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ABSTRACT

This work presents a comparative study of four broadband microwave amplifier concepts. These

concepts here described are the feedback, distributed, lossy-match and cascode amplifiers.

Initially, a theoretical analysis and the design of each amplifier are shown, including computer
simulations. To assure good agreement between results and measurements, a frequency
modelling of all components used, active and passive, was done. Five prototypes were
implemented and tested, one for each amplifier topology, including a balanced amplifier, as a

starting example.

Finally, a comparison of their performance and the estimated cost of such circuits are presented.
Commercially available amplifiers are also shown, as examples, to allow a more complete

overview of the area of broadband microwave amplification,



RESUMO

Este trabalho apresenta um estudo comparativo entre quatro configuragdes de amplificadores
banda-larga, na faixa de microondas. Os amplificadores abordados foram: realimentado,

distribufdo, com casamento por perdas ¢ cascode.

E mostrada uma anilise te6rica ¢ a seqiiéncia de projeto, incluindo uma simulagdo
computadorizada, de cada configuragdo. Para que os resultados das simulagbes fossem os mais
fidedignos possfveis, foi feito um modelamento em freqiéncia de todos os componentes,
passivos e ativos, utilizados. Foram implementados cinco protétipos, um de cada configuragio

estudada e de um amplificador balanceado, a titulo de exemplo.

Finalizando, € apresentada uma comparacio entre os desempenhos e os custos estimados destes
protétipos. Também foram mostrados alguns exemplos de amplificadores comercialmente

disponiveis, de forma a possibilitar uma comparagio mais abrangente.
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Capitulo 1

INTRODUCAO

Durante as décadas de 1960 e 1970, o conceito de amplificadores balanceados dominou o projeto
de amplificadores em estado s6lido na faixa de microondas. Esta topologia, mostrada na Figura
1.1, oferece algumas vantagens em relagdo aos amplificadores mais convencionais, tais como:
melhorias nos casamentos de impedincias de entrada e saida, na planura de ganho e nas
caracteristicas de intermodulacio. Além disto, também constitui vima vantagem significativa a
possibilidade de se obter, simultancamente, um casamento de impeddncias na situacdo de

minima figura de ruido e com um bom casamento de entrada [1].

Nesta configuracio, dois estigios de ganho idénticos sdo colocados entre dois acopladores de
3 dB, 90° (Figura 1.1). A poténcia refletida, da entrada e da saida dos estigios de ganho, &
absorvida nas terminaghes colocadas nas portas isoladas dos acopladores, garantindo boas perdas

de retorno.

Um parimetro muito importante em um amplificador € a sua largura de banda. Os amplificadores
balanceados apresentam melhor desempenho, neste aspecto, em relagio aos amplificadores com
casamento refletivo. Tipicamente, um amplificador com casamento refletivo permite larguras de
banda de 20 2 30 por cento, embora, em alguns casos especiais, larguras de banda maiores
tenham sido reportadas [2]. Em um amplificador balanceado, o fator limitante, em relagfio a
largura de banda, sdo os acopladores. Utilizando tecnologias convencionais, € relativamente ficil

se obter larguras de banda variando de 30 a 50 por cento. Com o uso de circuitos monoliticos é



possivel a obtengio de larguras de banda de até duas oitavas para a configuracio balanceada [3],
4}

A tftulo de experimentagio, foi construido um amplificador balanceado utilizando dois
transistores bipolares AVANTEK AT-41435. Os acopladores foram construidos utilizando-se
parfimetros concentrados, sendo o circuito impresso em substrato plistico. Conforme pode ser
visto na Figura 1.2, este amplificador opera de 590 MHz a 975 MHz, na faixa de 3 dB de ganho.
Isto representa uma largura de banda de aproximadamente 50 por cento. Maiores detalhes sobre a

construgiio deste prot6tipe podem ser vistos no Apéndice L.

Obviamente também existem devastagens na amplificagio balanceada. Dado que esta
co ¢do utiliza dois dispositivos ativos, haverd maior consumo de poténcia e, ainda, um
némero duplicado de componentes de polarizagio. Esse maior consumo de poténcia pode ser
muito relevante no caso, por exemplo, de equipamentos portéteis ou de aplicagio espacial, onde

o consumo de energia é uma restrigio importante [3].

Uma outra importante limitagdo da configuragio balanceada € justamente a largura de banda, que
tem como limite a resposta dos acopladores. Como jé foi dito, o limite atual de tecnologia destes
acopladores permite a construgio de dispositivos com até duas oitavas. Entretanto, em muitas
aplicacdes € necessério o uso de amplificadores multi-oitavas. Por exemplo, em circuitos de
instrumentagdo, amplificadores multi-oitavas sdo utilizados como buffer ou driver de outros
circuitos, como misturadores. Existe, atualmente, um crescimento constante na taxa de
transmissdo de sistemas 6pticos de comunicagdes de alta capacidade. Portanto, os amplificadores
destes sistemas devem operar desde alguns kHz até vérios GHz. Existem vérias outras aplicagOes
que podem requerer bandas muito grandes, como por exemplo sistemas de telemetria, sistemas

militares, antenas tipo phased array ¢ outros [4].
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A partir do final da década de 1970, trés tipos de configuragio de amplificadores banda larga na
faixa de microondas tiveram sua utilizagio incrementada, com grandes progressos nos Gltimos
anos. Bssas trés configuragbes sio: amplificador realimentado, amplificador com casamento por
perdas e amplificador distribuido. Mais recentemente, com o advento dos circuitos monoliticos,
uma configuracio bastante utilizada para a obtengio de amplificadores multi-oitavas € a

topologia cascode, também utilizando realimentacio na maior parte dos casos.

Estas configuragdes séo caracterizadas pela sua relativa simplicidade e baixo custo. Portanto,
estes conceitos de amplificadores sdo muito atrativos, sempre que uma solugdo econdmica em
amplificagdo banda larga for necessirio. Portanto, este trabalho tratard basicamente destes quatro
conceitos de amplificadores: realimentado, distribuido, com casamento por perdas e cascode.

O embasamento tebrico sers fornecido no Capitulo 2, onde sio dados alguns exemplos de
aplicagbes. O Capitulo 3 mostrard a seqiiéncia de projeto dos amplificadores abordados. Detalhes
da implementagio dos protétipos construidos, assim como sua caracteriza¢io e uma comparagio
dos resultados, sio mostrados no Capftulo 4. Finalmente, no Capitulo 5, so apresentadas as

conclusbes do trabalho e algumas idéias para desenvolvimento futuro sdo propostas.



Capitulo 2

DESCRICAO DOS AMPLIFICADORES ABORDADOS

2.1 Introdugio

Neste Capitulo é feita a descri¢io dos amplificadores abordados. Inicialmente, as quatro
configuragdes, realimentado, distribuido, com casamento por perdas e cascode, sdo estudadas
individualmente. Em seguida, é feita uma anflise de ruido e sdo sugeridas algumas aplicagdes,

enfatizando a utilizagiio destes amplificadores em sistemas pticos de alta capacidade.

2.2 O Amplificador Realimentado

Na Alemanha, em 1913, Alexander Meissner obteve uma patente de um oscilador realimentado.
Em 1914, Edwin Armstrong e Lee de Forest apresentaram trabalhos sobre circuitos regenerativos
[4]. Desde entfo, vérios novos circuitos realimentados surgiram, com diferentes aplicagbes. Uma
aplicagiio, particularmente interessante, € a utilizacio da realimentacéio para controlar o ganho e
as impedéncias de entrada e saida de um amplificador, possibilitando a obtenco de dispositivos

multi-oitavas.

O conceito fundamental, utilizado no projeto de amplificadores realimentados, € a idéia da
constincia do produto ganho-largura de banda. Para um transistor estdvel existe um valor
méximo de ganho que pode ser obtido para cada freqiiéncia, como pode ser visto na Figura 2.1.
Existe uma faixa de baixa freqiiéncia onde este ganho € constante. A partir de uma determinada

freqiiéncia (fg) 0 ganho comega a cair, a uma taxa constante, até atingir a freqiiéncia de transicao,



onde o ganho € unitfirio. Normalmente, a tiéncia de transicio é muitas vezes maior que a

freqiiéncia fg.

Isto significa que um amplificador, construido com um transistor que apresenta uma determinada
curva de méximo ganho disponfvel (MGD) versus freqiiéncia, deve apresentar uma curva de
ganho x fregiiéncia localizada abaixo (ou no méximo coincidente) da curva de MGD do
transistor. Pode-se concluir, portanto, que para aumentar a banda de um amplificador, o ganho
deve ser sacrificado, de forma que seja mantido constante o produto ganho-banda. Uma forma

conveniente de utilizar este vinculo ganho-banda € através do uso de realimentacéo.

Basicamente, existem duas maneiras de se realimentar um circuito, como é mostrado na Figura
2.2: realimentacio série e realimentagfio paralela. A Figura 2.3 mostra o esquema de um
amplificador a FET com realimentagio negativa, ¢ 0 modelo equivalente de baixa freqiéncia do
FET, utilizado para simplificar a andlise do circuito. Ainda visando a simplificacio, os

componentes de polarizagio e os capacitores de acoplamento foram omitidos na figura.

Substituindo o FET por seu modelo de baixa freqiiéncia, o circuito toma a forma mostrada na
Figura 2.4. As tensbes nos terminais do transistor podem ser relacionadas com as correntes

através de uma matriz de admitincia [3]:

1/Rg ~1/Rp
I3 Vi
= gm 1 1/Ro * {2.1)
Iz - V2
I+gm*R3 Ry

Quando as duas portas estiverem terminadas com impedéncias reais (Zg), os parimetros de
espalhamento (S;;) podem ser obtidos a partir da matriz de admitincia, através de manipulagio
algébrica [3]:

1 gm*202
S$11 = 822 = —— 1- {2.2)

A Ry {l+gm*Rj}
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i 2*Zq
512 E (2-3)
A Ra
1 ~2%gm*Zg 2+3
821 = + (2.4)
A 1+gm*R; Ry
2% *702
] gm*Zg
Onde A =1+ + (2.5)
Ry Ra (1+gm*R; )

Nas equagdes (2.2) a (2.5), gm representa a transconduténcia do FET, ¢ Zy é a impedéncia da
fonte e da carga. Para a condiciio de casamento ideal (Sy; = S, = 0), pode ser mostrado, através

da equacdo (2.2), que:

gm*29?
1 + gm*R] = ———er (2.6)
Ry

Para o caso em que h4 apenas a realimentaco paralela (R; = 0), a equagio (2.6) toma a sua
forma mais conhecida:

Ry = gm*Zg? (2.7)

Ainda para o caso de casamento ideal e para R; = 0, os parimetros S sio dados pelas equagbes
(2.8) a (2.10):

831 = S22 =0 (2.8)
1
812 = ——— {2.9}
gm*Zg+l

S23 = ~ (gm*Zg - 1) {2.10)



2.3 O Amplificador Distribuido

Foi demonstrado em 1939, por H. A. Wheeler [5], que para um amplificador de video
convencional, o limite de freqiéncia é determinado por um fator, que é proporcional 3 razio da
transconduténcia (gm) pela raiz quadrada do produto das capacitincias de entrada e saida.

gm
Fo = {2.11)

x ¥vCo * Ci

Onde:  Fo = Fator de largura de banda de Wheeler
Co = Capacitincia de safda
Ci = Capacitincia de entrada

Através da equacio (2.11) é fécil perceber que, para um amplificador convencional, vtilizando
transistores de efeito de campo (FET), niio & possivel aumentar o produto ganho-largura de banda
através da simples paralelizagio dos FETs. Isto ocorre devido ao fato de que a melboria
conseguida com o aumento da transcondutincia € anulada pelo correspondente aumento das

capacitincias de entrada e saida.

