento total da célula unitaria (distancia entre os terminais n e n+1).

Para se obter uma solucdo ndo trivial, o determinante da matriz da equacao (2.112) precisa ser

igual a zero. Assim obtém-se:

(Appa — €Y (Dpra — €Y — CrraBrra = 0,

ApraDrra+ e — (Apra+ Dpra)e’™ — CrpaBrra = 0. (2.113)

Pode-se aqui definir a impedéncia caracteristica da estrutura periédica como:

Vn—i—l
In+1

ZrrA = (2.114)

Na eq.(2.112) faz-se a multiplicacdo da primeira linha da matriz a esquerda pela coluna

unica da matriz a direita, assim:
d
(Arra — €“)Voir + Brralyp =0,

Ty = Vot _ —Brra
Iniq (Apra — 1)’

(2.115)

O termo e”? pode ser isolado em (2.113) observando que trata-se de uma equacio do

segundo grau,

i _ (Apra+ Drra) £ \/(ALTA + Drra)? — 4(ArraDrra — BrraCrra) (2.116)
prm— 2 ’ ’

finalmente, substituindo a expressao (2.116) em (2.115), t€m-se que:

2B
Zrra = LTA . @117

Apra — Dpra £+ \/(ALTA + Drra)? —4(ArraDrra — BrraCrra)
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No caso ideal em que a estrutura de LTA seja simétrica, A4 = Dpra, e reciproca

ArraDrra — BrraCrra = 1, temos a forma compacta de Zy74:

Zira = ﬂ
VAIra — 1

O sinal de =+ € referente as impedancias caracteristicas para as ondas viajantes a direita

(2.118)

e a esquerda, como o sinal de /,, foi definido na Figura 16 como fixo a direita as impedancias
das ondas a esquerda tem sinal negativo. Para células unitarias simétricas o valor de Z; 4 tem

sempre 0 mesmo modulo diferindo apenas de um sinal.

Uma expressdo compacta menos generalista pode ser encontrada para a constante de fase

da LTA. Considerando-se uma rede reciproca na eq.(2.113) e a = 0, esta reduz-se a:

1 + €j25d — (ALTA + DLTA)ej’Bd = 0,

e+ e = Apra+ Diga,

Apra+ Dirra

cos(fBd) = 5

(2.119)

Que reduz-se a:
cos(Bd) = Arra, (2.120)

para células unitdrias simétricas.

Como era de se esperar este resultado € idéntico ao encontrado no Capitulo 3 quando se
utiliza o método de equiparacdo de matrizes ABCD para se obter as expressoes de projeto da
LTA.

2.6.1 CRITERIO DE VALIDACAO DE CELULA UNITARIA

Segundo a Tabela 8.1 do (POZAR, 2011) a matriz ABCD de uma célula unitaria com
topologia T como a da Figura 17 € dada por:

7 72 1 7
A=14+2 p=—z +22 oc=_— D=1+
+ 27, o 47, 7y’ + 27,

Com 7, = jwlL e Zy = ]u}% substitui-se os valores da matriz ABCD na eq.(2.118) que

resulta em:

2

+B Zl+42712

1A = yE = 7Ry -
—1 (1+2Z)2-1
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Figura 17 — (a) Equivalete T (passa-baixa) de célula unitaria de uma linha de transmissdo. (b) LT
composta pela concatenacao de células unitdrias.

(a) i(b)

d
L2 L2 o 0
—d] T Y g F Y h—— I T T T T T T
! R
= s o
| | I | | I
- e
Fonte: préprio autor.
Logo,
AN
Zrra = \/21 (21 + 222). (2.121)

Substituindo os valores de Z; e Z, chega-se a,

L w2 LC
ZLTA_\/O<1_ 4 )

definindo w, como a frequéncia de corte dada por:

2
Wy = —— 2.122
"= JIc (2122
temos que,
L w2
Z =1/=4/1— —. 2.123
LTA c 0 ( )

Alguns resultados importantes sdo extraidos da expressdo (2.123). Nota-se que para
frequéncias acima de wy, Z;74 € puramente imaginaria e ndo existe propagacao. Da Figura
17 observa-se que a estrutura é claramente passa baixa enquanto uma LT ndo oferece restri¢cao
de banda. Isto ocorre porque o modelo s6 € valido para para baixas frequéncias onde L e C,
indutincia e capacitincia por célula respectivamente, sdo validas para comprimentos de célula

muito menores do que a onda guiada, d << A,.
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3 LINHAS DE TRANSMISSAO ARTIFICIAIS

O termo linha de transmissao artificial (LTA), € utilizado para tipos especificos de linha
de transmissdo visando diferencia-las das convencionais. Linhas de transmissido convencionais
sdo uniformes ao longo da direc@o de propagacao, o que fica evidente na Figura 18. O circuito
construido em microfita é sem didvida o mais popular quando se utilizam elementos distribuidos
e certamente o mais simples de ser fabricado. Porém a utilizacao de estruturas CPW(coplanar
waveguide) com plano de terra, mais conhecidos como CPWG(coplanar waveguide with lower
ground plane), sdo bastante comuns quando se utiliza de elementos concentrados que precisam
ser conectados a malha de terra com facilidade. A fabricacdo artesanal, entretanto, se torna
invidvel pela imensa quantidade de vias que sdo necessdrias, para impedir a ressonancia entre
os planos de terra superior e inferior, na pratica recomenda-se colocar 1 via a cada A\/20 para

garantir o bom funcionamento da estrutura CPWG.

Figura 18 — Linhas de Transmissdo convencionais.

t
} A

1 + I — I : !
h. A ! fe Wk Gl
: i

Microstrip CPW
Fonte: Adaptado de (MARTIN, 2015).

Os principais tipos de LTAs sao:

1. LTs carregadas por cargas reativas;
2. LTs com perturbacdo periddica da dimensdo transversal;
3. LTs formadas por arranjos especiais, estruturas quasi-Lumped;

4. LT baseadas em meta-materiais.

O emprego de linhas de transmissao artificiais normalmente traz beneficios como a
reducdo do tamanho fisico, efeito (slow wave), aumento de largura de banda, caracteristica
multi-banda ou rejei¢do de harmonicos. Na Figura 19 uma LTA carregada capacitivamente é
ilustrada. Esse tipo de estrutura € interessante quando se deseja obter linhas de transmissdo de
baixa impedancia (BOMMANA, 2010).
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Figura 19 — LTA carregadas capacitivamente.

d
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Fonte: Adaptado de (POZAR, 2011).
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A capacitancia parasita C,, como pode ser visto na expressdo (3.1),

L
To= | —= 3.1
0 C—i—% ( )

abaixa a impedancia caracteristica da estrutura, fazendo com que linhas de transmissao de baixa
impedancia sejam realizaveis com mais facilidade. A carga capacitiva pode ser constituida por
estubes ou por capacitores discretos. Esse tipo de LTA sera discutido amplamente mais adiante

na Sec¢do 3.1.

Uma outra estrutura de LTA de muito interesse s@o as linhas de transmissao com
pertubacdo periddica da dimensdo transversal, como ilustrado na Figura 20. Esse tipo de
linha é normalmente empregado para formar filtros de ultra rejeicdo de banda, os filtros
EBG(electromagnetic band gap) ou rejeicao de espurios em filtros classicos, como os filtros
de linhas acopladas (MARTIN, 2015). Na Secao 3.2 um novo modelo de filtro EBG, tendo a
estrutura de um filtro EBG de modulacao senoidal como ponto de partida de projeto, aparece
como uma alternativa para atenuacdo de harmodnicos impares em sua banda principal e de

harmonicos pares em sua banda secundaria que ndo existe no filtro original.

Figura 20 — LTA com pertubagao periodica da dimensdo transversal.

Fonte: préprio autor.
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3.1 LINHA DE TRANSMISSAO ARTIFICIAL DE BAIXA IMPEDANCIA

O grande problema em se utilizar o amplificador da Figura 2 € que a faixa de frequéncia
em que o estube se comporta como um bom curto-circuito para harmonicos pares € funcao
inversa da impedancia caracteristica do estube, como constatado na expressao (3.2) e ilustrado
na Figura 21 (CRIPPS, 2006).

Zse = JZotan(pl). (3.2)

Devido a facilidade de uso de técnicas de serpenteamento para reducio do espago ocupado
por microfitas de impedancia caracteristica elevada, tradicionalmente microfitas entre 70 — 100
) sdo utilizadas. Estubes com impedancias caracteristica nesta faixa de valor, entretanto, podem
produzir amplificadores com largura de banda de curto-circuito muito pequena para algumas

aplicacdes préticas.

Figura 21 — Reaténcia de estubes \/4 do tipo curto-circuito na frequéncia de segundo harménico.

scss 407

Reactance
at 2nd harm
@ 209

Z,=230 (w = 180 mil)

-20+ Z,=500 (w= 60 mil)

Z:=85Q (w = 20 mil)

1.65 1.9 2.15

Freq
(fund., GHz)

Fonte: (CRIPPS, 2006).

Linhas de transmissao artificiais, especialmente as estruturaras periodicamente carregadas
com reatancias capacitivas, propiciam a reducdo da impedancia caracteristica da linha sem
sofrer com efeitos de dispersao nem de aumento de drea ocupada como acontece com LTs
convencionais (MALEKI; ZEHFOROOSH; NOURINIA, 2013)(BOMMANA, 2010). LTAs de
baixa impedancia podem ser obtidas e serdo utilizadas neste trabalho na tentativa de melhorar as
caracteristica de funcionamento do amplificador ao substituir o estube convencional pela LTA

desenvolvida nesta secao.

O roteiro mais utilizado para se encontrar as expressdes de projeto de uma LTA, € a
comparagdo entre as matrizes ABCD do trecho de linha de transmissdo que se deseja substituir e
a matriz resultante da célula unitdria da topologia de LTA escolhida. E importante ressaltar que

um bom projeto de estrutura periédica tem como premissa o comprimento d da célula unitaria
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ser muito menor do que o comprimento de onda guiado, (d << A) ou (d < A/10) (BOMMANA,
2010). Esta questao foi bem discutida na Subsecao 2.6.1.

Como ilustrado na Figura 22 para seguir com o desenvolvimento de tais expressoes se
faz necessario identificar a matriz ABCD do trecho de linha de transmissdo com impedancia
caracteristica 7, e comprimento elétrico 6, que se deseja substituir e a matriz ABCD resultante

da célula unitdria da topologia de LTA utilizada.

Figura 22 — Composicao de célula unitaria - LTA de baixa impedancia.

0t I LT convencional (Zo) I .

- -
d/2 di2
LTA (Zs) (Zs) LTA
(Célula unitaria) —~b (Célula unitaria)

2|

Fonte: proprio autor.

Sendo assim, a Matriz ABCD do trecho de LT convencional que se deseja substituir é

dada por:
0 | Zo sin(6
LT spcp = , TOS.( o) jZosin(bo) (3.3)
J7-sin(bp)  cos(fo)
e a matriz resultante da célula unitaria da LTA (topologia T) € igual a:
cos(%)  jZsin(%) 1 0 cos(%)  jZsin(%)
LTAABCD = . 0, 0 . 0 9 )
j—sm( ) cos(%) jb 1 j—sm(g) cos(%)
(3.4)
A B
LT Appop = ( pra e ) . (3.5)
Crra Dira
Onde,
0, 6, .0, . (0:\?
Arpra = cos (2> (cos(z) —bZ, sm(2)) — sin <2> , (3.6)

Brra = jZssin (928) <COS (Z) —bZ,sin (62 )> + 44 cos <02 > sin (62 ), (3.7
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, Os\¢1 . b 05 J . (0s 05
Crra = jcos (2) <Zs sm(§) + bcos(2)> + 7 sin (2) cos (2), (3.8)

Dira=Arra. (3.9)

A matriz resultante € advinda da concatenagdo e a consequente multiplicagdo das matrizes
ABCD de um trecho de d/2 de uma LT de impedéncia caracteristica Z, e comprimento elétrico
05/2, seguido da matriz de uma susceptancia shunt dada por b, e novamente um trecho de LT

idéntico ao primeiro trecho de LT, formando assim uma topologia T passa-baixa (POZAR, 2011).

Ao proceder com a multiplicagc@o dos termos entre parénteses dos elementos da matriz
ABCD resultante, em (3.6,3.7,3.8), pode-se chegar a expressOes mais compactas para 0s

elementos citados:

bZs

Ajra = COS (63) - sin(fy), (3.10)
. : b b
Bira = st(sm(Qs) + §Zs cos(fs) — QZS)’ (3.11)
c —'1<'(e)+bz ‘(9>+bz> (3.12)
LTA—jZS S |(Ug 5 s COS(Ug B s | .
Dpra = Apra, (3.13)

onde se utilizam as relacdes trigonométricas abaixo,

sin(2z) = 2sin(z) cos(x), (3.14)
cos(2x) = cos(r)? — sin(z)?, (3.15)
sin(z)? = ;(1 — cos(2z)), (3.16)
cos(r)? = ;(1 + cos(2z)). (3.17)

Observa-se que para a expressdo de D14 ndo € necessario fazer desenvolvimentos

analiticos adicionais, dado a simetria da estrutura, onde se tem para uma matriz ABCD, D = A.
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Faz-se a igualdade da expressdo descrita em (3.8) e da expressao para C,,,,,, encontrada

em (3.3), para se obter:

CLTA = Ocom) )

08 ]‘ . 98 QS ] . 08 08 . .
Jj cos (2) <Zs Sln(g) + bcos(2)> + és sin (2) cos (2) = é{)sm(@o).

Faz-se a multiplicacdo dos termos entre parénteses e os cancelamentos possiveis,

2 0.\ . /0, o (0s\  sin(o)
ZCOS <2> sin (2) + bcos <2> = Zo
b= 1 (32’71(90) — 3 COS (98) sin <95>)
0082 (05> Zo ZS 2 2 ’
2
1 sin<90>
b pr—

— —1t =), 3.18
cos? <9s> Zy Zs o ( 2 ) (3.18)
2

Utiliza-se procedimento similar para se obter:
BLTA = Bconva

. (O 05 . (0 . 0\ . (0 . .
jZsin <2> (cos <2> — bZ, sin <2>) + jZs cos (2) sin <2> = jZysin(fy).

De forma andloga ao desenvolvimento anterior,

27 sin (%) cos (928) — 7?2 sin® (628)6 = Zysin(6y). (3.19)

Ao se substituir o valor encontrado para b em (3.18) na expressdo (3.19), tem-se que:

sin (60)
27 sin <928> oS <025> — Z?sin? <928> { ! _2 tan (98)] = Zysin(6y),

cos? (92) Zo Zs 2
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0

Coloca-se o termo 2Z, sin (%) em destaque, para se obter:

27, sin(%) ( cos(—=) + |

B 22 sin(«%)

0, (sinz(%) + COS2(625))
S ZO

27 sin(—) cos(%)

05 ,
5 tan? <2> = Zpsin(fy).

Utiliza-se a relagdo trigonométrica sin®(z) + cos?(x) = 1 para se chegar 2 equagdo do

segundo grau relacionada a 6,:

tan? (6;8) — sirj&o) ?:tan (93> + (ZO>2. (3.20)

Assim, com x = tan (92) temos que:

2z 3 Z 27
B sin(00)72 + \/(sin(eo)ﬁ)Q B <ZTO)2

finalmente chega-se a,

2 Z 2 Z 27,
sin(6o) 72 = \/(sin(eo) 72)2 B ( ZSO>2)

0, = 2 arctan < 5 (3.21)
Podemos obter uma expressao para b mais compacta através de (3.10) e A.ppny:
ALTA = Acomn
bz,
cos (03> — sin(6s) = cos(fp).
Assim,
b= o (cosln) — costn)) (3.22)
= ——+—— cos(fs) — cos , .
Z,sin(0y) 0
onde a dependéncia de 6, pode ser eliminada através da expressao (3.21):
sy 72t/ Gty 2202~ (72)?
2((308 (2 arctan ( Qo) 2 \/ 2(90) KRS )) — COS(@O)>
b= (3.23)

by 0 (st 22— (02
Zssin<2arctan< -~ R ° ))
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As expressoes (3.23) e (3.21) sdo as expressoes de projeto da LTA escolhida. O

procedimento para obten¢ao da célula unitdria da LTA € muito simples e € descrito a seguir:

1.

Com os dados da LT que se quer transformar, ou seja, impedancia caracteristica e
comprimento elétrico, escolhe-se um nimero de células suficientes para que ¢, represente

um comprimento elétrico menor do que A/10;
A partir dos valores de Z; e 6, escolhe-se um valor para Z,, com Z; > Zjy;

Obtém-se o valor de 6, a partir de (3.21). Observa-se neste momento se a condi¢do,

d < /10, foi respeitada para uma melhor conformidade dos resultados;

Com a expressao (3.22) obtem-se o valor da susceptincia necessdria, neste ponto faz-se a

escolha entre a utilizagc@o de estubes ou a capacitancia de elementos concentrados;

Projeta-se o estube respeitando a condigdo de fstub < A/10 ou seleciona-se o capacitor

com encapsulamento e SRF suficientes;

Efetua-se a otimizagdo por simulacio, se necessario.

O objetivo desta secdo € projetar e simular o estube de \/4 que serd utilizado como

atenuador de harmonicos pares no Capitulo 4. Na Figura 23 pode-se observar uma célula unitaria

de uma LTA de 7 células, projetada para funcionar em 2,4 GHz com 6, = 90°.

Figura 23 — Célula unitaria de LTA projetada para 2,4 GHz com 6, = 90°.

e ‘ —
TLIN TLIN
TL147 TL148
Z=64 Ohm Z=64 Ohm
E=4.028 % E=4.028
F=2.4 GHz x F=2.4 GHz

TLOC —
TL157
Z=100 Ohm
E=18.726
F=2.4 GHz

Fonte: proprio autor.

Diferente de um trecho de LT convencional uma LTA quase sempre vai apresentar o

que chamamos de assimetria entre frequéncias, nome dado a diferenca entre o valor esperado

de méxima atenuacao de sinal e o valor observado em simulacdo de circuitos, como pode ser

visto na Figura 24. Este efeito é consequéncia de que na frequéncia de atenuacgdo ideal dos
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harmonicos, 4,8 GHz, o tamanho dos estubes ou trechos de LT nio sdo mais boas aproximagdes

para d < \/10.

Figura 24 — S11 de LTA com 7 células unitarias projetada para ter 6y = 90° em 2,4 GHz.
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Fonte: proprio autor.

Uma maneira de se contornar esse problema € fazer consideracdes ainda mais restritas
como, d < A/20, 0 que nem sempre vai ser possivel para as impedancias caracteristicas desejadas
para a LTA. Outra maneira de se resolver o problema, seria projetar a LTA para trabalhar na
frequéncia do segundo harmonico com 6y = 180°. Esse segundo método serd o utilizado neste

projeto.

Devido ao valor da constante diéletrica de 4,736, determinada na Se¢do 5.1, ao se tentar
obter LTAs de valores abaixo de 40 () vérios problemas aparecem, como: sobreposicdo dos
estubes da célula unitéria ou forte acoplamento entre eles, estubes muito longos que ficam em
desacordo com a condi¢@o de d < A/10 ou a necessidade de se obter uma linha principal de valor
baixo o que aumentaria a susceptibilidade a dispersdo. Pelo exposto a impedancia caracteristica

de 40 €2 foi a escolhida para o projeto da LTA.

O numero de células que vao formar a estrutura LTA, € a ultima varidvel de projeto que
precisa ser definida. Obviamente da teoria trazida até aqui, quanto maior o nimero de células
menor serd o comprimento d, e portanto mais de acordo com a condigdo de d < A/10 a estrutura
LTA estara. E, entretanto, uma varidvel que também depende das caracteristicas dielétricas do
material, pois a constante dielétrica tem influéncia direta no valor do comprimento fisico de
cada trecho de LT que compdem a estrutura LTA. Na Figura 25 pode-se observar o aumento

da conformidade dos resultados para a estrutura LTA a medida que se aumenta o nimero de
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células. Observe que a impedancia caracteristica da LTA varia bastante na banda de interesse,
para estrutura de 3 células, como visto na Figura 25a. Essa mesma impedancia possui variagdes
mais suaves para as LTAs constituidas de 7 e 14 células, como ilustrado nas Figuras 25b e 25c.
Por fim, a Figura 25d ilustra o desempenho dos parametros Sy; e Sp; para as trés estruturas.
Como esperado o desempenho melhora a medida que se aumenta o nimero de células unitarias
para um mesmo valor de 6.

Figura 25 — Efeito da condigdo d < A\/10 na concordéncia dos resultados da LTA. (a) 3 células

unitarias. (b) 7 células unitdrias. (c¢) 14 células unitéarias. (d) S21 e S11 para as 3
configuracdes citadas.
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Fonte: proprio autor.

O método proposto para a utilizagdo de estruturas LTAs, € o de substitui¢do direta da
estrutura convencional pela estrutura LTA projetada. Para isso, é necessario utilizar o valor
do comprimento elétrico real do estube convencional, depois de ter passado pelo processo de
otimizacao descrito na Sec¢do 4.2. Esse valor foi de 176,404° e € o valor que se deve utilizar
no projeto. Portanto precisamos substituir uma LT de impedancia caracteristica de 100 2 e
comprimento elétrico igual a 176, 404° por uma LTA de impedancia igual a 40 {2 e comprimento
eletrico final de 176, 404°.

O préximo passo € escolher o nimero de células unitarias, que foi escolhida na quantidade

de 7 unidades. Com essa escolha o trecho de linha que precisamos substituir é de apenas 25, 201°
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que esta em total acordo com a condic¢do d < A/10.

Fazendo Z5 = 64 () a expressdo (3.21) retorna o valor de:

0s = 15,906°,

0 que significa que o comprimento de cada trecho de LT da linha principal da célula unitaria

proposta vai ser igual a 0, /2 = 7,953°.

A expressdo (3.22) retorna o valor da susceptancia capacitiva, que pode ser transformada

em um valor de capacitor através de:

b
= =02151pF (3.24)

A opcdo feita neste trabalho é de manter a estrutura LTA totalmente com trechos de
LT, assim precisamos calcular o valor de um estube de circuito-aberto que possa substituir o

capacitor encontrado. A expressao do estube € dada por:

tan(Og,
Voo = o = L2 0ots) (3.25)
Zstub
assim tem-se finalmente que:
Ostur = atan(bZspup)- (3.26)

Portanto utilizando Z,;, = 100 €2 na expressao (3.26), obtém -se que:

Ospu, = 32,97°

Para se obter os valores de comprimento fisico da estrutura, foi utilizado a calculadora
de linhas do simulador, por apresentar resultados que consideram a dispersao do sinal (BAHL,
2003). As expressdes comumente utilizadas sdo para o caso quasi-estatico onde a frequéncia
ndo tem influéncia no resultado, encontradas em (POZAR, 2011). Na Figura 26 encontram-se os

parametros utilizados para os cédlculos.

A estrutura final da LTA pode ser vista na Figura 27. O comprimento dos estubes teve de
ser aumentado em 0,2 mm, passando de 3,18 mm para 3,38 mm, devido ao efeito do acoplamento
mutuo entre estubes, consequéncia da proximidade entre eles. Esse ajuste € efetuado de modo
que a fase de Ss; se sobreponha a fase de uma LT convencional de comprimento 176, 404°, como

visto na Figura 28.

Outra forma de fazer o ajuste € utilizando o simulador ja com a LTA posicionada no
circuito de forma a se ter maxima atenuacdo em 4,8 GHz. Nehuma outra dimensao precisou ser
ajustada. A reversdo de alguns estubes de um lado para o outro da LT principal da LTA, tem o

intuito de facilitar a acomodagdo da estrutura no circuito amplificador projetado no Capitulo 4.
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Figura 26 — Parametros de simulacao.
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Fonte: préprio autor.