O conceito bisico de um amplificador distribuido consiste em adicionar as transcondutincias,
separando a0 mesmo tempo as capacitincias parasitas de entrada ¢ safda através de linhas de

transmissdo artificiais, formadas por indutores e por estas capacitincias parasitas.

A impedéncia caracteristica destas linhas de transmissio € encontrada de forma usual, sendo
igual 2 raiz quadrada da indutincia dividida pela capacitincia. Para um amplificador distribuido a
FET, mostrado na Figura 2.5, as impedéncias caracteristicas das linhas de transmissfio artificiais
de porta e de dreno sio dadas pelas equagdes (2.12) (2.13):

[/ 1g
Zog = (2.12)

Cas
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(2.13)

Zog ™ Impedéncia caracteristica da linha de porta
Zop = Impedfncia caracteristica da linha de dreno
L; = Indutincia de porta

Lp, = Induténciade dreno

Cgs m Capaciténcia porta-fonte

Cps = Capacitincia dreno-fonte

Esta estrutura, composta pelo indutor e pela capacitincia parasita, ¢ um filtro passa-baixa com

freqiiéncia de corte, na condi¢io w?LC = 1, dada pela equagiio (2.14):

1
fo = —————— (2.14)
2n vV L*C

Para um transistor de efeito de campo, operando em modo fonte-comum, a capacitfincia de
entrada (Cgg) é bem maior que a capacitincia de saida (Cpg)- Portanto, € valido assumir que a
freqiiéncia de corte superior do amplificador distribuido é determinada pela capacitincia de
entrada, podendo ser encontrada através da equagio (2.14), fazendo-se C = Cgg. Sabendo-se que
L = Z,**C, a equagio (2.14) toma a forma mostrada na equacdo (2.15), que fornece uma

estimativa de freqgiiéncia de corte superior do amplificador distribuido:
1

fMiy = ———— (2.15)
2n*2g*Cag
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Para os amplificadores operando na faixa de microondas, muitas vezes é conveniente a
substituiciio dos elementos concentrados do circuito por elementos distribuidos. Portanto, os
indutores do circuito da Figura 2.5 podem ser substituidos por linhas de transmissio construidas,
por exemplo, na forma de microfita. Uma linha de transmissio de alta impedéncia caracteristica,
por seu comportamento similar a um indutor, € a escolha natural para esta substituigio. A Figura
2.6 mostra o esquema bésico de um amplificador distribuido, utilizando trés FETs.

Um sinal de RF, aplicado A entrada, percorre as linhas de transmissio de porta (8g) ¢ €
absorvido pelo resistor Rg, sendo que uma parte significativa deste sinal é dissipado nas portas
de cada FET, ao longo do percurso. Este sinal é transferido aos drenos através das
transcondutincias dos FETs. B fAcil perceber que, se o comprimento elétrico das linhas de porta
for igual ao comprimento elétrico das linhas de dreno, os sinais de saida se somardo em fase nas
linhas de dreno. Esta adigio em fase s6 ocorre para os sinais qﬁc percorrem o sentido direto
(entrada para safda). Quaisquer sinais que percorram o sentido inverso, ¢ que ndo tenham sido
cancelados por condigdes de fase, serdo absorvidos pelas impedéncias complexas de dreno ou
pelo resistor de dreno (Rp) [6]. Os valores de Rg e Ry devem ser escolhidos adequadamente,
pois estes determinam um compromisso entre o ganho e as perdas de retorno. Aumentando-se

estes valores, o ganho aumenta, mas degradam-se as perdas de retorno (e vice-versa).

A idéia de amplificagio distribuida foi inicialmente proposta por W. S. Percival [7], visando a
utilizacdo desta técnica em circuitos a vélvula. Isto ocorreu na Inglaterra, em 1935, mas foi
somente ap6s a publicagdo do trabalho de E. L. Ginzton e outros [8}, em 1948, que esta técnica
teve seu uso difundido. Desde entiio, virios autores trataram do assunto e hoje existe vasta

literatura a respeito.

Em uma andlise de baixa freqiiéncia, um amplificador distribuido com “n” transistores se
comporta como um amplificador com casamento por perdas (LOSSY-MATCH), com condutincia
de porta Gg, condutincia de dreno (Gp + n * Gpg) ¢ transcondutincia n * gm.
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As perdas de retorno de entrada (Sy;) ¢ de safda (S;,) podem, portanto, ser aproximadas pelas
equagdes (2.16) ¢ (2.17) [9}:
1 - Gg*Zp

811 = {2.16)
1 + Gg*Zg

1 - {Gp *+ n*Gps) Zo
Sz2 = {(2.17)
1 + (Gp + n*Gpg) Z¢

Onde:

Z, = Impedincia caracteristica do sistema (50 )
Gg = Conduténcia de porta (1/Rg)

Gp = Condutéincia de dreno (1/Rp)

Gpg » Condutéincia de dreno-fonte (1/Rps)

O ganho do amplificador pode ser estimado através da equagio (2.18) [9]:

n
GANHO (dB) = 20 log (——*gm*Zg) (2.18)
2

Os comprimentos das linhas de porta e dreno podem ser calculados utilizando-se a equagio
(2.19) [91:

1
6g,p = artg (2.19)
2n* EMAx*CGs* 26, D

6, = Comprimento das linhas de porta (graus)

6, = Comprimento das linhas de dreno (graus)

Z; = Impedincia das linhas de porta

Z;, = Impedéncia das linhas de dreno

fyax= Fregiiéncia de corte obtida através da expressio (2.15)
Cge = Capacitincia porta-fonte
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2.4 O Amplificador com Casamento por Perdas

A utilizagio da compensagio dissipativa de ganho em estruturas de casamento, e a estabilizacio
de amplificadores através de estruturas resistivas paralelas sdo conhecidas hé alguns anos. Para
amplificadores na faixa de microondas, trabalhos significativos foram publicados por N. Marshal
[10], em 1974, e D. P. Hombuckle [11], em 1976.

O objetivo destas estruturas dissipativas & possibilitar a obtengio de amplificadores de banda
larga, com boa planura de ganho ¢ bom casamento de impedincias. As estruturas dissipativas
podem ser construfdas com componentes discretos (resistores, capacitores e indutores) ou com
elementos distribuidos (resistores, capacitores e linha de transmiss#o). Para dispositivos
operando na faixa de microondas, a utilizagdo de elementos distribuidos é muitas vezes uma

alternativa bastante conveniente.

A forma bésica de um amplificador com casamento por perdas, utilizando elementos
distribuidos, é mostrada na Figura 2.7. A Figura 2.8 permite a compreensdo do principio
fundamental de funcionamento deste tipo de amplificador. Nesta figura pode-se ver os ganhos de
um FET com/sem uma estrutura dissipativa. As linhas de transmissio possﬁem um comprimento
igual a um quarto de onda na freqiiéncia limite superior (/4 @ 4,0 GHz), ¢ estéio terminadas em
curto. Portanto, nesta freqiiéncia limite superior, os resistores Rg € Ry, estio virtualmente
terminados em aberto, ndo tendo qualquer influéncia no ganho do FET. A medida que a
freqﬁéncié decresce, a atenuagdo propiciada por Rg ¢ Ry € progressivamente aumentada,
possibilitando a equalizagio do ganho. Na verdade, esta equalizacio do ganho é dividida entre os
resistores Rg € Rp €, no caso de um amplificador com mais estigios, entre os resistores de cada
FET. Na prética, as lichas de transmissio possivelmente terdo comprimentos diferentes de A/4,
para dividir adequadamente a atenuacio entre o8 virios estigios.
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Substituindo o FET do circuito mostrado na Figura 2.7 por seu modelo equivalente de baixa
freqiiéncia, este circuito toma a forma simplificada mostrada na Figura 2.9. Para freqiiéncias até
1,0 GHz, as componentes reativas do modelo do FET tém relativamente pouca influéncia em seu
comportamento dinfmico, € 0 circuito simplificado da Figura 2.9 € suficiente para a andlise do
amplificador [12}.

Para este circuito idealizado, os parimetros de espalhamento (S;) sdo dados pelas equagdes

(2.20) a (2.23) [12]:

1-6¢g* %o

511 = (2.20)
1+ Gg * &g

S12 = 0 (2.21)

821 = (2.22)

[1 + Gg*Zg] [1 + (Gpg + Gp) Zpl

i
i

{Gps + Gplio
522 = (2.23)

(Gps + Gplio

[
+

onde:

Gg = 1/Rg

Gp » 1/Rp

Gps ™ 1/Rps (extraido do modelo equivalente do FET)
gm = transcondutincia do FET

Z, = impedincia caracteristica (50 Q)
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2.5 O Amplificador Cascode

Embora seja conhecida hé vérios anos, apenas recentemente a topologia cascode teve seu uso
incrementado para amplificadores banda larga, na faixa de microondas. Isto ocorreu a partir do

inicio dos anos 80, impulsionado pela também crescente utilizacio dos circuitos monoliticos.

A Figura 2.10 mostra o esquema bésico de um amplificador cascode, a FET, que ¢
essencialmente um estigio fonte comum, seguido de um estigio porta comum. Esta configuracio
possui caracteristicas banda larga inerentes, devido ao seu menor ganho de tensdo [13]. Isto pode

ser facilmente percebido através dos circuitos equivalentes mostrados nas Figuras 2.11 ¢ 2.12.

A Figura 2.11 mostra o circuito equivalente de um amplificador a FET, em configuragio fonte
comum. A Figura 2.12 mostra o circuito equivalente de entrada, simplificado, deste amplificador.
A fonte de tensdo de Thevenin, da Figura 2.11, foi transformada em uma fonte de corrente de
Norton, com impedancia modificada ignal a Rg’. Dado que Rg serd feito muitas vezes maior que
Rg, R pode ser desprezado. A capacitincia Cgp aparece na entrada multiplicada pelo fator
(1 + gm*Ry *), onde Ry’ = Ry //Rpg. Portanto, a capacitincia efetiva de entrada (Cgp) € dada pela
equagdo (2.24) [13]:

Cgr = Cgg + (1 + gm*Ry’) Cgp {2.24)

No circuito da Figura 2.11, a corrente ¢ a tensio de saida sdo proporcionais a Vgg. A fregiiéncia

de corte superior ocorrers quando Rg’ for igual a 1/w*Cgp. Portanto, esta freqiiéncia é dada pela

equagio (2.25):
1
2% *Rg ' *Cgp

Observando a equagio (2.25), podemos notar que a freqiéncia de corte superior de um
amplificador fonte comum pode ser aumentada através da diminuigdo da capacitincia efetiva de
entrada (Cgy). Observando, agora, a equagio (2.24), podemos perceber que o termo gm*R;’

corresponde ac ganho de tensdc do amplificador. Portanto, conclui-se que a resposta em
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freqiiéncia do amplificador pode ser estendida através da diminuigio da capacitincia Cgg ¢/ou
através da diminuicio do ganho de tensao.

A capacitincia Cgg € uma caracteristica inerente ao FET, sendo dependente da tecmologia
stilizada na sua fabricacio. Em relagio ao ganho de tensdo, uma diminuicdo pode ser conseguida
atilizando-se a configuracio cascode, mostrada na Figura 2.10. A impedincia apresentada pela
fonte de Q, & resistiva e igual a 1/gm,. O ganbho de tensdo do transistor Q, serd, portanto, igual a
gm,/gm,. Percebe-se, entdo que, se 0S FETs Q, e Q, sio iguais, o ganho de tenséo de Q, é
unitério, e a capacitincia efetiva de entrada (Cgg) ¢ igual a (Cgg + 2Cgp)-

E importante notar que, dado que a impedancia de entrada do FET porta-comum (Q,) é baixa
(1/gm), a capacitincia de entrada deste transistor (Cgg) ndo influencia significativamente a

freqiiéncia de corte superior do amplificador.

Foi mostrado [13] que a configuragio cascode apresenta uma resposta otimizada do ganho em
relagdo a freqiéncia. Entretanto, para Se obter um amplificador com boa adaptagio de
impedéncias, além da resposta de ganho, é conveniente o uso da realimentagdo. O uso da
realimentagéio em amplificadores cascode & especialmente interessante devido & sua caracteristica

de circuito inversor de dois estigios.

Uma maneira natural de se obter um amplificador banda larga, com alto valor de produto ganho-
banda passante, é realimentar um circuito com um produto ganho-banda passante mais alto
possivel. Consideremos, inicialmente, uma cascata de dois estdgios a FET, fonte-comum, com
ganho G e banda passante B. O produto ganho-banda passante desta cascata serd ignal a
GH*BV212 _ 1 [14], uma melhoria significante em relacdo ao produto ganho-banda passante de
um tnico estdgio, G*B. Entretanto, a cascata de dois circuitos inversores € ndo inversora, € uma
realimentagfo resistiva sobre este amplificador é regenerativa. Uma cascata de trés inversores

fornece um circuito inversor, possivel de ser realimentado resistivamente. Porém, o tamanho



19

TTALBLS ., EIP/210

i ‘

. 1 | } :
R¢ 1 Ces (3;} =*Vas Lg“ns

5 |
S A
8

«
wm
J
o SR
g L

-
o
o]
<

—

FIG. 2.11 : Circuito equivalente de um amplificador a FET, fonte comum.

FIG. 2.12 : Circuito equivalente de entrada,

r
SAIDA

oy

/

FIG. 2.13 : Amplificador cascode realimentado.




20

fisico desta malha de realimentagdo pode provocar um desvio de fase muito grande, tomando o

circuito potencialmente instével.

Uma maneira de se obter um circuito inversor de dois estdgios € a utilizagdo da configuragéo
cascode. Esta topologia, amplificador cascode realimentado (mostrada na Figura 2.13), €

largamente utilizada em circuitos monoliticos, na faixa de microondas {15}, [16], [17].

2.6 Parametros de Ruido

Um dos problemas importantes, em sistemas de comunicagdes, é a distor¢do causada em sinais
de baixa poténcia pela presenca de mido. Basicamente, ¢ ruido pode ser definido como qualquer

perturbago que interfira com o sinal desejado.

Qualquer processamento efetuado em um sinal, tal como amplificagdo, mixagem ou

multiplicag#o, introduz perturbagtes indesejadas, ou seja, ruido.

Em um sistema de comunicag¢des, 0 menor nivel de poténcia do sinal ocorre na entrada do
receptor. Portanto, as maiores preocupagdes com relag@o ao ruido estdo concentradas no receptor.

De maneira geral, as fontes de ruido na recepgdo podem ser classificadas da seguinte forma:
a. Fontes externas ao receptor;
b. Fontes internas ao receptor.

Geralmente, a maior contribuig@o ao ruido total vem de fontes internas ao proprio sistema. Estes
ruidos produzidos internamente apresentam um espectro contfnuo em fregiiéncia Isto significa
que estes ruidos, ao contrério dos ruidos peribdicos, ndo podem ser eliminados por filtragem.
Portanto, sdo estes ruidos gerados internamente ao receptor que impdem um limite inferior de

poténcia de sinal, que pode ser processado convenientemente.
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Basicamente, existem dois tipos de ruidos gerados internamente, o ruido térmico e o ruido
balistico. O ruido térmico € causado pelo movimento aleatério dos elétrons livres nos condutores.
Devido 2 sua energia térmica, cada elétron livre dentro de um condutor estd em movimento, onde
a trajetéria desse movimento € aleatéria devido as colisdes com a estrutura do material. O efeito
deste movimento de elétrons € uma corrente de ruido que possui todas as componentes de
freqiiéncia do espectro de microondas. A equagdo (2.26) fornece o valor quadrético médio desta

corrente de ruido, conforme estabelecido por Johnson e Nyquist em 1920 [18]:
inZ(t) = 4*k*T*G*B (2.26)
onde:

¢é a constante de Boltzman =1,38.102 J/K
é a temperatura absoluta do condutor (K)

£ a condutincia (8)

o 49 K

€ alargura da banda passante (Hz)

Um procedimento conveniente, na andlise de ruido de um sistema, € a substituigio de um
dispositivo ruidoso por seu resistor de ruido equivalente, que apresenta a mesma corrente

quadratica média de ruido do dispositivo por ele representado.

O segundo tipo de ruido gerade internamente € o ruido balistico. Este ruido € produzido em
dispositivos ativos, como valvulas a vicuo ou semicondutores. Em dispositivos semicondutores a
sua causa estd na difusdo aleatéria de portadores minoritrios, ¢ na geragio e recombinago
aleat6ria dos pares elétrons — lacunas. O efeito pritico deste ruido € a flutuacio aleatéria da

corrente no dispositivo, em torno de um valor de corrente média.

Um parimetro importante de um dispositivo ou circuito € a sua figura de ruido. Por definigéo, a

figura de ruido € dada pela razdo entre a relaclo sinal-ruido na entrada, e a relacio sinal-ruido na
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saida do dispositivo, seja ele ativo ou passivo. A equagio (2.27) apresenta esta definigio, sendo o
resultado normalmente expresso em dB:

{8i/Ni) ENTRADA
F = (2.27)
{So/No)} Saipa

(To = 290 K}

onde:

F € afigura de ruido

To € temperatura ambiente padrio = 290 k
S representa a poténcia do sinal

N representa a poténcia do ruido

Uma outra defini¢do, que é uma simples consequéncia da primeira, estabelece a figura de ruido
como sendo a razio entre a poténcia total de ruido na safda, pela porgio de ruido gerada pela

terminagio de entrada na temperatura padrio (To = 290 X).

Na faixa de microondas € comum expressar-se a figura de ruido para dispositivos de duas portas

na forma mostrada na equagio (2.28) [19]:

4*%Rn ITs - I'o|2
F o= Fuin + * {2.28)
Zg [14Toj? * (1-|T's|?)

onde:

Fygw € o valor minimo de F

To € o coeficiente de reflexdo de fonte 6timo para ruido, para o qual Fyp, € atingido
I's é o coeficiente de reflexdo do fonte
Rn ¢ uma resisténcia de ruido equivalente

Zy € a impedincia caracteristica do sistema (50 £2)
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Para a utilizaco da equagio (2.28) devem ser especificados trés parimetros (quatro nimeros
reais): Fypy, T0 ¢ Rn. Uma medida da figura de rufdo minima ¢ da impedéncia de fonte para a
qual este minimo ¢ atingido, fornece os valores de Fygy ¢ To. O parimetro Rn pode ser obtido
através de uma segunda medida da figura de ruido, para uma outra impedéncia de fonte.

2.7 Aplicacgoes

No projeto de um sistema, freqiientcmente' € necessério adicionar ganho com a incluséo de
amplificadores. Isto é necessdrio para que se possa compensar as perdas ocorridas durante o
processamento do sinal, como filtragem, converséo de freqii€ncias ou divisdo de poténcia. Em
um sistema de comunicacdes, também € necessdria a compensagio das perdas ocorridas durante
a transmissdo do sinal em seu meio propagante, seja ele o espago-livre, um cabo coaxial, uma

fibra 6ptica ou um outro meio qualquer.

Amplificadores banda-larga de microondas sdo largamente utilizados em circuitos de
instrumentagéo, sistemas de comunicagdes, ou simplesmente como um dispositivo de

laboratério, utilizado em atividades de pesquisa e desenvolvimento.

Uma aplicacfio especifica, com crescente demanda de amplificadores banda-larga, € a fabricacfio
de sistemas de comunicagBes Gpticas de alta capacidade. A taxa de transmissio de dados destes
sistemas tem apresentado uma tendéncia continua de crescimento, com valores que jd atingem 10
Gbit/s [19]. O aumento da taxa de transmissio implica na necessidade de uma maior banda de
passagem. Um exemplo tipico de um receptor 6ptico é mostrado na Figura 2.14, na forma de um
diagrama em blocos [20]. O pré-amplificador ¢ o p6s-amplificador devem ter uma banda
passante que permita o envio da taxa de transmissdo utilizada. A largura de banda necessiria,
neste caso, é determinada pela' forma com que os dados sdo codificados. Se a codificagio for do
tipo de niio-retorno ao zero (NRZ), a méxima freqiiéncia necessdria seré igual 2 metade da taxa
de bits. Portanto, um amplificador que possua uma banda passante de B Hz, permitiria
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uma taxa de transmissio de 2*B bit/s, de sinal NRZ. Entretanto, na prética, esta relacfo é
limitada pela interferéncia intersimbélica, que implica em fatores de conversio taxa de bits-
banda passante variando de 2 a 1 bit/Hz no caso do sinal NRZ, ede 12 0,5 bit/Hz no caso do
sinal RZ.

H4 também aplicagdes para amplificadores banda larga no transmissor éptico. A modulagio do
diodo laser pode ser feita de duas formas: modulagio direta, ou através de um modulador
externo. A Figura 2.15 mostra o diagrama em blocos, simplificado, de um transmissor 6ptico
com modulagio externa. Estes moduladores externos geralmente necessitam de um determinado
nivel de poténcia do sinal modulante, para funcionar de maneira adequada. Este nivel é garantido
através do uso de amplificadores. Por exemplo, um modulador de fase JOC1000 em LiNbQ,
fabricado pela BT&D, com banda de operagio de 3 MHz a 4,0 GHz, necessita de uma poténcia
do sinal modulante aproximadamente igual 2 +22,0 dBm. Esta poténcia é o valor tipico

necessirio para que se obtenha 100% de modulagdo, ou seja, uma variacio de n rad na fase.