3.2 LINHA DE TRANSMISSAO ARTIFICIAL COM PERTUBAGAO PERIODICA
DA DIMENSAO TRANSVERSAL

A teoria que envolve as equagdes de sintese de filtros EBG de pertubagdo periddica da
dimensao transversal, mistura temas como andlise de Floquet e teoria dos modos acoplados,
sendo bastante envolvente e de desenvolvimento analitico trabalhoso. Esse desenvolvimento estd
fora do escopo deste trabalho de dissertacao, ja que € utilizado apenas como ponto de partida de
projeto do filtro proposto (MARTIN, 2015).

Da teoria de modos acoplados e da anélise de Floquet a frequéncia de méxima reflexao

de sinal desse tipo de filtro é dada por:

C
maxr — y 3.27
N (3.27)
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Figura 27 — Estrutura final de estube de \/4 baseado em LTA de Z, = 40 (2.
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Fonte: proprio autor.

Figura 28 — Grafico do ajuste de fase de S; da estrutura LTA.
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Fonte: proprio autor.

onde n é nimero de células unitdrias e [ o comprimento total do filtro com a dependéncia
de e.r¢ com z tendo sido desprezada pelos motivos citados acima. Utilizamos a expressdo (3.27)
para projetar um filtro EBG de modulagao senoidal de 10 células. Com f,,,, centrado em 7,2
GHz, chegamos a resposta ilustrada na Figura 29 para o dielétrico utilizado no projeto como serd

visto na Se¢do 5.1.

Com o entendimento da correspondéncia da teoria dos filtros EBG de dimensado
transversal modulada e a teoria de Fourier, ha de se esperar que fungdes que tentem aproximar
uma senoide de mesmo periodo gerem um resultado parecido com o acréscimo de algumas
outras pequenas bandas similares a harmonicos da f,,,,. Sendo assim propomos a aproximagao
por trés trechos de linha de transmissdo, como ilustrado na Figura 35b e por um motivo que

explicaremos mais adiante também calculamos sua forma complementar, ilustada na Figura 35c.
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Figura 29 — Resposta de filtro EBG de n=10 com dimensao transversal modulada por senoide,
projetada para €, = 4, 736 e tanD=0,03.
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Fonte: préprio autor.

As respostas desses dois circuitos de aproximagdo quadrada foram idénticas e sdo
ilustradas na Figura 30. Ambos os filtros se mostraram como bons candidatos a substituir o
filtro de modulagao senoidal, demonstrando boa correspondéncia com o resultado original. A
idéia agora € substituir os trechos de menor impedancia caracteristica, neste caso os trechos de
33, por estruturas LTA de baixa impedancia como as da Se¢ao 3.1, no intuito de melhorar o

desempenho dos filtros.

Figura 30 — Resposta do Filtro EBG de aproximagdo quadrada. (a) trés trechos, 752 — 332 —75().
(b) complementar de trés trechos 332 — 752 — 33().
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Fonte: préprio autor.

Para a construcao da célula unitdria da LTA proposta, tem-se que:
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f:2,4GHZ ,90:200 5 20:339

Como 6y ja é um comprimento elétrico pequeno, para reduzir os fendmenos de
acoplamento entre estubes, projetaremos a LTA para ter apenas uma célula unitdria. Assim

temos:

Ncelul(zs =1 5 Zs =175 Q

A linha principal teve seu valor escolhido de forma a uniformizd-la com uma impedancia
tnica de 75 €. Logo, precisa-se encontrar o comprimento elétrico da linha principal advindo dos
trechos de LTA e a susceptancia capacitiva do estube ou capacitor a ser utilizado para baixar o
valor da impedancia caracteristica da LTA, de 752 para 33().

Sendo assim, pode-se encontrar 6, a partir da expressao (3.21), chegando-se a:

0s = 8,873°. (3.28)

A susceptancia capacitiva seja do estube ou capacitor € encontrada através da expressao
(3.22) e é igual a:

b=10,0088S. (3.29)

Para utilizar um capacitor, elemento concentrado, a formula € bastante simples, e € dada

por:

C=-, (3.30)
w

onde w € a frequéncia angular, dada por, w = 27 f. Esta expressao retorna o valor de 0,55 pF.
Para proceder com estubes tradicionais precisa-se estipular uma impedancia caracteristica para o
estube. Um bom valor é 75 €2, pois respeita o critério das estruturas periddicas de ter dimensao
menor que %0)\. O comprimento elétrico € calculado pela férmula de impedancia de entrada de

um estube terminado por uma carga de circuito aberto. Logo tem-se que (POZAR, 2011):

Ocstuve = atan(bZ.stube) = 32,081°. (3.31)
Com esses resultados podemos construir as células unitdrias da estrutura LTA, como
ilustrado na Figura 31.

Este resultado pode ser confirmado pela teoria de estruturas periddicas, utilizando as
expressoes (2.118) e (2.120), que como esperado resultam em Z;74 = 33 (2 e 6y = 20°. As
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Figura 31 — Células unitdrias dos filtros de aproximagdo quadrada. (a) Célula de 75 2 — 33 2 —
75 €2. (b) Célula complementar, 33 €2 — 75 Q2 — 33 €.
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Fonte: proprio autor.

respostas desses novos filtros com dez células unitérias, para se manter a correspondéncia com o

filtro original, sdo ilustradas na Figura 32.

Fica claro que estes novos modelos de filtro EBG tém desempenho muito superior quando
comparado aos filtros EBG de modulagcdo da dimensao transversal, seja qual for a forma de
onda que governe essa modulacdo. A escolha de se construir o filtro complementar fica clara
a partir do momento que se observa o rebatimento da banda que surgiu, para o lado esquerdo
da banda principal (banda de atenuacdo do terceiro harmonico em 7,2 GHz), aumentando o
desempenho de rejei¢do do segundo harmonico em 10 dB. Diante dos valores observados na
Figura 32 trabalharemos a partir de agora com apenas 5 células, a metade do ntimero utilizado
pelo filtro original.

Uma alternativa a estrutura complementar proposta, é a utilizagdo de estubes radiais,
como visto na Figura 33, ao invés dos convencionais. Esses estubes podem trazer uma maior
banda de rejeicdo e uma reducdo do espaco ocupado pela estrutura (GUNEL; KENT, 1997)
(SORRENTINO; ROSELLI, 1993) (WADELL, 1991).

O estube radial € ilustrado na Figura 33, e o valor de sua capacitancia é dado por
(WADELL, 1991):

CRadial = o~ ! : (3.32)
W(MQT)Ct(ﬁD?BL)
onde,

Ji(@)Y1(y) = Ya(z)Ji(y)

A funcgdo Ci(z,y) é conhecida como a grande cotangente radial, por existir fungio
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Figura 32 — Resposta dos filtros EBG com 10 células unitarias LTA. (a) Célula de 75 2 — 33 2 —
75 €2. (b) Célula complementar, 33 €2 — 75 Q2 — 33 €.
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Fonte: proprio autor.

semelhante, ¢;(x, y), chamada de pequena cotangente radial. J;(5D) sdo as fungdes de Bessel
de primeira espécie de ordem i, enquanto Y;(3D) sdo as fun¢des de Bessel de segunda espécie

de ordem 1.

Assim para se calcular C'gr,q:41, precisa-se do valor de:



Linhas de Transmissdo Artificiais 68

Figura 33 — Dimensoes de projeto do estube radial.
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Fonte: préprio autor.

€e
g=Y VeIt (3.34)
Up c
e para o calculo de €. s € preciso definir um valor para W, €sse valor € dado por:
0
Westuve = (D + L)sen<2>, (3.35)
a partir dai , pode-se calcular €. ¢ ¢, que € dado por:
»t+1 r— 1 1
et e (3.36)

€eff = + :
2 2 .
\/1 + 12(Westube)

Finalmente com,

D=0,3mm ,L=5Tmm , §=60° ,h=1,b5mm e =4.736,
chega-se a0 C'rygiq necessario de 0,55 pF.

A Figura 34 traz um comparativo entre as simulacdes eletromagnética dos filtros EBG
com estubes radiais, EBG com estubes convencionais e o filtro EBG de modulagdo senoidal da
dimensao transversal. Nota-se que como a tanD de nossa placa € da ordem de 0,03, como sera
visto no Capitulo 5, os filtros desenvolvidos aqui possuem uma outra vantagem em relagdo ao
original que é a menor atenuacdo da frequéncia de propagacao, devido as menores distancias

percorrida pelo sinal.

Por fim, devido ao 6timo desempenho, escolheu-se o filtro EBG de estubes radiais, Figura
36¢, e o filtro EBG de estubes convencionais, Figura 36a, para serem fabricados. O filtro da
Figura 36b com estubes espelhados nio apresentou vantagem em relagdo aos outros, por ocupar

mais espago que os demais foi descartado.
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Figura 34 — Resposta de simulacdo eletromagnética dos filtros: filtro EBG com estubes radiais,
filtro EBG com modulagdo senoidal da dimensdo transversal e filtro EBG com
estubes convencionais.
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Fonte: préprio autor.
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Figura 35 — Filtro EBG baseado em microfitas com pertubacdo periddica da dimenssao
transversal. (a) Pertubacdo senoidal com 332 < Z; < 75€); (b) Aproximagao
da pertubagao senoidal por pertubag¢do quadrada em trés trechos, 75¢2 — 332 — 75€);
(c) Circuito dual de pertubacdo quadrada em trés trechos 332 — 7502 — 33(2.

(c)

Fonte: préprio autor.
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Figura 36 — Filtro EBG Proposto. (a) Filtro EGB obtido a partir de filtro dual de trés trechos com
os trechos de 33(2 substituidos por LTA de Z; = 75(2; (b) Estubes intercalados para
reduc¢do de acoplamento; (c) Utilizacao de estubes radiais para aumento de banda e
redu¢do de comprimento do estube.

(b)

(c)

Fonte: préprio autor.
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4 DESIGN DE AMPLIFICADORES DE MICRO-ONDAS

Um amplificador € dito de micro-ondas quando opera na faixa de frequéncias que resulta

em comprimentos de onda entre lem < A < 100cm. Os transistores mais utilizados para

construgdo desses tipos de amplificadores sdo:

1.

TBIJ - Sdo transistores planares, normalmente do tipo NPN feitos de silicio. Abaixo de
4 GHz sdo bem confidveis, sdo menores que transistores convencionais para permitir a
operacdo na faixa de micro-ondas. S@o aplicados em amplificadores de pequenos sinais,
amplificadores lineares de poténcia, LNAs e Osciladores. Tém como fonte de ruido o
ruido térmico devido a resisténcias ohmicas de base, coletor e emissor e o ruido de disparo

relacionado as condi¢des de polarizacao;

HTBJ - sdo transistores TBJ de hetero juncdo, utilizam GaAs. Tém a velocidade dos
elétrons na dopagem n aumentada trazendo ganhos maiores em frequéncias mais elevadas
como 10 GHz.

GaAs MESFET - Os FETs de GaAs sao fabricados na estrutura de MESFETSs, onde
o terminal da porta € construido com uma barreira Schottky. Tém maior mobilidade
eletrénica quando comparados aos feitos com silicio o que resulta em excelente
desempenho em resposta em frequéncia e performance de ruido, especialmente acima de 4
GHz e para algumas aplicacdes de baixissimo ruido abaixo de 4 GHz. As fontes de ruido

sdo térmica no canal e induzida na porta.

HEMT e MODFET - Quando utilizam estruturas de heterojungao, os transistores FET
de GaAs sdo conhecidos como HEMT( do inglés High Electron Mobility Transistor)
ou MODFET(do inglés Modulation Doped FET) e operam bem acima dos 30 GHz,

normalmente constituidos de camadas tipo-n de GaAs e tipo n AlGaAs;

Os modelos de pequenos sinais trazem informacdes do funcionamento interno dos

transistores, sendo uteis na caracterizagdo de dados especificos como as fontes de ruido dos

transistores. Entretanto, os parametros S do transistor trazem todas as informagdes necessarias

para o projeto do amplificador na maioria das situagoes.