Capitulo 3

PROJETO E SIMULACAO DOS AMPLIFICADORES
IMPLEMENTADOS

3.1 Introdugio

Este capitulo mostra a seqiiéncia de projeto dos quatro tipos de amplificadores abordados neste
trabalho: realimentado, distribuido, com casamento pot perdas e cascode. Como importante
ferramenta de projeto utilizou-se um programa de simulagio e otimizagio de circuitos lineares. O
programa utilizado, no caso, foi 0o TOUCHSTONE-EESOF (vide Apéndice XII).

Basicamente, foi seguido um procedimento comum para o projeto dos amplificadores.
Inicialmente, sio determinadas as condigGes de polarizacio dos transistores, determinando-se o
circuito DC. Em seguida, & feita uma andlise de RF baseada no estudo apresentado no Capitulo 2.
Entretanto, é importante ressaltar que aquele estudo foi feito através de uma andlise vdlida para
baixa freqiiéncia, que néo considera a ndo-idealidade dos componentes utilizados ¢ a forma de
montagem efetuada. Porém, um especial cuidado serd aqui dedicado a0 modelamento adequado
para alta freqiiéncia de todos os componentes utilizados. Isto & necessdrio para que as simulagbes
realizadas possam reproduzir uma resposta mais préxima possivel do circuito real. Devido a esta
ndo-idealidade, e de forma a compensar quaisquer aproximagdes feitas do Capitulo 2, as
expressbes nele contidas foram utilizadas para se obter valores iniciais para os elementos do

circuito. Estes valores iniciais sdo modificados ou ndo pelo programa de simulagdo, com o intuito
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de melhorar o desempenho do amplificador. Este processo & chamado de otimizac#io do circuito
simuiado.

Ser4 apresentado, inicialmente, 0 método utilizado para a obtengio dos modelos equivalentes.
Em seguida, serd mostrado o projeto dos amplificadores, acompanhado dos resultados de
simulagdo obtidos ap6s a otimizagio. Os resultados medidos dos circuitos implementados séo

apresentados no Capitulo 4.

3.2 Modelamento dos Componentes

Para o projeto dos amplificadores serd necessiria a caracterizacio em fregiiéncia de todos os
componentes utilizados. Isto sera feito através da determinacio de um modelo elétrico

equivalente. Este modelamento serd feito para todos os componentes passivos e ativos utilizados.

3.2.1 Componente ativo

Com o objetivo de facilitar a comparagido do desempenho entre as vérias configuragoes
apresentadas, o transistor de efeito de campo AVANTEK AT-8110 serd o elemento ativo comum
utilizado em todas elas. Este transistor é construido em arseneto de gélio, com jungio do tipo
Schottky na porta. Este dispositivo utiliza tecnologia de meio-micron de comprimento de portz,
combinado com uma geometria que propicia ressondncia de entrada em 4 GHz. A faixa de
freqiéncia recomendada pelo fabricante é de 2 a 6 GHz, com ganho tipico de 11 dB em 4 GHz.

Maiores detalhes sobre este transistor podem ser vistos no Apéndice IL

O modelo equivalente deste transistor foi obtido através dos seus parimetros de espalhamento,
cfue sio fornecidos pelo fabricante. A configuragio do modelo foi aquela constante do catélogo
de elementos do TOUCHSTONE-EESOF (Vide Apéndice IIT), com algumas modificaghes, como
pode ser visto na Figura 3.1. Os elementos assinalados com asterfstico foram acrescentados ao

modelo disponivel no TOUCHSTONE-EESOF, por representarem melhorias na resposta do
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citado modelo. Os valores de cada um dos elementos do modelo sfio “ajustados” pelo programa
até que os parimetros de espalhamento do modelo sejam os mais préximos possiveis dos

parfimetros do transistor real.

A Tabela 3.1 mostra os valores iniciais ¢ finais de cada elemento do modelo. Os valores iniciais
foram estimados tomando como referéncia os dados do fabricante ou valores tipicos encontrados
na literatura. Os valores finais sio determinados ap6s a otimizagiio pelo programa. Os parimetros
de espalhamento utilizados representam o transistor para uma tensao dreno-fonte (Vpg) igual a
5,0 V e a corrente dreno-fonte (Ipg) igual a 50 mA. Portanto, o modelo equivalente encontrado

também representa o comportamento do transistor nesta mesma polarizacio.

Tsbela 3.1: Elementos do Modelo do FET AT-8110

ELEMENTO VALOR VALOR
INICIAL FINAL

(OTIMIZADO)
Cgs (PF) 1,000 1,216
Rr () 0,100 0,112
Cep (PF) 0,010 0,115
Cpc (PF) 0,010 0,010
Cps {(PF) 0,010 0,367
Rpg (R) 350,0 280,6
Rg () 0,100 0,630
Lgg (nH) 0,010 0,843
Lgp {nH) 0,010 . 0,968
Lgg (nHj 0,010 0,248
Rg () 0,010 0,021
Rp (82} 0,010 0,010
gm (S) 0,100 0,089
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Tabela 3.2:

Touchstone/RF (TH) =~Ver{{i.45-Lot 109]1-Ser (30134~-2892~ 1060)

Resposta simulada do modelo equivalente do FET AT-8110.

ANGLS223 MAGLGLR2] ANGLSI2I MAGLS21] ANGLSR42
FEYMODEL FETMODEL FETMODEL FETMODEL FETMODEL

FETHMODEL .CKT 01/02/80 -~ d2110114
FREQ@~GHZ MAGLSi4i] ANGISL11] MAGLS22]
FETHOUDEL FETHMODEL FETHMODEL
0.500000 Q.967 =-30.002 8,685 ~15,.97% 0.93%
1.00000 $,.8914 -~57.84i35 .461%9 -29.97% 8.054
1.50000 0.807 ~-BR.5%4 0.843 —41.443 .969
Z. 00000 @.749 ~-104 532 V. A7 -%1.e73 ¢.078
2.50002 @.4F5 ~124.040 0.456 ~59.B29 9.082
J.00000 0.674 ~141.464 8.37¢ ~6B,.75%4 e.084
2. 50000 $. 5865 ~157 .092 9.335 ~78.784 @.0846
4,00008 0,674 -470.B45 $.3106 ~-90.7e% 0.089
4,.50000 Q.694 174.730 ®.297 105,044 0.994
s.000080 8,723 145.542 0.298 ~174.&72 @.103
S.50000 B.759 185,323 B.3186 ~139.492 2.147
6,.00009 @.79F 145.84A5 0.353 -457.745 $.134
Tabela 3.3: Resposta medida do FET AT-8110.
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4.00000
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S.00000
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6.000900

FETMODEL .CXT
MAGLS4113 ANGESL1iD
FETREAL FETREAL
2.91¢ -33.000
€.860 —561.0090
2.82¢ -B5.Se0
@.780 -i10.0090
@.765 -428.500
B.750 -i147.000
@.730 ~162.000
@.720 —17%.000
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@.703 144.333
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FETREAL
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e.5ie
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e.37e
e.369
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$.33¢0
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8.37¢

&.9352
&.279
S5.498
4.782
4.484
3.694
3.289
2.954
2.673
2.425
2.4%8
1.985

155,444
132.484
112,847
FH.799
89.763
&7 .109
54.366
42 .264
3e.504
i8.933

7 .438
—4.028

ANGES22] MAGLSi123 ANGLS123I MAGLS2i1 ANGLS2L]

FETREAL

~21.080
~34 . 800
—44,900
~58.000
-6%.500
-8i.009
~Fe.90Q
~97.00Q
—~109.90080¢
~iR1.090
—~130.447
~149,333

FETREAL

@022
9.037
2.045
9.955
e.258
e.8562
e.044
¢.064
8,066
8.048
o.e72
6.975

FETREAL

7 .000
446,000
34.000
246. 008
ig.5ee
ii.eee
S5.9000
i.000
-2.889
-5, 000
~-7.833
“~10.46467

FETREAL

4.820
é&,.190
S.480
4.77¢
4.24%
3.72¢
3.320
3.e2e
2.72¢
2.502
2.358
2.217

FETREAL

155 .000
i31i.¢0e
113.%00
¥6.000
B2 .000
&8. 000

54,000 -

43 .000
3z2.800
21.000
&. 667
~7 647
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Convém observar que os valores fiais desta tabela nfio sfio utilizados no programa de simulacéo,
que utiliza os parimetros de espalhamento fornecidos diretamente pelo fabricante. Entretanto,
alguns destes valores sdo fundamentais para o projeto inicial dos amplificadores aqui

desenvolvidos.

E mostrada no Apéndice IV a listagem do arquivo chamado FETMODEL.CKT que foi utilizado
para a determinagio dos valores da Tabela 3.1. Pode-se ver, também, nas Figuras 3.2 ¢ 3.3,
respectivamente, a resposta do modelo (FETMODEL) ¢ a resposta do transistor AT-8110
(FETREAL), ambos na carta de Smith. Os mesmos dados sio mostrados nas Tabelas 3.2 e 3.3,
para uma comparacio mais precisa. Como pode ser verificado por estes resultados, houve boa
concordancia dos resultados do modelo com os do transistor real. Os valores finais da Tabela 3.1

sdo, portanto, adequados para os fins desejados.

3.2.2 Componentes Passivos

A obtengiio do modelo elétrico equivalente dos componentes passivos (resistores e capacitores)
utilizados foi feita de maneira diferente. O método consistiu na comparagio dos resultados da
medida da perda de retorno (S;;) do componente, com a perda de retorno do modelo simulado no
TOUCHSTONE-EESOF. |

Para esta medida utilizou-se uma placa de substrato pldstico com uma trilha de 50 £, tendo
conectores tipo SMA nos seus extremos. Esta trilha apresentava uma fenda no meio da placa,
onde era soldado o componente a ser caracterizado. Numa extremidade conectou-se uma carga
de 50 , e na oposta conectou-se o cabo do analizador de redes que efetuou a medida de S;;. A
Figura 3.4 mostra um esquema simplificado do arranjo utilizado.
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Tabela 3.4

: Modelos eguivalentes dos componentes passivos,
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MODELO EQUIVALENTE
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* inB 2700
RESISTOR SMD 270 O 7 o s
"0, 15pF
* 1k
RESISTOR SMD 1k (3 7 s
17 O, lp!'
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Os resultados desta medigio foram comparados com a resposta simulada do modelo. Os valores
e a configuragio dos elementos do modelo foram modificados até que a resposta obtida fosse
compativel com os valores medidos. Por exemplo, para o capacitor tipo SMD (surface-mounted
device), de valor 1 yF, utilizado no amplificador realimentado, o modelo que apresentou
melhores resultados € mostrado na Figura 3.5.