Normalmente os fabricantes de transistores de micro-ondas disponibilizam os pardmetros

S para as configuracdes, dependendo do transistor, emissor comum (EC) ou fonte comum (FC).

As diversas finalidades do circuito exigem pontos de polarizac¢do diferentes. Alguns fabricantes

disponibilizam um arquivo ".S2P'"" que consiste em uma coletanea de parametros [S] para varios

valores de frequéncia em variados pontos de polarizacgdo.
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E possivel medir os pardmetros S de um transistor através de um multimetro vetorial ou
analisador de rede. As medidas sdo feitas para um dado ponto quiecente e uma frequéncia de
interesse. Os parametros S se manterdo constantes para uma certa variacao da tens@o na porta de
entrada, V;", mas, 2 medida que a amplitude de V;" for aumentada o transistor entrard na regidio

ndo linear e os pardmetros S variardo em funcdo da variacdo da amplitude de V;*.

Datasheets, arquivos .S2P e os modelos SPICE foram utilizados para se chegar, dentre

os transistores disponiveis, na melhor op¢ao para o projeto dos amplificadores .

4.1 A ESCOLHA DO TRANSISTOR UTILIZADO

Normalmente, transistores de alta poténcia incluem algum tipo de casamento de
impedancia dentro do encapsulamento, tornando o ponto de contato mais préximo do coletor
ou dreno muito distante. A técnica de curto circuito de harmonicos através de estubes de \/4 é
dificil de ser implementada nesses casos, pois um simples ajuste no comprimento do estube ndo

resolverd o problema. Esse tipo de situacdo € ilustrado na Figura 37.

Figura 37 — Problemas na inser¢ao do estube de A/4 para alguns tipos de encapsulamento.

5012

Fonte: (CRIPPS, 2006).

Fez-se uma busca em websites de venda de componentes rastredveis, componentes nos
quais se tem a garantia da procedéncia e do correto armazenamento durante o periodo em que
estiveram estocados. A opcao pelos dois modelos de transistores escolhidos, foi feita baseada no
custo, visto que nenhuma caracteristica além das ja citadas € necessdria para a prova do conceito

que motivou este trabalho, sendo assim os transistores adquiridos foram:

1. TBJ, NE68519 também conhecido como 2SC5010 da CEL, California Eastern
Laboratories.
2. HJ-FET, NE3510M04 também da CEL.

Devido a utilizacao de placas de FR-4, que possuem perdas maiores quando comparadas a

laminados mais nobres, o transistor HI-FET foi selecionado como primeira op¢ao, por apresentar



Design de Amplificadores de Micro-Ondas 74

maior ganho na frequéncia de interesse, 2,4 GHz. Sabe-se que para cada aplicacdo existe um
ponto de polarizacdo mais indicado, ou seja, o ponto de polarizagdo para se obter a melhor
performance de ruido € diferente do ponto de polarizacdo para maxima poténcia de saida, que €
diferente por sua vez, do ponto de polarizacdo para méxima eficiéncia do amplificador. Nesse
caso a escolha foi feita baseada em se ter a melhor estabilidade do transistor na frequéncia de
operacdo, de modo que ficasse o projeto sem métodos de estabilizacdo dependentes de simulacdo,
como os de adicdo de trilhas na fonte do transistor(SAYRE, 2008).

Figura 38 — Arquivo .S2p do transistor HI-FET NE3510MO04, polarizado em Vds=3 V e Id=30
mA.

| NE3510M04v1_p1-12_3_30 - Bloco de notas
Arquivo Editar Formatar Exibir Ajuda

I M-channel HJ-FET

' vds = 3 v Id = 30 mA

# GHz S MA R 5@

| f 511 521 512 522

| GHz MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG
e.100 1.000 -2.455 8.782 177.112 0.082 84.102 0.462 -2.146
9.200 2.998 -4.814 8.748 174.626 9.085 85.029 ©.459 -3.202
9.300 2.995 -7.287 8.724 172.209 0.087 88.456 ©.459 -4,345
9.400 2.991 -9.654 8.704 169.750 9.089 87.408 ©.457 -5.582
9.500 0.986 -11.982 8.660 167.118 9.011 84.284 ©.456 -6.716
9.600 0.97@ -15.616 8.461 162.995 9.015 82.792 ©.457 -8.173
0.700 0.956 -18.758 8.293 159.485 ©.018 81.526 ©.458 -9.41@
©.800 9.944 -21.517 8.147 156.238 9.021 80.427 ©.459 -10.483
©.900 0.934 -23.969 8.018 153.417 0.023 79.457 9.460 -11.430
1.000 8.925 -26.178@ 7.984 150,883 9.826 78.589 8.461 -12.279
1.10@ 2.916 -28.161 7.799 148,590 0.027 77.883 8.462 -13.846
1.200 2.908 -29,975 7.785 146.583 8.829 77.986 8.462 -13.746
1.308 8.9081 -31.636 7.617 144,593 g.831 76.427 @.463 -14.398
1.488 8.895 -33.167 7.536 142,837 8.833 75.817 @.463 -14.985
1.588 8.889 -34.582 7.461 141.216 8.834 75.258 8.464 -15.539
1.600 8.883 -35.898 7.391 139.714 8.835 74,728 8.464 -16.857
1.708 8.877 -37.124 7.324 138.316 8.837 74,222 8.465 -16.542
1.8080 B8.872 -38.278 7.262 137.813 P.838 73.754 8.465 -17.608
1.988 2.868 -39.346 7.283 135.793 P.839 73.312 8.466 -17.432
2.008 B.863 -48.358 7.147 134.648 8.848 72.893 8.466 -17.841
2.108 8.852 -41.997 7.862 132.761 B.843 72.388 8.465 -18.922
2.200 B.838 -45.824 6.989 138.976 8.844 71.712 B.466 -18.574
2.308 8.825 -46.815 6.912 128.763 8.846 78.915 8.461 -208.847

-48.183 127.838

2.508 8.814 -5@.852 6.734 124.876 2.858 69.135 8.452 -20.988
2.600 8.789 -52.256 6.721 123.367 8.852 68.995 8.458 -21.723

Fonte: préprio autor.

Na Figura 38, destacado em azul, temos os parametros S do transistor para o ponto de
polarizacdo Vds=3 V e Id=30 mA em 2,4 GHz. Utilizando as expressoes (2.18), (2.19) e (2.20)

obtém-se:

K=0,59, A=0517 e pu=0528,

que sinaliza claramente que o transistor € potencialmente instavel.
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A expressdo (2.81) retorna o valor de G5, = 21.538 dB, madximo ganho estavel.
Escolheu-se entdo um G, = 19.5 dB, dois decibéis abaixo de G'msg para garantir que o

transistor estard afastado das regides de instabilidade.

Como préximo passo, fez-se uso das expressoes (2.12), (2.11), (2.15) e (2.14) para

encontrar os circulos de estabilidade do amplificador, assim obteve-se que:

Circulo de estabilidade de entrada (|| = 1)

O, = 1.622/61.507° , r, = 0.817. (4.1)

Circulo de estabilidade de saida (|I';,| = 1)

Cp =5,29/—95,851° , r, =5,818. 4.2)

Fez-se uso entdo das expressoes (2.73),(2.89) e(2.90) para o cilculo do circulo de G,

constante, para GG, = 19, 5 dB,que resultou em:

Circulo de G, = 19,5 dB

C, = 0.635/84,149° . r, = 0,906. (4.3)

Figura 39 — Circulo G, no plano I';, e circulo de estabilidade de saida.

Gp=19,5dB ) =

Fonte: préprio autor.



Design de Amplificadores de Micro-Ondas 76

Na Figura 39 plotou-se o circulo de (G, constante igual a 19,5 dB e o circulo de
estabilidade de saida. Um I';, de valor convenientemente afastado da regido de instabilidade foi
selecionado da curva de G, constante, I';, = 0,299/ — 128, 211°. Com o valor selecionado de
'z, podemos confirmar o ganho G, a partir das expressdes (2.36) e (2.23) que retorna o valor de
89,35 ou 19,51 dB, confirmando que calculou-se corretamente os parametros do circulo de G,

constante.

A partir da expressao (2.23) calculou-se o valor de I';,, = 0, 787/ —42, 318°. Escolhendo-
se 'y =TI, faz-se G = G, pois M = 1. Na Figura 40 plotou-se o valor de I'; e o circulo de

estabilidade de entrada para se verificar a estabilidade do circuito. O circuito de entrada é estavel,

mas estd proximo a regido de instabilidade.

Figura 40 — Circulo de estabilidade de entrada no plano I'; com I'y = I}, e I'; selecionado para
ter VSWR;, =1,5.

Gammas=Gammain*

Gammas
p/ VSWRin=1,5

Fonte: proprio autor.

A partir do valor de I's é possivel calcular I',,,; = 0.695/ — 92, 676° através da expressao
(2.25). Para o calculo do VSWR de entrada e saida utilizamos as expressdes (2.97), (2.96) e suas

andlogas, que retornam:

VSWR;, =1, VSWRy, =9,435.

Também pode ser visto na Figura 40 que para melhorar o VSWR de saida foi preciso
abrir mao do casamento perfeito da entrada, V.SW R;,, > 1. Utilizou-se as expressdes (2.102)
e (2.103) para se plotar o circulo de VSW R;,, = 1,5 dB e selecionou-se desse mesmo circulo

o valor de I'y igual a 0,71612/37,91°, de modo a ficar o mais distante possivel da regido de
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instabilidade garantindo o funcionamento do amplificador para pequenas variacdes dos valores
dos componentes. Com este novo valor de I'; pode-se calcular o novo valor de I',;, ', €

consequentemente o novo valor de VSW R,,; = 5.4.

Este valor pobre de V. SW R,,:, que aconteceria com V SW R;,, no caso de um projeto
utilizando G 4 ao invés de G p, € uma clara sinaliza¢do do baixo desempenho desse transistor para
trabalhar nessa faixa de frequéncia, ao menos sem utilizar métodos de estabilizacdo dependentes
de simulagdo. Este amplificador poderia ser utilizado no que se chama de amplificadores
balanceados que naturalmente compensam o baixo desempenho de VSWR dos amplificadores
com a utilizagdo de acopladores direcionais de 3 dB, que é uma 6tima aplicag@o para linhas
de transmissdo artificiais, alcangando redugdo de drea ocupada e aumento de banda. Um fato
interessante € que para o mesmo ponto de polarizacdo em 5,8 GHz, chega-se aum VSW R,,,; = 2
sem qualquer sacrificio do casamento perfeito na entrada, V. SW R;,, = 1, reforcando a teoria de

que os transistores do Tipo FET operam melhor em frequéncias acima de 4 GHz.

Figura 41 — Id x Vds do transistor NE3510M04 encontrado no datasheet e valores simulados a
partir do modelo Spice da fabricante Renesas.
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Fonte: proprio autor.

A escolha pelo transistor NE3510M04 foi motivada pelo seu maior ganho e
principalmente pela facilidade de polarizacio, por utilizar uma quantidade menor de componentes
quando comparada ao TBJ. Entretanto os dados disponibilizados no datasheet nao batem com os
valores encontrados através do modelo SPICE, especialmente no que diz respeito a corrente de
dreno onde as diferengas superam 10mA,valor considerado alto, como pode ser visto na Figura
41. Desvios significativos entre os parametros S do modelo Spice e os encontrados no arquivo
.S2p disponibilizado pela fabricante também puseram em duvida a confiabilidade dos dados

disponibilizados.

Sendo assim prosseguiu-se com o projeto utilizando o transistor TBJ NE68519, que

apesar de ndo ter alto ganho em 2,4 GHz, é incondicionalmente estavel nessa faixa de frequéncia
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o que traz facilidades para o projeto, a comecar pela possibilidade de se ter um casamento

simultaneo das cargas de entrada e saida e consequentemente, V.SW R;,, = VSW Rout = 1.

4.2 CIRCUITO DE POLARIZAGAO

Os circuitos de polarizagcdo passivos mais comuns, utilizados em RF, podem ser vistos
na Figura 42. Observe a auséncia do resistor bypassed Rp, isto acontece porque em altas
frequéncias de RF o capacitor pode gerar oscilagdes e deve ser evitado, sendo recomendado
manter o emissor aterrado. Apesar da polarizacao da Figura 42b apresentar algumas vantagens,
como uma maior flexibilidade de polarizacdo e valores menores de resistores, o que melhora a
performance de ruido. Escolheu-se a polarizacdo mais simples porém eficaz da Figura 42a. O
modelo foi escolhido pela simplicidade e pelo tamanho dos resistores disponiveis. Os resistores
sao de encapsulamento 0603, maiores que os componentes utilizados no circuito de casamento,
0402, ocupando mais espaco. O resistor Rz proporciona realimentacdo negativa o que ajuda a

estabilizar o ponto de operacao do transistor.

Figura 42 — Circuitos de polarizagdo mais comuns utilizados em RF para o transistor TBJ.

-
1=

RC

RE RBI

K NE6B519 '\‘ NEG68519
2

= RE Bypass
GND

Fonte: préprio autor.

Na Figura 43 € possivel observar a boa concordancia entre os dados do datasheet e os

dados extraidos do modelo Spice, Escolheu-se o ponto de polariza¢ao dado por:

VCE:3V € IC: IOmA.

Com a topologia do circuito de casamento definida, temos que a corrente de emissor €
dada por (SMITH, 2007)(SANTOS, 2011):

~ Voc — Vie

Igp=-£— B8 (4.4)
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Figura 43 — Ponto de polarizacdo escolhido.
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Fonte: proprio autor.

A corrente de emissor pode ser feita independente do valor de (3 se for possivel fazer

com que,
Rp

Re > . 4.5

¢> 5 4.5)

Entretanto Rz governa o valor da maxima excursdo do sinal no coletor visto que Vg €
dado por,

Rp
Vep=IpRg =1 ) 4.6
CB Blip E 11 (4.6)

Com os valores de resistores disponiveis, escolhemos os seguintes valores para o projeto

dos amplificadores:

Vee =6,3V ,Rp =24,9kQ , Rc =330 €,

que resultam em,

Vor =2,97V e Io = 10,01 mA.

Um projeto de amplificador de micro-ondas que utiliza o estube de \/4 para polarizar o
transistor, nem sempre estard focado na reducdo dos harmdnicos. Na maioria das vezes o estube
¢ utilizado apenas para que o sinal AC "veja"o circuito DC como circuito aberto, para que esse
ndo tenha influéncia no circuito de casamento. O estube de \/4 sofre influéncia dos pads do
capacitor de acoplamento e do circuito de casamento de saida, como sera visto mais adiante.
Esta influéncia faz com que a frequéncia de maior redugdo do sinal seja deslocada do segundo
harmonico como seria esperado em um estube puro, sem elementos parasitas. Na Figura 44,
que serve como primeira aproximagao dos ajustes necessarios ao estube, pode-se observar este

fenomeno. A frequencia de 2,4 GHz € a fequencia de melhor propagacdo do sinal, ou seja, onde
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de fato o estube € visto como um circuito aberto pelo sinal AC, mas a frequéncia em que o estube

se apresenta como curto-circuito para o sinal AC est4 deslocado do segundo harmonico.

Figura 44 — Ajuste do comprimento do estube de \/4. (a) recorte de 0.26mm no comprimento
do estube, (b) comportamento do estube como circuito aberto AC em 2,4 GHz.
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Fonte: préprio autor.

4.3 ANALISE DE ESTABILIDADE

Analiticamente utilizam-se as expressoes (2.18), (2.19) e (2.20) para avaliar se o transistor

€ de fato estdvel a partir dos dados extraidos do arquivo .S2p, como ilustrado na Figura 45.

K=1,024, A=0,502, u=1,038.

O teste de Rollet e o teste ;o indicam que o transistor € incondicionalmente estdvel,
portanto, pode-se ter casamento simultineo de entrada e saida, VSW R;,, = VSWR,,; = 1. Os
circulos de estabilidade ndo precisardo ser plotados, assim como os circulos de ganho constante,

jé que o transistor serd projetado para maxima poténcia.

Como previsto analiticamente, o transistor € estdvel em 2,4 GHz. Com a ajuda do
simulador pode-se verificar este resultado para todas as frequéncias ao redor da frequéncia de

interesse, como pode ser visto na Figura 46.
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Figura 45 — Arquivo .S2p do transistor TBJ NE68519 polarizado em Vop = 3 V e I = 10 mA.

j ME68519v1_p1-3_3_10 - Bloco de notas
Arguivo Editar Formatar Exibir Ajuda

I MEC Compound Semiconductor Devices Ltd.

| 20, August 2002

| NE68519/25C5818

| NPN Silicon Transistor

I Vce = 3V Ic =10 mA

#GHz S MA R 5@

| f 511 521 512 522

! GHz MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG
0.10 a.735 -18.7 15.465 157.7 @.017 78.5 9.931 -15.0
0.20 0.640 -37.8 14.330 142.1 9.030 69.7 @.810 -25.9
0.30 8.534 -55.7 13.115 129.2 0.040 66.3 0.700 -32.4
9.40 9.438 -71.4 11.574 118.3 9.0948 64.5 @.612 -36.2
0.5@ 9.364 -84.9 10.235 1@9.9 9.057 63.7 @.547 -38.2
0.60 2.311 -96.6 8.943 le3.1 9.064 63.3 9.499 -39.4
0.7@ 0.268 -107.0 7.935 97.7 9.072 62.8 @.461 -40.4
0.80 9.241 -116.9 7.185 92.7 0.080 62.7 9.430 -408.9
9.90 9.218 -126.4 6.425 88.7 9.088 62.6 @.405 -41.7
1.00 0.284 -135.9 5.864 84.8 9.095 62.0 ©.386 -42.2
1.1@ 9.192 -144.5 5.397 81.4 @.103 61.0 @.370 -42.8
1.20 9.186 -153.7 4,992 78.1 9.111 60.9 2.354 -43.6
1.3@ 9.183 -161.8 4.628 75.1 9.119 60.5 9.341 -44.5
1.40 9.184 -169.5 4,348 72.3 @.127 59.4 9.328 -45.4
1.5@ 0.185 -176.7 4,072 69.2 9.134 58.4 @.317 -46.8
1.60 8.189 176.4 3.851 66.6 9.142 57.7 @.365 -48.0
1.70 2.196 169.9 3.643 63.8 9.151 56.9 2.294 -49.1
1.8@ 0.201 164.8 3.457 61.3 ©.158 55.9 @.285 -50.6
1.90 9.208 159.7 3.311 59.@ 9.166 55.1 9.271 -52.2
2.00 0.219 155.1 3.156 56.6 0.176 53.7 @.261 -54.0
2.10 0.228 15@.6 3.824 54.1 9.183 52.3 9.249 -55.6
2.20 9.239 147.1 2.904 51.5 9.190 51.4 9.239 -57.7
2.30@ 9.248 143.3 2.790@ 49,3 9.199 50.3 @.229 -59.8

2.50 @.270 136.9 2.593 44,7 @.215 47.9 2.206 -64.6

Fonte: proprio autor.

Figura 46 — Andlise de estabilidade do transistor por simulacgao.

Mu1
StabFact1 -

2.0 21 22 2.3 2.4 25 2.6 2.7 2.8 2.9 3.0

freq, GHz

Fonte: préprio autor.
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4.4 PROJETO DAS REDES DE CASAMENTO DE IMPEDANCIA DE ENTRADA
E SAIDA

No projeto das redes de casamento do amplificador precisa-se dos valores dos coeficientes
de reflexdo para casamento conjugado. Utiliza-se as expressoes (2.70), (2.71), (2.72) e (2.73)
para se obter:

B, =0,767, 4.7)
By = 0,728, (4.8)
Cy =0,364/145,774°, 4.9)
e
Cy = 0,343/ — 54, 593°. (4.10)

Com os resultados de (4.7), (4.8), (4.9), (4.10) substituidos nas expressoes (2.68) e (2.69),
finalmente chega-se a:

[ys = 0,721/ — 145, 774° 4.11)

T, = 0,707/54,593°. (4.12)

Plotam-se na carta de smith os valores de (4.11) e (4.12) ou de seus conjugados a
depender do sentido em que se percorre a carta, como pode ser visto nas Figuras 47 e 48 referente

ao circuito da Figura 49. Nesse projeto se utiliza sempre o sentido, transistor = terminacao
S50 .

Duas outras alternativas foram projetadas para os circuitos de casamento. Ilustrado
na Figura 50a tem-se o mesmo circuito com o casamento de saida agora composto por trés
elementos, isso faz com que os valores dos componentes diminua e uma melhora da SRF de cada
componente seja alcangada. No item (b) da mesma figura, encontra-se o circuito com estruturas
de linha de transmissao fazendo o casamento de impedancia, esse tipo de estrutura por ter maior

Q, terd uma banda menor do que 0s circuitos anteriores como serd visto na préxima secao.

4.5 ESTIMATIVA DE GANHO DE POTENCIA

Neste estdgio do projeto tem-se todos os dados necessarios para o calculo do ganho de
poténcia do amplificador, assim a partir de qualquer expressdo de G'r, (2.38) ou (2.39), chega-se

a:
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Figura 47 — Carta de Smith de impedancia (em azul) e admitancia(em vermelho) com circuito
de casamento de entrada utilizando componentes concentrados, C e L.

Transistor|.

Fonte: proprio autor.

Gr = 10,445 ou Gp = 10.189dB, (4.13)

nota-se que como o ganho é maximo, M, = M; =1e G, = G4 = Gr = G7,,,,. Na Figura 51
utilizando-se do simulador com o arquivo .S2P do transistor, plotam-se os graficos das respostas
dos circuitos ilustrados nas Figuras 49 e 50. Observa-se que o amplificador de fato estd casado
para a frequéncia de interesse, 2,4 GHz, com ganho méximo e VSWR=1. E possivel notar que
o circuito que utiliza de LTs para o casamento de impedancias possui menor banda, isso se da

pelo maior Q desse tipo de estrutura, quando comparado a elementos concentrados. Ainda na
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Figura 48 — Carta de Smith de impedancia (em azul) e admitancia(em vermelho) com circuito
de casamento de saida utilizando componestes concentrados, Ly € L.

Fonte: proprio autor.

mesma figura observa-se que o circuito com 3 elementos para o casamento de saida, ndo obteve
aumento de banda significativo, este resultado ja era esperado porque o né de maior (), é o do
transistor, como visto na Sec¢do 2.1, e as estruturas caminham pra dentro da carta, mantendo o

@, em 2,3, este fato estd ilustrado na Figura 52.

4.6 SIMULACAO COM MODELO SPICE

Nesta secdo o modelo .s2p do transistor € substituido pelo seu modelo SPICE, assim, a

simulag@o passa a levar em conta a polarizagdo do transistor e portanto o estube de /4 passa a
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Figura 49 — Circuito de casamento do amplificador utilizando arquivo .S2p para modelar o
transistor.
L2
L=419nH
(o
C=1.93 pF |/21 *
— | —_SP :

7=50 Ohm
|:§:| Z=50 Ohm L1 T _
_ L3
L=1.55nH g L=561nH

5 I in qul I L
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Fonte: préprio autor.

fazer parte do circuito. A Figura 53 traz o circuito em sua forma completa, incluindo o circuitos
de polarizagio, composto pelos elementos: C7, C6, C5, C3, R8, R9, L4, L5 e o estube de A\/4. O
circuito de casamento de entrada, constituido por C1 e L1. O circuito de casamento de saida dado
por, L2, L3 e C2. E ainda os capacitores de acoplamento AC, C4 ¢ C8. E notéria a importincia
do capacitor C3, € ele o responsdvel por fazer o curto-circuito AC que torna o estube um circuito
aberto na frequéncia de projeto e um curto circuito na frequéncia do segundo harmonico. Nota-se
também a versatilidade do estube, que serve como curto-circuito de harmodnicos € como caminho

DC para a tensdo de polariza¢do que precisa chegar ao coletor do transistor.