Pode-se ver nas Figuras 3.6 e 3.7, respectivamente, a resposta medida deste capacitor ¢ a resposta
de seu modelo, ambas tragadas na carta de Smith. No Apéndice V é mostrada a listagem do
arquivo MODEL.CKT que foi utilizado para a determinac¢iio deste modelo.

O mesmo procedimento foi seguido para a obtengéo dos modelos de todos os outros
componentes passivos utilizados. Estes modelos estéo mostrados na Tabela 3.4. As respostas
medidas destes componentes e as respostas simuladas de seus modelos sio mostradas no

Apéndice VL

3.3 Projeto de um Amplificador Realimentado

Geralmente, quando se contr6i um amplificador realimentado utilizando transistores bipolares, 0s
dois tipos de realimentagio — série e paralela — sio aplicados. Uma topologia bastante utilizada,
também neste caso, & a configuragio Datlington.

Por outro lado, a0 se utilizar transistores de efeito de campo, a realimentagio série deve ser
evitada, pois ela provoca uma redugiio do valor da transcondutincia (gm) do transistor. No caso
dos transistores bipolares esta redugdo é aceitéivel, pois a transcondutincia € determinada pela
sua corrente de polarizacio e tem valores tipicos na ordem de 1 siemens. Entretanto, para oS
transistores de efeito de campo (FET) esta redugio ndo é reoomeﬁdével, pois o valor de gm &
determinado pela largura de porta, ¢ tem valores tipicos na ordem de apenas 100 mS [49].
Portanto, dado que foram utilizados dois transistores de efeito de campo AVANTEK AT-8110,
apenas a realimentagio paralela foi utilizada. O esquema bésico do amplificador é mostrado na
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Figura 3.8. O dreno do primeiro FET (Q,) ¢ diretamente ligado & porta do segundo FET (Qy),
com acoplamento DC, sendo a tensio de porta de Q, provida pela realimentagio série DC do
resistor Rg. £ importante frisar que devido ao desacoplamento feito pelo capacitor Cge, em

paralelo com Ry, esta realimentacio série nio ocorre no circuito equivalente de RF.

Esta configuragio é particularmente interessante eﬁ: circuitos monoliticos, onde ndo € pritica a
construgio de capacitores com valores superiores a 50 pF, o que causaria limitagbes na
freqiiéncia de corte inferior. Neste mesmo c€aso, oS capacitores de bloqueio DC de entrada ¢ de
saida, e os utilizados na alimentacao podem ser externos, de forma a garantir o funcionamento do
amplificador desde alguns kHz.

3.3.1 Projeto do Circuito DC

Para o primeiro FET (Q, ) foi utilizada uma polarizagio que possibilitou um melhor desempenho
em relagio a figura de ruido do amplificador. A corrente de dreno (Ipg;) é de 20 mA e a tensdo de
dreno (Vpg;) € igual a 3 V. Os parémetros de espalhamento do transistor, nestas condigdes, sdo
fornecidos pelo fabricante. A Figura 3.9 mostra as condigdes de polarizagio do transistor Q.

O resistor Rg; ¢ utilizado para fornecer a tenséo negativa de porta. Devido 3 corrente de porta ser
desprezivel, ndo hd queda significativa de tensio sobre este resistor, sendo a tensio da fonte Vg
diretamente transferida & porta de Q;. O valor deste resistor € usualmente alto, de modo a ndo
interferir no circuito de RF e, também, de forma a introduzir um minimo de ruido térmico ao

amplificador. O valor adotado, no caso, foi Rg; = 1 k€.

O resistor Ry, ao contrédrio de Rg;, interferird significativamente no comportamento de RF do
amplificador. Seu valor foi, portanto, determinado pela anilise de RF, mostrada na préxima

segio. Conhecido o seu valor (270 £, no caso), determina-se o valor da tensio da fonte Vp;:
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VDl = IDSI'RLI + VDS.‘E (3-1)

.‘.r V[" = 8,4 V}

Para o segundo FET (Qy), 2 corrente de dreno (Ipg,) € jgual a 50 mA e a tensdo de dreno (Vpg) €
igual a 5,0 V. Esta polarizagio permite um ganho melhor e uma maior capacidade de poténcia de
saida. Os parimetros de espalhamento, nestas condigdes, também sfo fornecidos pelo fabricante.

A Figura 3.10 mostra as condigdes de polarizagiio do transistor Q.

O resistor Ry, é escolhido de forma que, paralelizado com a saida de Q,, resulte numa
impedancia préxima de 50 £2. Isto serd mostrado, também, na proxima secio ao se fazer a andlise
do circuito de RF. O valor determinado de Ry, foi de 68 Q. E necessério que se conhega,
também, o valor tipico de Vg, para a polarizacio desejada, que no caso foi medido, dando 0,9V

negativos.

De posse destes dados, pode-se encontrar os parimetros faltantes (Rs e Vpy):

Vp2 = Ips2-Rp2 + Vps2 + Ips2-Rg (3.2)
A Vpa=12,15V|
Vg2 = Vgs2 + Ips2-Rs (3.3)

3.3.2 Projeto do Circuito de RF

Sers discutida agora a determinacio dos elementos do amplificador que participam do circuito de
RF, com o auxilio de algumas equagdes apresentadas no Capitulo 2.

Para um transistor realimentado paralelamente através de um resistor Ry, a condicio de

casamento ideal (Sy; = Sy, = 0) requer:

Ry = gm*Zg” 7
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O transistor de entrada (Q1), além da realimentagio paralela (Rg), utilizou também o resistor de
carga Ry,. Entretanto, foi calculado o valor inicial apenas do resistor Ry, sendo o valor do

resistor Ry, determinado pela otimizagio do circuito no programa de simulacgo.

O valor da transcondutincia (gm) do FET foi extraido do modelo equivalente do FET AT-8110
(vide Tabela 3.1). Isto foi feito apesar da polarizagio do FET Q, (Vps =3,0 Ve lpg =20 mA) ser
diferente da polarizacio do FET modelado (Vpg = 5,0 V e Ipg = 50 mA). Foi assumido, portanto,

que esta diferenca na polarizagéo ndo provoca diferencas significativas na transcondutincia.

Utilizando a equagio (2.7) e sabendo que Zy =50 Q e gm = 89 mS, obtivemos:

Rg = 2225 Q

Para o transistor de safda, devido ao desacoplamento provido por Cgg, o resistor Rg néo interfere
na resposta em freqiincia do amplificador. Portanto, apenas o efeito do resistor Ry, foi
considerado. O valor deste resistor foi escolhido de forma que, paralelizado com a saida de Q,

(FET de saida), produz uma impedéincia de 50 Q. O resistor Ry, pode, entiio, ser determinado

por:
Ryzg = ———— {3-4)
Rpg2-30

onde Rpg; & a resisténcia dreno-fonte de Q, (extraido do modelo do FET).

Consultando a Tabela 3.1, que fornece os elementos do modelo equivalente do FET, obtém-se
Rps; = 280 Q. Utilizando este valor na equagio (3.4), fica determinado:

R,=68¢Q
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O esquema bésico do amplificador mostrado na Figura 3.8 representa um circuito ideal. Para que
a simulacfo deste circuito possa representar o comportamento do amplificador real, seric
necessérios alguns cuidados. Todos os componentes passivos utilizados serio substituidos por
seus modelos elétricos equivalentes, j4 determinados na segfo 3.2. Isto € necessdrio devido ao

comportamento nio-ideal, em freqiiéncia, destes componentes.

Serdo considerados, ainda, alguns elementos parasitas decorrentes da montagem do transistor. Os
terminais de porta, dreno e fonte serio representados por linhas de transmissgo. Assumiremos,
por exemplo, que o terminal de dreno do segundo transistor serd montado com um comprimento
aproximado de 1,5 mm. Dado que sua largura é conhecida (0,5 mm), a linha de transmisséo
equivalente terd impedéncia caracterfstica de 104 £, e comprimento elétrico de 5°, em
f = 2 GHz. Estes valores sio vélidos para o substrato utilizado, que apresenta as seguinfes

caracteristicas:

er (Constante Dielétrica Relativa) = 2,17
H (Altura do Substrato) = 0,635 mm
t  (Espessura da Metalizagio) «0,017 mm

Este substrato é do tipo flexivel, utilizando teflon. Maiores detalhes podem ser vistos no

Apéndice VII. O mesmo procedimento foi seguido para os terminais restantes.

Foram acrescentados, ainda, ao esquema mostrado na Figura 3.8, alguns elementos necesséirios
ao funcionamento do circuito. Uma linha de transmissdio de alta impedéncia foi colocada na
entrada, de forma a melhorar o casamento de entrada, em especial na regido superior da faixa.
Também foram utilizadas linhas de transmissdo de alta impedéincia na malha de _realimentagéo,
com grande influéncia na resposta e estabilidade do amplificador. Ainda com o objetivo de
melhorar a estabilidade, foram colocados resistores ligados em série com o dreno dos dois
transistores. Esta é uma maneira eficiente de se incrementar a estabilidade de um transistor, sem

que haja um grande sacrificio no ganho, conforme mostrou a simulagao.
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Simulagdo da resposta espectral do amplificador realimentado.

REALIM.CKT 81/62/82 - 94:14:138
FREG-GHZ MAGLS11I ANGLS11] MAGLS2DI ANGLSZDI
ENT ENT ENT ENT
8,200 164.255 @.@42 -47.233
8.230 112.413 9.923 ~2.572
2.266 75.539 8.037 36.6%1
8,269 47,9368 ¢.958 37.142
e.248 29.943 @.9047 25.637
0.104 102,494 .06 ie.788
®.11t 174,828 S.024 11.524
B.373 132.939 @.046% 105,773
€.588 162.3%4 ¢.173 77497
9.704 Bi.37e 8.248 43.224
0.742 64,744 @.354 9.243

2.50109

Tabela 3.5:

1901-5er (301346-2892-

DBLS241
ENT

17.25

16.742
16,345
i6.2084
16,447
16.733
17.872
16,854
15.817
14,967
14,319

1009

LRLS2a:
ENT

~27 .437
-32.8%55
—2B.744
~24,.969
~23.514
~24 .28
-32.348
-23.228
-15.235
~11.4356

~8.78&6

DB{gs12
ENT

~-13.9%7
~42.777
~11.499
—ii.A02
-13.238
~19.6%%
-i7.042
-8.57@
~4.608
~3.943
~-2.587

Resultado da simulagio do amplificador realimentado,

X
BT

77959
A5.3%s
29.563
iB. V64
i2.e2p
B.16E
S.587
4.95%
3.0F2
2.783

#.329
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Para se conectar a sajda do primeiro transistor i entrada do segundo, novamente foi utilizada uma
linha de transmissfio de alta impedincia. O esquema do amplificador completo, utilizando os
modelos equivalentes j4 determinados, ¢ mostrado na Figura 3.11. Este esquema inclui ainda
uma indutfincia parasita de aterramento com valor estimado de 0,25 nH. A Tabela 3.6 descreve

os elementos deste circuito completo.