Os componentes parasitas, adicionados pelos pads dos elementos concentrados, também
passam a ser considerados. Ja o efeito das vias de terra ndo sdo considerados para simplificar o
circuito e o acoplamento entre trilhas ndo faz parte da simulagdo ja que em nivel de circuito o

simulador ndo leva em conta esse tipo de efeito.

Com a inclusao do efeito dos pads o circuito € ilustrado na Figura 54. A resposta de seu
ganho em fung¢do da frequéncia, assim como a resposta do amplificador com estube de A\/4 em
estrutura LTA de 40 (2, € trazido pela Figura 55. Nessa mesma figura pode-se observar o efeito
de assimetria da frequéncia de harmonico para estruturas LTA, que € muito mais acentuada se
projetada a LTA como estube de 90° em 2,4 GHz do que se projetada como estube de 180° em

4,8 GHz, este efeito foi determinante para o projeto da LTA da Secao 3.1.

4.7 SIMULACAO ELETROMAGNETICA

A simulagdo eletromagnética € importante para se obter resultados mais precisos, onde
todo o tipo de efeito € mensurado e levado em consideragcdo. A presenca de vias de aterramento
e o acoplamento eletromagnético entre trilhas, sao exemplos de ndo idealidades com efeitos de

impacto no desempenho de amplificadores, que sdo computados pela simulacdo eletromagnética.
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Figura 50 — Circuitos de casamento alternativos do amplificador.
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Fonte: préprio autor.

Entretanto a maioria dos simuladores eletromagnéticos nio interagem diretamente com elemen-

tos concentrados.

Para circuitos com componentes concentrados a maioria dos simuladores utiliza um

processo chamado de co-simulagdo onde portas s@o adicionadas em determinadas posi¢des do

layout do circuito, como pads de componentes, e pontos de entrada e saida de excitacdo de

sinal. Apds a simulacdo eletromagnética ter sido concluida, o resultado € trazido ao simulador de

circuitos, onde os elementos discretos sdao adicionados e conectados nos pontos onde as portas

foram inseridas no layout , na interface de simulagdo eletromagnética. A simulacdo de circuito é

enfim efetuada e o resultado final da simulagdo € obtido.

O primeiro resultado indesejado, que s6 € revelado a partir dos resultados da simulagdo
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Figura 51 — Ganho simulado dos circuitos, utilizando o arquivo .s2p do transistor NE68519.
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Fonte: préprio autor.

eletromagnética, aparece justamente por conta da presencga de vias de ground, ou melhor dizendo,
vias de aterramento. Estas vias sdo extremamente necessarias para o funcionamento do circuito
em que se utiliza elementos concentrados. E através delas que o sinal encontra seu menor caminho
de retorno ao terra. Infelizmente as vias, apesar do papel fundamental que desempenham, tem
comportamento indutivo e sdo especialmente danosas aos circuitos de casamento de impedancia,
podendo prejudicar o ganho ou a estabilidade do circuito. Esta indutancia das vias € modelada
como (SAYRE, 2008):

4h
Luias = 200 X 10—9h(zn(D> + 1>, (4.14)
onde h € a espessura da placa de circuito impresso € D € o didmetro da via.

Pode-se observar que aumentar o didmetro da via tem pouco efeito na redugdo da
indutancia, que para o circuito projetado pode chegar a 0,9 nH. sendo muito mais eficaz reduzir a
espessura da placa de 1,5 mm para 0,8 mm por exemplo, que reduziria o efeito da via individual
para um valor mais baixo, de aproximadamente 0,4 nH. Entretanto essa técnica faz com que o

circuito perca robustez mecanica e seu uso deve ser avaliado caso a caso.

Existe outra forma de se reduzir o impacto da indutancia das vias, que € utilizar maltiplas
vias em paralelo, método bastante utilizado na industria, onde comumente sdo projetadas para ter
espacamento de A/20 entre vias, de modo a evitar que ressonincias indesejadas acontecam entre
o plano de ground e o ground imperfeito do layer superior. Em outras palavras, é necessario
que o ground apresente baixa impedancia em toda sua drea para que o circuito se comporte

adequadamente.
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Figura 52 — Casamento para o circuito de saida com 3 elementos, com destaque para a curva de
()., constante em (verde).

Fonte: préprio autor.

Em métodos artesanais de fabricacio de placas, onde comumente a metaliza¢do dos furos
nao estd disponivel. Uma perna de componente ou um pedaco de fio condutor, faz o papel do
furo metalizado. O problema é que para fazer a ligacdo entre os dois layers da placa € necessario
que se deixe um espago delimitado ao redor do furo para que a solda possa se espalhar, apds
atingir o seu ponto de fusdo, como pode ser visto na Figura 56. Esta limitacdo faz com que as
vias ndo possam estar em seus lugares ideais, 0 mais proximo possivel dos pads que devem ser

aterrados, além de diminuir a efetividade do paralelismo entre vias.

Na Figura 57 ilustra-se como verificar o impacto das vias, ao se substituir o ponto de
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Figura 53 — Circuito completo do amplificador.
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Figura 54 — Circuito completo com a inclusio da influencia dos pads na simulagdo.
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Fonte: préprio autor.
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Figura 55 — Grafico do Ganho x Frequéncia. (LTA1) LTA de 40 €2 projetada como estube de
180° sintonizado em 4,8 GHz. (LTA2) LTA de 40 (2 projetada como estube de 90°
em 2,4 GHz. (LT3) LT de 100 €2 como estube de 90° em 2,4 GHz. (LT4) LT de 100
() como estube de 180° em 4,8 GHz.
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Fonte: proprio autor.

Figura 56 — Layout de placas de circuito impresso confeccionadas. (a) amplificador com estube
de A\/4 convencional de Z, = 100 2. (b) amplificador com estube de A\/4 modelado
por LTA de baixa impedancia, Z, = 40 €.
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Fonte: préprio autor.

aterramento do indutor do circuito de casamento de entrada por um terra ideal, terminal de terra
do simulador de circuitos. Um estudo detalhado do impacto degenerativo das vias € descrito a

seguir, e ilustrado na Figura 58:

e Inicialmente o circuito é projetado para ter maximo ganho em 2,4 GHz, como sugerido na

Secdo 4.2. Com o transistor ligado a seu ponto de aterramento e os circuitos de casamento
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ao terminal de terra do simulador de circuitos se obtém os resultados da Figura 58(b).
Observa-se aqui, que o ganho maximo esté centrado em 2,4 GHz por conta do ajuste do
estube sugerido na Sec¢ao 4.2, entretanto um VSWR mais alto do que o esperado é obtido,
isso se deve a indutancia introduzida pelo ponto de aterramento ao emissor do transistor,

desviando seus parametros S dos quais os circuitos de casamento foram projetados;

e A Figura 58a demonstra um aumento do ganho decorrente da inclusdo de um ponto de
terra ideal no terminal emissor, ficando o transistor € os circuitos de casamento com
terras idealizados, excluindo o efeito das vias. O pico do ganho € deslocado pois o ajuste
do estube deixou de ser ideal, fazendo com que a impedancia vista pelo transistor ao
"olhar"para o estube deixasse de ser um circuito aberto impactando na impedancia 7,

vista pelo transistor o que gera um VSWR maior em 2,4 GHz;

e A Figura 58c nada mais € do que o caso real, em que todos os componentes estdo
conectados a seus pontos de aterramento, note que neste caso o pico de ganho também
€ deslocado, desta vez impactado pela insercao do circuito de casamento de saida e seu
terminal de aterramento. O VSWR ndo € 6timo, mas pode ser melhorado reduzindo-se os
valores dos componentes, ja que foram inseridas indutincias parasitas com a presenca das

vias.

Figura 57 — Terminal de terra do simulador de circuitos substituindo ponto de aterramento em
simulacao eletromagnética.

c3 C=1.93 pF

C=100.0 pF mp

Fonte: préprio autor.

Note que este problema estd maximizado aqui, pelo metédo artesanal de construcao das
vias utilizado, impossibilitando de se ter vias mais préximas aos pads que devem ser aterrados e

dificultando a formacdo de circuitos paralelos entre vias para se reduzir o efeito das mesmas.

Ajustar o estube para ser um circuito aberto na frequéncia de propagacdo, como ilustrado
na Figura 59, aumenta a assimetria entre a frequencia de propagacao e a frequéncia de maxima

atenuacdo de harmonicos pares, ou seja, a diferenca entre a frequéncia com o valor de ganho
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Figura 58 — Impacto da presenga de vias. (a) Terra ideal no circuito de casamento de entrada e
saida e no emissor do transistor. (b) Terra ideal apenas no transistor. (C) Todos os
componentes conectados em seus respectivos pontos de aterramento.
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Fonte: préprio autor.

maximo e a frequéncia de méxima atenuagdo de harmonicos pares diverge mais fortemente de

fo, este resultado pode ser observado na Figura 60. Observe ainda que a diferenga de ganho em

2,4 GHz é de apenas 0,2 dB, o que torna o circuito projetado para atenuar harmodnicos pares

muito mais vantajoso, ja que proporciona uma atenuacdo 15,4 dB abaixo do circuito projetado
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para ganho méaximo em 2,4 GHz. Nehuma mudan¢a no VSWR foi apreciada, mostrando que
0s circuitos sdo compativeis,sendo o circuito com o propdsito de atenuar os harmonicos, mais

atrativo.

Figura 59 — layouts do circuito amplificador com estube convencional, em simulacio
eletromagnetica. (a) amplificador LTA atenuador de harmodnicos pares. (b) Circuito
amplificador projetado para ter ganho méximo em 2,4 GHz.

90006

Fonte: préprio autor.

Figura 60 — Curvas de ganho e VSWR para os amplificadores com estube convencional,
focados em ganho maximo (Amplificador 1) e atenuacdo maxima de harmonico par
(Amplificador 2).
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Fonte: préprio autor.

4.8 RESULTADOS SIMULADOS

Quando se trata de comparagdo entre circuitos de micro-ondas todo cuidado deve
ser tomado com o layout e minimas alteracdes devem ser feitas, para que um roteamento
melhor ou pior ndo gere falsos resultados. Na Figura 61 um primeiro layout foi projetado,
apresentando 6timos resultados simulados, inclusive com ganho méximo superior ao circuito
com LT convencional,este circuito estd representado na Figura 61b. Entretanto para manter a

coeréncia do projeto um novo layout foi confeccionado a partir do layout do amplificador com
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LT convencional, de forma a trazer o minimo de mudangas possiveis, como pode ser visto na

Figura 61a.

Figura 61 — Layouts de amplificadores com estube LTA de impedancia caracteristica igual a 40
Q). (a) Layout similar ao projetado para o amplificador com estube convencional. (b)
Layout opcional do amplificador com estube LTA.

(a) (b)

Fonte: proprio autor.

Assim, os resultados simulados dos circuitos confeccionados podem ser vistos na Figura
62 juntamente com os resultados do primeiro layout do amplificador com LTA. O circuito
amplificador com a LTA no layout similar ao circuito amplificador com LT convencional, aqui
chamado de /ayout original, apresentou uma perda de 0,2 dB em relag@o ao ganho do amplificador
com LT. Isso se deve ao layout do circuito casador de saida, que possui uma curva de raio pequeno,

prejudicial a propagacdo da onda, o que gerou essa leve atenuacgdo que € considerada desprezivel.

A titulo de melhorar a visualizacao dos resultados simulados, apenas os resultados das

placas confeccionadas, ilustradas na Figura 56, sdo plotados na Figura 63.
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Figura 62 — Curvas de ganho dos amplificadores. Amplificador LTA opcional, apresentou o

(Gr) AMPLIFICADOR C/ LTA OPCIONAL
(Gt) AMPLIFICADOR C/ LTA ORIGINAL

(GT) AMPLIFICADOR C/ LT CONVENCIONAL

maior ganho e atenuacio equivalente ao circuito LTA original. Amplificador LTA
original com atenuagdo de -34 dB no segundo harmoénico. Amplificador com LT
convencional, atenuacdo de -28 dB no segundo harmonico.
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Figura 63 — Curvas de ganho dos amplificadores. Amplificador LTA original com atenuac¢do de

(Gt) AMPLIFICADOR C/ LTA ORIGINAL
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-34 dB no segundo harmdnico. Amplificador com LT convencional, atenuacao de
-28 dB.
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5 FABRICACAO E MEDICAO

9.1 DETERMINACAO DA CONSTANTE DIELETRICA

Nesse trabalho o método empregado para se encontrar a constante dielétrica da placa
de circuito impresso, € o método conhecido como método de cavidade ressonante (WANG,
2000)(NAPOLI; HUGHES, 1971).