E mostrada, no Apéndice VIII, a listagem do arquivo gerado no programa de simulagio de
circuitos lineares TOUCHSTONE-EESOF, utilizado para simular e otimizar este amplificador.

Os resultados desta simulacio/otimizagio podem ser vistos na Figura 3.12 e na Tabela 3.5.

A Tabela 3.6 mostra os mesmos resultados da Figura 3.12; a saber, S,;, S,, e S,,, acrescentados
de S,, e do parfmetro K, que traduz a estabilidade do circuito. O circuito € tho mais estivel
quanto maior for K, comparado com a unidade. Pelos resultados obtidos na simulagio, podemos
notar que foi conseguido um bom desempenho, tanto em relagdo aos parimetros de

espalhamento, quanto em relagio 3 estabilidade.

3.4 Projeto de um Amplificador Distribuido

A Figura 2.6 mostra uma representacio esquemética bésica de um amplificador distribuido,
utilizando trés transistores tipo FET. O transistor utilizadeo serd, novamente, o AVANTEK

AT-8110.

E mostrado, nas subsecdes seguintes, a determinagio dos elementos deste circuito, inicialmente
da parte DC e, em seguida, da parte de RF.
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Tabela 3.6:  Elementos do circuito do amplificador realimentado

ELEMENTO DESCRIGAO VALOR
Cp CAPACITOR DE BLOQUEIO DC 1,0 uF
Cp1 CAPACITANCIA PARASITA 0,10 pF
Cp2 CAPACITANCIA PARASITA 0,15 pF
Rgi RESISTOR DE PORTA 1 kQ
RE1 RESISTOR DE ESTABILIZAGAO 35 Q
Rp RESISTOR DE REALIMENTAGAO 180 Q
Rpi RESISTOR DE DRENO DO FET Q1 270 Q
Rg2 RESISTOR DE ESTABILIZAGAO 20 Q
Rgi, Rg2 | RESISTORES DE FONTE DO FET Q2 150 Q
Rp2 RESISTOR DE DRENO DO FET Q2 68 Q
Lgi INDUTANCIA PARASITA 1 nH
Zp IMPEDANCIA CARACTERISTICA DE TERMINAL 103
DOS FETS
21, IMPEDANCIA CARACTERISTICA 114 Q

Tabela 3.7:  Valores calculados para o amplificador distribuido

R 50 Q
Rp 107 Q
GANHO 16 dB
fuax. 2,6 GHz
6g 29°
Op 29°




3.4.1 Projeto do Circuito DC

Os trés transistores empregados neste amplificador utilizaram a mesma polarizagio. A corrente
de dreno (Ipg) é igual a 50 mA e a tensfio dreno-fonte (Vpg) € igual a 5,0 V. Os parimetros de
espalhamento, para esta polarizagio, sfio fornecidos pelo fabricante e podem ser vistos no

Apéndice .

Uma maneira conveniente de se obter esta polarizagio, seria utilizar a mesma tensio de porta
para todos os FETS, j& que os transistores estdo conectados em paralelo. Isto requer que estes
transistores tenham as mesmas caracteristicas DC, para que a tensio de porta aplicada (comum
aos trés) resulte na mesma corrente de dreno (Ipg = 50 mA) para os trés transistores. Este seria
um procedimento vidvel, por exemplo, para um circuito monolitico, onde os transistores
necessariamente se originam de um mesmo wafer,e apresentam caracterfsticas DC muito

semelhantes.

No caso de se utilizar transistores discretos, este nio é um procedimento recomendédvel, pois ndo
se poderia garantir o mesmo comportamento DC para todos os transistores. Restam, portanto,
neste caso, duas alternpativas. A primeira seria a caracterizagio DC dos transistores, com a
utilizagdio dos dispositivos que apresentassem as mesmas caracteristicas. Se este amplificador for

produzido em escala industrial este procedimento se torna inviével, por motivos 6bvios.

A segunda alternativa consiste em se utilizar tensSes de porta independentes para cada transistor.
Para isto, foi necessdria a colocagiio de capacitores de bloqueio DC, de forma a isolar estas
tensoes. Para que nf#o houvesse perturbacgio no circuito de RF, foram utilizados indutores
comerciais para prover estas tensdes de porta. Estes indutores, fabricados pela MICROWAVES
COMPONENTS Inc., apresentam uma indutfncia medida igval a 230 nH, com um
comportamento Stimo na faixa desejada (0,5 a 2,6 GHz).
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Para a tensfio de dreno (Vpg), nfio hé problemas em se utilizar a mesma fonte de polarizagiio para
os trés fransistores, existindo apenas um capacitor de bloqueio DC na safda do amplificador.
Também foi utilizado um indutor da MICROWAVES COMPONENTS Inc. para esta

polarizagio, com o mesmo objetivo de nio perturbar o circuito de RF.

O esquema do circuito, incluindo os elementos de polarizagdo, pode ser visto na Figura 3.13.

3.4.2 Projeto do Circuito de RF

Conforme foi visto no Capftulo 2, um amplificador distribuido com “p” transistores se comporta
como um amplificador do tipo LOSSY-MATCH (casamento com .pezdas), com conduténcia de
porta Gg, condutiincia de dreno Gp + n*Gpg © transcondutincia n*gm. As perdas de retorno de
entrada (S;,) ¢ de saida (S,,) podem, portanto, ser aproximadas em baixa freqiéncia pelas
equagdes (2.16) e (2.17):

1 - Gg*Zp

8y = —————— (2.16)
1 + Gg*Zg

1 - (Gp + n*Gpg) Z¢
822 = {(2.17)
1 + (Gp + n*Gpg) Zp

Uma boa estimativa do ganho do amplificador pode ser obtida através da equagio (2.18):
GANHO (dB) = 20 log (n/2 * gm * Zy) (2.18)

A largura de banda de freqiiéncia do amplificador ¢ limitada pela capacitincia porta-fonte do
FET (Cgg). A freqiigncia méxima de operagfio pode ser estimada, na condigio w?LC=1, pela
equagho (2.15):

1

fMix = (2.15)
2*x*Lo*Cas
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Os comprimentos das linhas de porta e de dreno podem ser calculados, de maneira aproximada,

pela equaciio (2.19):

1
eG,D = arctg {(2.19)
2+n*fyAx*Ces* 3G, D

£ importante ressaltar que as expressdes (2.15) a (2.19) possibilitam um célculo aproximado.
Portanto, os valores obtidos através destes célculos devem ser uﬁiizados.oomo valores iniciais
para otimizagio em um software de simulagiio. O software utilizado foi o TOUCHSTONE-
EESOF.

Inicialmente, foram determinados os valores do resistor de porta (Rg) ¢ do resistor de dreno

(Rp), igualando as expressbes (2.16) e (2.17) a zero, que seria 0 caso ideal (81; =S»=0).

Em seguida, foram calculados os valores de 6 ¢ ©,,, assumindo-se Zg = Zp, = 144 Q ¢ 8 =
6p. Os valores calculados através das equagbes (2.15) a (2.19) podem ser vistos na Tabela 3.7.
Ao circuito da Figura 3.13 foram acrescentados resistores conectados em série no dreno de cada
FET. Isto foi feito com o objetivo de incrementar a estabilidade do amplificador. A fim de nio
compromenter o ganho do amplificador, o valor utilizado deste resistor série (Rg) foi de 10 €.
Para melhorar o desempenho do amplificador no final da faixa, foram utilizados tocos (stubs) em
paralelo, na entrada e na safda do circuito, e no dreno do FET central. Os pardmetros destes
tocos, assim como os demais parimetros do circuito, terdo seus valores finais determinados pelo

programa de simulagio/otimizagio (TOUCHST ONE-EESOF).

Neste processo de simulagdo e otimizagdo, todos os componentes passivos devem ser
substituidos por seus modelos elétricos equivalentes, determinados na seciio 3.2 deste Capitulo.
Estes modelos estio mostrados na Tabela 3.4. Foram considerados, também, dois tipos de
elementos parasitas decorrentes da forma de montagem do circuito. Uma indutincia parasita
de aterramentc (Lg), devido 2 altura do substrato, foi estimada em 0,25 nH. Linhas de

transmissdo foram utilizadas para representar os terminais de dreno € porta do transistor, com
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Tubela 3.8:  Elementos do circuito do amplificador distribuido. Os comprimentos elétricos sio
especificados para uma frequéncia de 2,6 GHz

* Valores finais obtidos apés otimagao do circuito.

ELEMENTO DESCRIGAO VALOR VALOR
INICIAL FINAL *
6G1 14,5° 17°
B¢2 _ 29,0° 20°
LINHAS DE TRANSMISSAO DE PORTA
g3 29,0° 18°
BG4 14,5° 18°
Op1 14,5° 12°
Op2 - 29,0° 20°
LINHAS DE TRANSMISSAO DE DRENO
Bp3 29,0° 20°
Op4 14,5° 0°
Lg INDUTANCIA PARASITA inH -_—
Cp CAPACITOR DE BLOQUEIO DC 39 pF —
Lo 'gmumon DE POLARIZAGAO DE POR-| 230 nH -—
Lp INDUTOR DE POLARIZAGAC DE DRE-| 230 nH —
NO
Lp INDUTANCIA PARASITA DE ATERRA-| 0,25 nB -_—
MENTO
Rg RESISTOR DE ESTABILIZAGAC DO 10 @ —
FET
Rp RESISTOR DE DRENO 107 Q 100 Q
Rg RESISTOR DE PORTA 50 Q 35 Q
Zy IMPEDANCIA CARACTERISTICA DO 1030 —
TERMINAL DO FET
o COMPRIMENTO ELETRICO DO TERMI- 2° —
NAL DO FET
Zp IMPEDANCIA CARACTERISTICA DAS | 144 Q e
LINBAS DE DRENO
G IMPEDANCIA CARACTERISTICA DAS | 144 Q —
LINHBAS DE PORTA
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Simulagdo da resposta espectral do amplificador distribufdo

Touchstone/RF (M) -Verl{,45-Lot 1803-Ser (394136-28%2~ 1090

FREQ-GMZ

9 .350000¢
2.7%0000
1.00000
1.25880
1. 50080
1.75000
2.00000
2.25000
2.30000
75090
3. 00000
3.25080
3.5000¢
3.730%0
4.00000

Tabela 3.9;

DISTAZ.CKT Pi/95/89 - 1HIGE:IND
K MAGLS11] ANGIS153 MAGLS221

oist DIsT DIST DISTY
s.6%8 @.245 -147.948 8.264
4.254 0,889 146%.432 &.2814
3.e82 2.092 -179.900 9.28%
2.672 $.185  150.247 e.28e
Z2.410 $.963 85,930 ®.247
2.181 $.088 ~73.934 8.25%
2.854 8,191 ~1%2,468% @.248
1.944 ©.153 iN4.47¢ 0.1%4%
Z.244 ®.196 ~442.817 e.873
5.994 $.068 §7.388 0.337
Sé.116 8.55¢ -93.172 Q.474
2. 0E+93 8.857 -149.752 $.578
74,3538 ®.940 177,149 $.4687
A7 . 964 &.7%9¢ 154,99% ..797
37 .877 R.99% 138.408 ¢.8%3

ANGLSZ23
DIST

=131.861
~1352,2¢4
~i169.55%
178,163
169.612
163.434
i35.143
145,428
~1435.794
~144.3%%
~1485.804
~174.904
172.871
162.004
1349. 449

DBLSZL3
DIST

12.981
i3.842
14,524
i4.82%
13.848
13.622
£3.454
12.892
11.774
6.443
—6.456
-27 . 449
-20.969
-26.3%0
~36.450

bBLs22]
DIST

-11.554
~-15.0224
~48.795
=-11.0854
-i1.,45%9
~1i.742
~12.198
~14.3%94
22879
~F L AAT
-6.482
~4.748
-3.263
-1.973
-@, P79

Resultado da simulagdo do amplificador distribuido.