A frequéncia de ressonancia de uma cavidade ressonante retangular é dada por (POZAR,
2011):

c mm\ 2 nm\ 2 Im\?
mnl = ————1| | — — — 5.1
Jnt QW\/MTET\/(CL> +(b> +<h) -1
As frequéncias em que a dimensio referente a espessura da placa resséa, A\/2 = h e

[ # 0, estdo muito acima da frequéncia em que se pretende determinar a constante dielétrica.

Assim pode-se simplificar a expressado (5.1) por:

nm

o= g () + (5 ) 62

O material utilizado para a construcdo dos circuitos, foi um painel de FR-4, sem
especificagdes sobre o dielétrico. Entretanto, € sabido que um laminado FR-4 normalmente
tem constante dielétrica pouco acima de quatro. Uma estimativa inicial € feita para dimensionar
o corte da placa de teste, como ilustrado na Figura 64. Com base nesse teste as dimensdes

escolhidas, ja em medidas reais, foram:

a= 30,23 mm ,b=44.93 mm.

Essas dimensdes foram escolhidas de forma que facilitassem a solda dos conectores
SMA, e que a menor dimensdo ficasse proximo da frequéncia de trabalho desse projeto, 2,4
GHz. Nas Figuras 65 e 66 € possivel coletar as varidveis necessdrias para caracterizar o dielétrico

préoximo as frequéncias de 1,5 GHz e 2,4 GHz respectivamente.

As perdas na placa podem ser estimadas por :

p— 53
0 (5.3)

e os resultados podem ser obtidos apds a correta substituicao de f,,cqiq0 Na €Xpressao

(5.2) e o entendimento de que a primeira ressonincia corresponde a frequéncia na qual \/2
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Figura 64 — Caracterizagdo da placa de circuito impresso.

Fonte: préprio autor.

Tabela 2 — Caracterizacdo do dielétrico utilizado.

Frequéncia €r tanD
1,55 GHz | 4,614 | 0,028
2,27 GHz | 4,736 | 0,030

Fonte: préprio autor.

coincide com a maior dimensio da placa, ou seja m=0 e n=1 e que quando \/2 coincidir com a

menor dimensdo da placa, tem-se que, m=1 e n=0. Na Tabela 2 estdo relacionados os resultados.

Um ajuste na frequéncia medida pode ser utilizado para melhorar a precisao dos
resultados levando em conta as perdas (WANG, 2000),

fajustada = {m_ediclla . (5.4)
2Q

Para os valores de Q encontrados o denominador da expressao (5.4) ficou acima de
0,98 para ambos o0s casos, o que gera uma redugdo da constante dielétrica em torno de 2%.
Esta anélise corretiva, entretanto, foi feita apds a producao dos circuitos e todas as simulagdes,
impossibilitando que esses dados corrigidos tenham sido levados em considerag@o. Na Figura 67

pode-se ver a placa utilizada para o levantamento dos dados.
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Figura 65 — Primeira ressonancia, freq=1,553125 GHz, m=0 e n=1.
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Fonte: proprio autor.

5.2 COMPARACAO ENTRE RESULTADOS SIMULADOS E PRATICOS PARA OS
FILTROS EBG

A esmagadora maioria dos produtos wireless de grande volume de produgdo, até mesmo
na banda ISM de 5,8 GHz, sdo produzidos apenas com placas de FR-4. Esse € um fato pragmatico
de qualquer industria, que para sobreviver no mercado de hoje precisa cortar custos. Existem
laminados como o Rogers RO4003 que sdo interessantes, pois sdo compativeis com o processo
de fabricagdo das placas em FR-4 e podem ser laminados em conjunto em uma placa multilayer.
Um material mais nobre trard entre outras coisas: menores perdas de RF, variacdes menores
do valor da constante dielétrica e maior controlabilidade das impedancias caracteristicas das
fitas. Mesmo em utilizagdes especiais como a militar, entretanto, um material diferente do FR-4
sO serd utilizado se for realmente necessdrio para cumprir alguma especificagdo especial. Do

exposto até aqui, decidiu-se utilizar apenas o FR-4 como laminado.

O processo de caracterizagdo foi bem sucedido apesar de revelar uma tangente de

perdas (tanD) maior que a esperada. Um bom laminado de FR-4 tem tanD = 0,01, diferente do
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Figura 66 — Segunda ressonancia, freq=2,27125 GHz, m=1 e n=0.
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Fonte: proprio autor.

encontrado na Sec¢do 5.1.

O primeiro resultado prético a ser avaliado € o filtro EBG de estubes convencionais,
ilustrado na Figura 70. Como pode ser visto na Figura 68 a resposta de S; apresentou 6tima
concordancia. Nota-se, porém, que para valores abaixo de -40 dB existe uma certa discordancia
de valores apds 6 GHz, mas € preciso lembrar que sdo valores muito pequenos, nao tendo tanta
relevancia do ponto de vista pratico. Uma forma de se tentar melhorar esse resultado € aumentar
a intensidade do sinal de excitacdo, que por default é de 0 dB, ou reduzir o span reduzindo
também o RBW no intuito de melhorar a precisdao da medida e baixar o nivel de ruido de fundo

do equipamento.

A Figura 69 traz a resposta do S7; do mesmo filtro mostrando comportamento em
concordancia com o que foi observado para Sy1, ou seja, quando Sy; tem um sinal forte S,
terd um sinal fraco e uma certa discrepancia de valores serd observada. Depois de 3,5 GHz a
intensidade de recusa a passagem de sinal pelo filtro volta a subir e os valores de S1; voltam a

estar em concordancia com os valores simulados.
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Figura 67 — Placa utilizada para obtenc¢ao das caracteristicas do dielétrico.
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Fonte: proprio autor.

Figura 68 — Comparagdo entre o resultado medido e o resultado simulado para o Ss; do filtro
com estubes convencionais.
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Fonte: préprio autor.

O segundo resultado pratico a ser avaliado € justamente uma modificacdo do filtro

anterior, que substitui os estubes convencionais pelos estubes radiais, como pode ser observado
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Figura 69 — Comparagdo entre o resultado medido e o resultado simulado para o Sy; do filtro
com estubes convencionais.

—— S11(simulado)
10 — S11(medido)

10

-20 4

S11(dB)

-30 4

-40 oo

-50 \f

| l
-60 !‘ : ! : , : I : ,
0,0Hz 2,0GHz 4,0GHz 6,0GHz 8,0GHz

Frequéncia

Fonte: proprio autor.

Figura 70 — Foto do filtro confeccionado com estubes convencionais.

Fonte: proprio autor.

na Figura 73. A literatura traz que este tipo de estube aumenta a banda dos dispositivos, quando
comparado a utilizacao de estubes convencionais. Isto pode ser verificado tanto no ambiente de
simulagdo computacional como nas medidas em laboratério. A comparacao das respostas de

So1 e S11 seguem o mesmo raciocinio utilizado na analise do filtro anterior, como ilustrado nas

Figuras 71 e 72.

Avaliou-se que ambos os filtros apresentaram 6timo desempenho, sendo o filtro radial
considerado o melhor. Esse apresentou maior banda tanto quando comparado ao filtro da literatura
como quando comparado ao filtro EBG com estubes convencionais. Os resultados praticos

validaram os resultados simulados, salientando ainda mais os resultados obtidos em simulacao,

como ilustrado na Figura 34.
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Figura 71 — Comparagdo entre o resultado medido e o resultado simulado para o Ss; do filtro
com estubes radiais.
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Fonte: proprio autor.

Figura 72 — Comparagdo entre o resultado medido e o resultado simulado para o S;; do filtro
com estubes radiais.
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Fabrica¢do e Medigdo 103

Figura 73 — Foto do filtro confeccionado com estubes radiais.

Fonte: préprio autor.

9.3 COMPARACAO DOS RESULTADOS DOS AMPLIFICADORES

Os amplificadores de micro-ondas foram construidos no intuito de validar o conceito de
que uma LTA de baixa impedéncia caracteristica pode funcionar como estube de A\/4. Essa LTA,
portanto, tem a funcdo de atenuar os harmdnicos pares exibindo vantagens significativas quando
comparada ao estube convencional. Os dois amplificadores confeccionados estdo ilustrados na

Figura 77.

Os circuitos de casamento foram projetados com elementos concentrados, por
apresentarem maior banda e bom desempenho na faixa de frequéncia de projeto, como
demonstrado no Capitulo 4. Os componentes utilizados, entretanto, possuem uma SRF menor
do que a necessdria para o correto desempenho do circuito. Uma perda de banda significativa
foi verificada para ambos os amplificadores, como pode ser verificado nas Figuras 74 € 75. A
perda de banda ¢ atribuida a uma baixa SRF, pois nao houve perda de ganho observada, o que
poderia ser um indicio do mau modelamento das vias na simulacio eletromagnética. Outra razao
€ que o circuito concorda bem com o simulado até aproximadamente S00MHz onde acontece
aparentemente uma ressonancia antecipada do indutor de 100 nH, que neste momento tem
valor acima do seu valor aferido, com a capacitancia de realimentacdo do transistor, extraida
do datasheet com valor de 0,4 pF. E interessante observar que essa ressonincia nio aparece
na simulagdo SPICE, isso ocorre porque o resistor de 24,9 k() impede essa ressonancia, que
acontece na simulacao eletromagnética devido ao acoplamento capacitivo dos pads do resistor e

da propria capacitancia que existe em seu modelo real, para o caso dos valores praticos.

Houve também um desvio de frequéncia de ganho maximo, de 2,07 GHz para 1,95
GHz no caso da LT e de 2.26 GHz para 2.01 GHz no caso da LTA. Esse ultimo resultado é
inconclusivo pois € fortemente influenciado pela SRF, afetando mais a LTA por ter ganho maximo
em frequéncia mais alta. O ganho maximo observado caiu em 0,13 dB no caso da LTA e em 0,88
dB para o caso do amplificador com LT. Por fim, a banda de 0,25 dB foi medida e ambos os
valores cairam significativamente: de 240 MHZ para 106 MHz no caso do amplificador com LT
e de 230 MHz para 96 MHz no caso da LTA. Observa-se aqui que mesmo com a perda de banda
estes amplificadores ainda atuaria de forma satisfatdria se estivessem centrados na banda ISM de
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2,4 GHz que tem o valor de 83,5 MHz, portanto, menor do que a banda de 0,25 dB disponivel

em ambos os amplificadores.

Figura 74 — Gréfico da comparacdo dos ganhos medido e simulado do amplificador com estube

de LT convencional.
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Fonte: préprio autor.

Figura 75 — Grafico da comparagdo dos ganhos medido e simulado do amplificador com estube

LTA.

104

-10 -

.20 -

-30 4

Ganho (dB)

-40 - \

.50 - .

-60

—— Amp. com LTA (medido)
Amp. com LTA (simulado)

T T T 1

T T T T
2,0GHz 4,0GHz 6,0GHz 8,0GHz

Frequéncia

Fonte: préprio autor.



Fabricagdo e Medigdo 105

A Figura 76 traz os valores praticos de ambos os circuitos amplificadores. Os vales
de atenuacdo de harmonico estdo um pouco deslocados, mas € possivel afirmar que a LTA
possui maior atenuacao, como esperado, e que também possui maior banda de curto-circuito
apresentando quase aproximadamente SOOMHz de banda de atenuacdo de -20 dB enquanto
o amplificador com LTA possui menos de 300 MHz para esse mesmo valor de atenuagao.
O minimo valor de atenuacao permanece relativamente constante em ambiente de simulacao
onde apresentou 6 dB a mais do que o amplificador com LT. O valor medido foi um pouco
maior, em torno de 10 dB. Resultados ainda melhores poderiam ter sido atingidos se linhas de
menor impedancia tivessem sido projetadas, mas as caracteristicas do dielétrico das placas nao

permitiram.

Figura 76 — Grafico comparativo entre os valores medidos do amplificador com LTA e do
amplificador com LT convencional funcionando como estube de A /4.
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Fonte: préprio autor.

Finalmente temos a comparacdo da concatenacdo do amplificador atenuador de
harmonicos pares com estrutura LTA e o filtro EBG de melhor desempenho, filtro com
estubes radiais. Na Figura 78 se pode observar os valores simulados do amplificador LTA
e do amplificador LTA concatenado com o filtro EBG de estubes radiais. Essa figura serve para
ilustrar o efeito da somatizacdo dos vales de atenuacao de segundo harmoénico (circuito LTA +
filtro radial), onde se obteria atenuagdes abaixo de 60 dB para ambos os harmonicos. Na Figura
79 € ilustrado a comparagdo do arranjo amplificador mais filtro em ambiente de simulagdo e dos
dados medidos, obviamente os gréaficos divergem um pouco pela discrepancia que ocorreu com

os valores dos amplificadores.

Na Figura 80 ¢ ilustrada a bancada de testes do laboratério. Pode-se notar a presenca
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Figura 77 — Amplificadores confeccionados.

Fonte: proprio autor.

Figura 78 — Gréfico comparativo de atenuag¢des do segundo e terceiro harmonico, para o circuito
amplificador LTA e amplificador LTA concatenado ao filtro EBG de estubes radiais.
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de uma fonte DC, necesséria para a polarizacao do circuito e de DC BLOCKSs necessérios para

a prote¢do do analisador de rede, que € sensivel a tensdes DC. Obviamente para um correto

levantamento das caracteristicas do amplificador os DC BLOCK: devem ser adicionados ainda

na fase da calibracdo para que seu efeito seja eliminado pelo software do analisador de redes.

A Figura 81 ilustra a boa resolu¢io conseguida com o método de fabricacao utilizado,

entretanto, a auséncia de um método mais eficiente para confec¢do das vias prejudicou um

pouco a qualidade dos circuitos amplificadores apresentados, por limitar o numero de vias que se
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Figura 79 — Comparativo de valores préticos e simulados para o amplificador concatenado com
filtro EBG radial.
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Figura 80 — Bancada de testes com amplificador com estube LTA concatenado ao filtro EBG de
estubes radiais.

Fonte: proprio autor.
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consegue alocar por cm? e pela conexdo heterogénea que se cria entre vdrios materiais diferentes.

Figura 81 — Placa de circuito impresso de amplificador utilizando LTA como estube de \/4.

Fonte: préprio autor.
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6 CONCLUSOES

Neste trabalho apresentou-se uma nova alternativa para a utilizagdo de estubes como
atenuadores de harmonicos pares em amplificadores de micro-ondas. Foram projetados e
construidos dois circuitos amplificadores: o primeiro com uma LT convencional de 100 (2 e o
segundo com a estrutura proposta, ocupando dreas semelhantes se considerada a possibilidade
do serpenteamento da linha de transmissao convencional de 100 2. O estube atenuador de
harmonicos proposto foi confeccionado em uma estrutura LTA de baixa impedancia caracteristica,
sendo constituido de 7 células unitdrias e impedancia caracteristica de 40 €2, resultando em
uma melhora da atenuacdo de harmoOnicos pares em 6 dB no ambiente de simulacdo. Em
medidas no laboratério pode-se verificar a maior atenuacdo e a maior banda desse tipo de
estrutura, mas devido ao desvio de frequéncia que sofreram os amplificadores apenas o valor
qualitativo pode ser atribuido. O resultado, porém, ndo pdde ser ainda mais significativo devido
a limitagdes construtivas resultantes do alto valor da constante dielétrica do laminado de FR-4
utilizado,e, = 4, 736. Outro resultado interessante é que a frequéncia de maxima atenuagdo se
tornou ajustdvel, pois variando o comprimento do estube, que pode ser feito com o circuito ja

confeccionado, altera-se a frequéncia de maxima atenuacao.

Dois filtros EBG de banda de rejei¢cdo dupla foram projetados e também confeccionados,
apresentando 6timo desempenho quando comparado ao filtro EBG de modulacao senoidal da
dimensao transversal encontrado na literatura. Esse filtro foi projetado no intuito de atenuar
o terceiro harmonico, em 7,2 GHz, e ajudar na atenuacdo do harmoénico par, em 4,8 GHz,
conseguindo uma atenuac¢do igual ao filtro da literatura na banda principal, ou seja, 50 dB.
Observou-se também, como uma vantagem do filtro proposto e desenvolvido nesta dissertacio o
aparecimento de uma banda secunddria que auxilia na atenuacdo do segundo harmdnico em 28
dB. Dos filtros construidos o que utilizou estubes radiais, como previsto na literatura, apresentou
maior banda e foi considerado de desempenho excelente. Foi observada uma reducao de 10% no
comprimento da célula unitdria e uma dobra no desempenho da mesma, sendo necessario apenas

5 células para igualar o desempenho do filtro EBG descrito na literatura.

6.1 TRABALHOS FUTUROS

Pode-se explorar outras aplicagdes de linhas de transmissdo artificiais como para o
casamento de impedancia em bandas de frequéncia mais altas a exemplo da banda ISM em 5.8
GHz. Seu uso também pode servir para a utilizagdo de amplificadores balanceados com o objetivo
de melhorar o desempenho dos acopladores direcionais e de amplificadores de baixo desempenho
de VSWR, para que se possa aproveitar os beneficios desse tipo de amplificador. Pode-se

ainda utilizar de materiais de constante dielétrica menor para sintetizar LTAs com elementos
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concentrados e para que se consiga atingir valores menores de impedancia caracteristica com

elementos concentrados ou distribuidos e a consequente maior redu¢do dos harmoénicos pares.
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APENDICE A - EQUACOES DOS CiRCULOS DEESTABILIDADE

Os valores de T';, que produzem |T";,,| = 1 sdo dados por:

S12821 1,
Ll =19 — A.l
T 11+ 1 — Sl (A.1)
Compactando a expressao (A.1) obtém-se:
Ty | = ‘511(1 — S9oI'1) 4+ (S12521)I'
wm 1 _ 5221—1L )
—Al'p + Si
rm:‘ m. A = Sy — S121. A2
Tin] TSl + 1 11922 — 12021 (A.2)
A expressdo (A.2) é claramente uma transformacdo bilinear com a = —A, b = Sy,
c=—8p,d=1lew=a =1}, =1 (BATHUL, 2016).
Relacdes do tipo,
et (ad — be # 0) (A3)
w = com, (ad — bc .
cz+d ’ ’

sdo ditas transformagdes de Mobius, ou transformagdes bilineares, por serem lineares

em z e também em w. Onde (ad — bc) € o determinante da transformagao.

Este tipo de transformac@o mapeia ou transforma circulos no plano w em circulos no
plano z. Para um melhor entendimento do porqué isto ocorre, faz-se algumas verificagOes a

seguir:

O médulo de um numero complexo z = x + jy é dado por,

2] = /22 + 1

Observe também que,

22" = (x4 jy)(x — jy) = 2* + y* = |2*.

A distincia entre os nimeros complexos z = x + jy e Zy = o + Yo € dado por:

d(z,20) = |z — 20| = /(& — 20)2 + (y — 90)?,
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de modo que a equagdo da circunferéncia de centro zj e raio r € dado por:

|z =2l =7 ou (x—x0)” + (y — yo)* =17,

a expressao mais a direita € tida como a representacdo cartesiana do circulo centrado em

(x0,yo) € raio r (REIS; SILVA, 1995).

Ao se elevar ao quadrado a expressdo |z — zg| = r em ambos os lados,obtém-se uma

nova expressao para a equacao da circunferéncia:

|z — 20\2 =72

(z — 20)(2 — 20)* =17,

22— 22f — 220 + 2075 = 17,

2| — 225 — 220 + |20] = 72

Voltando a eq.(A.2) com |w| = « temos que,

Eleva-se ambos os lados ao quadrado,

02— (az+b> (az—l—b)*
“\ez+d/\ez+d/)

Depois de efetuadas as devidas multiplicacdes e simplificacdes, chega-se a:

LN (aPed* —ab*) z* (a®c*d — a*b) N (|o]* — a?|d]?) 0
(lal> = a?c?) ™ (la)? —a?[c[?) * (laf? — a?lc[)

Comparando as equacdes(A.4) e (A.5) temos que:
< a’ctd — a*b)
2w=———7%—
" \aP —a?[c? )

e que,

2 _ (B> = a?|d]?)

|20 — 12 =
(la[* = a?|c]?)

(A4)

(A.5)

(A.6)

(A.7)



APENDICE A. Equagées dos Circulos de Estabilidade 116

Assim, substituindo a expressdo (A.6) em (A.7), t€m-se que:

o?c*d — a*b

ja]? = a?|c?

2 (b = o?|dP?)
(lal* = a?[c|?)’

r? =

y _ (@¥c"d = a*b)(a’ed” — ab”) — (|b]* — o?|d|*)(la]* — a®|c[*)

rT =

jal? — a?|c?

ApOs algumas simplificacdes,

,  o?lad — bef?

29

jaf? — a?|c?

e finalmente,
d—2>
. Clad—bq (A.8)

jaf? = a?|c?

Comparando a expressao (A.2) com (A.3),(A.6) e (A.8) chega-se a expressao que mapeia

o circulo |I";,| = 1 no plano I':

r, - G ASHY | Sush A9)
LSl — (AP |Sa2|? — |A2] '
Com centro e o raio do circulo de estabilidade dados por:
(S22 — AST))” S12591
Cor=-"F——"5 €er.=|—=—5—"+3| (A.10)
L Sl — AP F ]Sl - AP
O procedimento € idéntico para se encontrar C e 7:
r. — (S — AS,)” _ 512591 (A.11)
T [Sulr— A |S11[% = [A[P] '
Com centro e o raio do circulo de estabilidade dados por:
(S — AS3)” S12591
Cs=—Fm—5 s = |0 — | A.12
SaP—1ap ¢ " T |suE - (AP 12




117

APENDICE B - DEMONSTRACAO DA INEQUACAO PARA O TESTE 1

Para que um amplificador seja incondicionalmente estdvel é preciso que: |T',,;| < 1 para

qualquer I'; passivo.

Onde,

512S21Fs o 522 - AFS

Lout = Sao + = . B.1
! - 1 - Sllrs 1- Sllrs ( )
O limiar externo do circulo de I, é dado por €/?, assim temos que,
522 — Aej¢
Fout B ——
1-— 511€j¢
Multiplicam-se os termos para resolver em fungio de ¢/ e obter:
; Soy — T
ip _ 22 out ‘ B.2
‘ A — Sllrout ( )

Tira-se a magnitude em ambos os lados,

522 - Fout
A - Sllrout

1=

Como no apéndice (A) a expressao acima € identificada como uma transformacao de

Mobius que resulta em uma circunferéncia no plano I',,;, logo identificam-se:

a:]_,b:SQQ,C:—SH,d:A e a=1.

Assim para a equagdo da circunferencia |I',,; — Cr,,,| = rr,,,, temos:

(B.3)

- | — A+ S118%|  [|S125%]
Fou - — .
' 1—|Sn)? 11— |51 [?]

(B.4)

Deve-se satisfazer |I',,;| < 1, logo a condicao abaixo é estabelecida:

|CFout| + frrout < 1 (B.S)
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Substitui-se as expressoes (B.3) e (B.4) em (B.5) para se obter:

‘512521| < 1
1 —|Sul?

’— TIA + S99
1 —|S11]?

S22 — ASH| + [S12521] < |1 =[S,

_ 1—|Su/?
’522 - ASE’ + ’512521‘

[ > 1. (B.6)

Como Si; e Sy; tem que ser menor do que um, o médulo mais externo do numerador

pode ser removido.
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