DBESL1]
DIST

-i2.222
“2i.e21
~28.724
-1%.542
-24.902
~24.1982
=14.,348
-16.304
-1?.512
-21.093
-5.18&
-1.337
-0.3%54
~8.085
-8.913
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comprimento elétrico representado por By ¢ impedéncia caracteristica Zy. Os valores assumidos
para estas linhas foram: 8 =3 em f = 2,6 GHz ¢ Zp = 103 Q.

O circuito completo é mostrado na Figura 3.14. A Tabela 3.8 apresenta uma comparagio entre os
comprimentos elétricos inicialmente calculados e os valores otimizados pelo programa, além de

mostrar os demais elementos do circuito.

O resistor de porta (Rg) teve sen valor fixado em 35 Q, ap6s a otimizacdo do circuito, para um
valor inicial calculado de 50 Q. O resistor de dreno (Ry,) ficou com valor final igual a 100 €,
para um valor inicial calculado de 107 €. Na obtencio destes valores foi imposto, também, que

os mesmos tivessem valores comerciais disponiveis.

Finalmente, podemos ver na Figura 3.15 o resultado simulado do circuito na faixa de 0,5 a 4,0
GHz. O desempenho do amplificador, em freqiiéncias menores que 0,5 GHz, fica comprometido
pelos capacitores de blogueio DC utilizados, que sdo iguais a 39 pF. Os indutores utilizados para

polarizagio também limitam o funcionamento do amplificador em freqi€éncias mais baixas.

A listagem do arquivo DIST5.CKT utilizado na simulagdio e otimizacio deste circuito pode ser
vista no Apéndice IX. A Tabela 3.9 mostra os resultados da simulagdo do amplificador.

distribuido, incluindo ¢ parimetro K de estabilidade.

3.5 Projeto de um Amplificador Utilizando Casamento com Perdas

Podemos ver na Figura 3.16 o esquema bésico de um amplificador com casamento por perdas,
utilizando dois transistores de efeito de campo (FET). Como j4 foi citado, o FET utilizado foi o
AVANTEK AT-8110, que é comum a todos os amplificadores projetados neste trabatho.

E mostrado, na préxima subsegio, o cdlculo do circuito DC ¢, em seguida, o projeto da parte de
RF.
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3.5.1 Projeto do Circuito DC

Ao esquema simplificado da Figura 3.16 foram acrescentados alguns elementos, de forma a
viabilizar a polarizacio dos dois transistores. Capacitores de bloqueio DC foram colocados em
pontos convenientes do circuito. As tensGes de porta ¢ de dreno dos dois transistores foram

providas através dos tocos em paralelo.

A polarizagio escolhida, igual para os dois transistores, apresenta corrente de dreno (Ips) igual a
50 mA e tensdo de dreno (Vpg) igual a 5,0 V. Como é usual para um transistor de efeito de
campo, a tensdo de porta (Vgg) foi ajustada até que se obtivesse a corrente de dreno desejada,
para um valor fixo da tensfo de dreno. Os parimetros de espalhamento do transistor, para a
polarizacéio escolhida, sfio fornecidos pelo fabricante e podem ser vistos no Apéndice II.

Na Figura 3.17 pode se ver o esquema do amplificador, com os elementos de polarizacio
incluidos. As tensdes de porta (Vg; € Vo) e de dreno (Vp; ¢ Vp,) foram aplicadas nas
extremidades aterradas (para RF) dos tocos, de forma a ndo perturbar o comportamento em
freqiiéncia do amplificador.

Os resistores Rg; € R, nio foram levados em conta no circuito DC. Isto se justifica pelo fato da
corrente de porta ser desprezivel, nio havendo queda de tensio significativa sobre este dois

resistores. Portanto, na prética, a tensiio de porta dos dois transisfores serd igual a Vi; € V.

Entretanto, 0 mesmo procedimento nio & vélido para Ry, e Rp,. Existe queda de tensio sobre
estes dois resistores e isto serd considerado para o célculo de Vp, € Vpy,. E necessédrio que se
conhega o valor destes resistores, que foram determinados na anélise de RF, na subsegio 3.5.2.
Os valores encontrados foram: Ryp; = 150 Q e Ry, = 100 2. De posse destes dados, pode-se
calcular os valores de Vi, € Vp,, através das equagdes (3.5) e (3.6):

Vpi = Ipsi-Rpi * Vpsi {3.5)
Vpy = 50.10°3 = 150 + 5,0

YHITAMP
MBLIDTECR DENTRAL
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.'.I V[n = 12-5Vi

Vp2 = Ips2-Rp2 + Vps2 (3.6)
Vpz = 50.10~3 * 100 + 5,0

o[ Vpo =10,0V]

£ importante observar que a escolha do valor dos resistores Rp; ¢ Rp; € limitada pela queda de
tensio que ocorre nestes dois resistores. Para que ndo houvesse muita poténcia inutilmente
dissipada, o valor méiximo destes resistores foi limitado em 150 . A escolha foi limitada, ainda,

como para qualquer outro resistor, aos valores comercialmente disponfveis.

3.5.2 Projeto do Circuito de RF

Como foi visto no Capitulo 2, um amplificador com casamento com perdas de um dnico estdgio,

igual ao mostrado na Figura 2.7, apresenta os seguintes parimetros de espalhamento:

1 - Gg*Zp
S11 = (2.20)
1 + Gg*%p
S12 = 0 {2.21}
_2*gm*zo
S21 = - (2.22)
[1+Gg*Z9]1[1+(Gps+Gp) *20)

1 - (Gpg+Gp) %o
S22 = (2.23)

1 + {(Gpg*Gp) Zp
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As expressdes (2.20) a (2.23) foram deduzidas de um modelo de baixa freqiiéncia do
amplificador. Elas devem, portanto, representar de maneira adequada o comportamento do
amplificador para fregiiéncias até 1,0 GHz (valor tipico). Estas expressoes foram utilizadas para
um célculo inicial dos resistores Rg ¢ Rp, € para se obter uma estimativa do ganho do
amplificador. E importante telembrar que a expressio (2.22) fornece o ganho de um estgio. O

amplificador projetado possui dois estégios, interconectados por uma estrutura de casamento de
impedéncias.

A condicio de casamento ideal impde que S;; = S, = 0. Igualando-se as expressbes (2.20) ¢

(2.21) a zero, obtemos os valores de R e Ryy:

1 - Gg*lp

s e =0

1 1 + Gg*Ig
i

Re = - Rg = 500 {3.7)
Ga
1 - (Gpg + Gp) %o

822 = =0
1 + (Gps + Gp) 2o
i

Rp = e Rg = 614 {3.8)
Gp

O ganho, nestas condigbes de casamento ideal, é dado pela expressio (2.22).

gm*Zg

GANHC (dB) = 20 log (2.22)

-[GANHO = 6,9dB]

Antes de ser submetido a uma otimizagio computadorizada, através do programa
TOUCHSTONE-EESOF, o circuito da Figura 3.17 recebeu algumas complementagdes.
Inicialmente, todos os elementos passivos (resistores e capacitores) foram substituidos por seu

modelo equivalente. Estes modelos foram determinados na se¢io 3.2 ¢ constam na Tabela 3.4.
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Tabela 3.10:  Elementos do circuito do amplificador com casamento por perdas
ELEMENTO DESCRIGAO VALOR
Cp CAPACITOR DE BLOQUEIO DC 100 nF
Lg INDUTANCIA PARASITA 1 nH
Cp CAPACITANCIA PARASITA 0,1 pF
By COMPRIMENTO DO TERMINAL DO FET 3° e
4 GHZ
Zp IMPEDANCIA CARACTERISTICA DO TERMINAL 103 Q
DO FET
Ly INDUTANCIA DE FONTE 0,4 nH
Rg1 RESISTOR DE PORTA DO FET Ql 35 Q
Rp1 RESISTOR DE DRENO DO FET Q1 150 Q
Rg2 RESISTOR DE PORTA DO FET Q2 200 Q
Rpz RESISTOR DE DRENO DO FET Q2 100 Q
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Fig. 3.19: Simulagfio da resposta espectral do amplificador com casamento por perdas,

Touchstone/RF (TM) -VYerD{,a5-Lot 1927-Ser (381 36~2895- 1909
LOSSYZ.CKT @1/83/80 -~ @R2iTH:EY

FREQ-GHZ K HAGLS1LI ANGLS513] MAGLS222 ANGLS?2] DBELSZ1] DELS2D) DBUSt1:
LOSSY LOSSY LOS8Y LOSSY L0888y LOS8Y L.OSSY LOST

d.021008 2,1F+03 @.194 -161.738 2.1466 -22.473 21,825 -15.804 -14.230
e.25400e 717,385 2.186 178.:181 ®.148 ~2.287 21.20% ~16.45% -14.61:
2.501000 344.674 8.17¢ 1855.5644 B.167 7.748 28.909 ~15.445 ~1S5.36-~
@.751000¢ © 185,534 9.143 442,707 9.293 8,452 20.8%1 ~13.846 -14.BaT
1.090:120 102.%5@8 ®.114 133.e8B¢ €.23% 3.219 21.8%54 -12.564 -19.13Z2

i.25100 &66.547 9.874 129.18& 9.3465 ~5.371 21.352 ~11.545 -22.57%

i.5e10e 42.342  @.059 138.949 9.284 -15.728 21,238 -10.941 26,025

L.75400 Cé6.954 0.244 i%4,.849 8.293 -27.003 21.2%% -~10.4646 -27.833

2.0010e 17.432 9.848 £53.%4% 9.29% -38.79B 21,159 -10.69% ~24.4%8

2.2%108 12.295% 2,945 {149.478 .99 ~54.278 21.437 -1@.486 -27.923

2.50100 8.629 6.049 117,322 8,395 44,422 21,941 -10.287 -27.94%

Z.75100 S5.97e d.044 U9.480 8.323 ~79.382 29.932 -9.83i4 -23.88%

3.00100 4.828 V.143 S.e19 R.3T6 97,947 2e.8e0 -8.961 -15.7%8

3.25100 2.725 @.3e8 -246.375 8.412 ~319.384 2¢.642 ~7.7€3 -10d.23%

3.501ee L7746 . 0.507 -~IB.17e D.448 -144.808 19.979 -6 .587 ~5.897

3.75100 1.1%4 ®.6B3 -B88.469 2.494 ~1469.80% 18.5%7 ~b. 120 ~3.316

4.00108 ¢.87¢ 9.804 -114.F44 D.494 184,997 i1é.468 ~&.124 -1.8%8

Tabela 3.11:  Resultado da simulagdc do amplificador com casamento por perdas.
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Elementos parasitas, decorrentes da forma de montagem do circuito, também foram
considerados. Os terminais de porta e de dreno, de cada FET, foram representados por linhas de
transmissio com impedéncia caracteristica igual a 103 £ e comprimento elétrico igual a 3° em

4.0 GHz. Estes valores sio consegiéncia das caracteristicas do substrato utilizado.

Inicialmente, foi considerada uma indutincia parasita de aterramento da fonte de cada FET igual
a 0,25 nH. Entretanto, o valor desta indutincia mostrou uma grande influéncia na planura do
ganho do amplificador. O valor final desta indutincia (L) que proporcionou o melhor
comportamento do ganho foi de 0.4 nH. A maneira de se construir um indutor com este valor é

mostrado na segiio 4.2, referente i descricio do circuito implementado.

As estruturas de casamento de entrada, intermedidria e de saida consistem de uma linha de
transmissdo série. Assim como as outras linhas de transmissio do circuito, seus parametros
(impedéncia caracteristica e comprimento elétrico) foram determinados pelo programa de
otimizacdo. A Figura 3.18 mostra o esquema do amplificador completo, incluindo os elementos
parasitas de seus componentes, depois de otimizado no TOUCHSTONE-EESOF. A Tabela 3.10

mostra os valores dos componentes deste circuito.

A Figura 3.19 apresenta o resultado da simulagdo deste circuito otimizado. A Tabela 3.11 mostra
os mesmos resultados acrescidos do parimetro de estabilidade K ¢ do ganho reverso (512)- A
listagem do arquivo LOSSY2.CKT, utilizado na simulagio do circuito, pode ser vista no
Apéndice X.

3.6 Projeto de um Amplificador Cascode

A Figura 2.10 mostra a topologia tipica de um amplificador cascode. O amplificador projetado
nesta segdo utiliza, ainda, um estégio de saida do tipo fonte comum, ¢ realimentacéo paralela do
segundo para o primeiro estigio, como pode ser visio na Figura 3.20. Os trés transistores de
efeito de campo utilizados séo do tipo AVANTEK-AT8110.
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£ mostrado a seguir o projeto do circuito DC ¢, em seguida, o projeto do circuito de RF.

3.6.1 Projeto do Circuito DC

Os resistores Rg; ¢ Ry, tém como objetivo melhorar a estabilidade, sem penalizar
excessivamente o ganho do amplificador. Os valores utilizados destes resistores foram Rg; = Ry
= 20 Q. Os resistores Ry, € Ryy; tiveram seus valores determinados na andlise de RF (subsegéo

3.6.2), sendo Rp, =50 Q e Rp; = 150 Q.

Conhecidos os valores destes resistores, e a polarizaggo adotada (Ips = 50 mA e Vpg = 5,0 V),
foi possivel a determinagio dos valores das tensdes indicadas pa Figura 3.20. Para o terceiro FET

(Q;) temos:

VD3 = IDS*RD3+IDS*RE2 + VDS (3..9)

~[Vps = 15,0V]

O FET de porta-comum (Q,) possui acoplamento DC com o FET de entrada (Q;). Este arranjo é
vantajoso pois constitui uma conexdo série entre estes dois FETs, ou seja, a mesma corrente Ing
flui no canal dos dois FETSs, utilizando uma dnica fonte de tensio de dreno (Vp,). A tensio de

dreno Vi, é dada pela equagdo (3.10):

Vi, = (Rpz#+Rer +Rs1)*Ins+2* Vs (310

~[Vpo = 14,0V|

Do circuito da Figura 3.20 podemos determinar o valor da tensdo Vg2, sabendo que

Vs w~1,0 V:

Vg = VgszHRs1+Re) *Inst+Vps (3.11)

.'.f VQg = 5,5 VI
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As tensdes de porta de Q, ¢ Q, séo ajustadas de forma a permitir a polarizagio desejada (Ipg = 50
mA), Sﬂndﬁ VGI = sz - —1,0 V.

3.6.2 Projeto do Circuito de RF

A Figura 3.21 mostra o esquema do amplificador projetado, incluindo os elementos de
polarizagio e de estabilizacio dos transistores. A polarizagio utilizada em todos os transistores
foi a mesma, com corrente de dreno (Ipg) igual a 50 mA e tensdo de dreno (Vpg) igual a 5,0 V.
Os parfimetros de espalhamento do FET AT8110, para esta polarizagio, sao forhecidos pelo
fabricante ¢ sio apresentados no Apéndice II.

Os resistores de porta (Rg;, Rgz ¢ Rgs) néo foram considerados na anilise DC pois, devido ao
pequeno valor da corrente de porta, nio hd queda de tensio significativa sobre estes resistores. 0]
valor escolhido para estes resistores foi de 1,0 k&, a fim de nfio perturbar o comportamento de
RF do circuito. Os valores dos resistores Rpy, Rps, Rg;, Rey € Ry foram determinados no projeto

do circuito de RF por afetarem significativamente a resposta do amplificador.

Devido ao valor da corrente passando por estes resistores (50 mA), existe queda de tensio

significativa, e isto foi considerado. A Tabela 3.12 mostra o valor destes resistores.

Tabela 3.12: Resistores de Polarizacio e de Estabilizacio

Resistor Resisténcia ({2)
Rp2 50
Rp3 150
Rg1 100
Rei 20
Rpa 20
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Para a obtengdio dos valores adequados dos elementos da Figura 3.23 foi utilizado o programa de
simulagio TOUCHSTONE-EESOF. Os terminais dos transistores foram representados por linhas
de transmissio de impedéncia caracteristica igual a 103 Q e comprimento elétrico igual a 3° em
4,0 GHz. Todos os componentes passivos foram substituidos por seu modelo equivalente,

determinados na secio 3.2 (vide Tabela 3.4).

A Figura 3.23 mostra o esquema completo do amplificador, depois de otimizado pelo citado
programa. Como pode ser visto neste esquema, linhas de transmisséio foram colocadas nas fontes
dos transistores de entrada (Q,) e de saida (Qy), por introduzirem melhoria no comportamento do
amplificador. Linhas de transmissio também foram utilizadas como estruturas de casamento,

logicamente com maior atuagio na parte superior da faixa de freqiiéncia.

Durante o processo de simulagio, uma configuragiio diferente foi tentada para o estdgio de saida,
do tipo seguidor de fonte. Esta configuragdo, estégio cascode realimentado com um seguidor de
fonte na saida, é sugerida por alguns autores [14],[15],[16],{17]. Entretanto, a configuracio aqui
utilizada, estdgio de saida do tipo fonte comum, apresentou melhores resultados, principalmente

em relagio ao ganho do amplificador.

Este fato era esperado, pois os autores citados adotaram o estdgio de saida, do tipo seguidor de
fonte, com o intuito de se obter baixa impedancia de saida e por sua caracteristica de alta
impedancia de entrada. Isto resulta num ganho de tensio ligeiramente menor que a unidade, mas
funciona como um circuito do tipo buffer. Entretanto, como jé foi dito, este tipo de circuito
provoca uma penalizagio no ganho do amplificador. Esta penalizagdo € aceitdvel no caso de
circuitos monoliticos, onde o nimero de transistores utilizados nio € uma restricio tdo forte
quanto para os amplificadores discretos. Por este motivo, foi utilizado um estégio de saida do tipo

fonte-comum, no amplificador aqui projetado.
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O Apéndice X mostra a listagem do arquivo CASCODE.CKT utilizado na simulagio do
amplificador. A Figura 3.22 mostra o resultado desta simulagio. A Tabela 3.13 mostra os
mesmos dados, acrescidos do ganho reverso (S;,) e do parimetro de estabilidade K. Os

elementos do circuito da Figura 3.23 sio mostrados na Tabela 3.14.



Tabela 3.14: Elementos do circuito do amplificador cascode

ELEMENTO DESCRIGAO VALOR
Cp CAPACITOR DE BLOQUEIO DC 100 nF
Lg INDUTANCIA PARASITA 1 nH
Cp CAPACITANCIA PARASITA 0,1 pF
Cp1 CAPACITANCIA PARASITA 0,15 pF
Rg1s Rgz,| RESISTORES DE PORTA 1 kQ
Ra3
Rpo RESISTOR DE DRENO DO FET Q2 50 Q
Rp3 RESISTOR DE DRENO DO FET Q3 150 Q
Rgp1, Rgz | RESISTOR DE ESTABILIZAGAO 20 Q
Ry RESISTOR DE REALIMENTACKO 390 Q
ZE1 IMPEDANCIA CARACTERISTICA DA LINHA DE 77 Q
FONTE

Zg IMPEDANCIA CARACTERISTICA DO TERMINAL DO 103 Q
FET

Rg1 RESISTOR DE ESTABILIZACAO 10 Q
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Capitulo 4

IMPLEMENTACAO E CARACTERIZACAO DOS PROTOTIPOS

4.1 Introducio

Neste capitulo € descrita a implementagdo dos quatro protétipos de amplificadores construidos:

realimentado, distribuido, com casamento por perdas e cascode.

£ mostrada, também, a caracterizacio dos prot6tipos construidos através da medida do ganho,
das perdas de retorno, do ponto de compressao de 1 dB e da figura de ruido. Finalmente, € feita

uma comparagio entre os resultados obtidos, € uma estimativa dos custos envolvidos em cada

protdtipo.

4.2 Implementacio dos Prototipos

Todos os protétipos descritos a seguir foram construidos em substrato plistico, fabricado pela
KEENE CORPORATION (vide Apéndice VII). O método utilizado, também comum a todos os
protétipos, consistiu na confeccio manual de uma méscara, sobre uma transparéncia de
retroprojetor, com ALFAC, em escala 4:1. A partir desta méscara foi obtido o fotolito final
através de fotoredugiio. A partir deste fotolito foram geradas as trilhas no substrato citado, que
apresenta constante dielétrica relativa igual a 2,17, altura do substrato igual a 0,635 mm e

espessura do cobre igual a 0,017 mm. Todas as placas foram douradas e alguns furos foram
metalizados.
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Para suporte das placas foram construidas caixas de latio com tamanho adequado. Conectores de
painel do tipo SMA foram utilizados em todos os protétipos. A soldagem de todos os elementos
dos circuitos, inclusive dos FETs, foi feita de maneira usual, com solda de estanho. Para as
tensGes de alimentagio foram utilizados filtros de polarizagio fabricados pela ERIE. Estes filtros
possuem uma caracteristica do tipo passa-baixa, com valores tipicos de atenuacio da ordem de
10 dB em 1 MHz, 38 dB em 10 MHz ¢ 75 dB em 10 GHz. Estes filtros de polarizagio fornecem
uma boa isolagio ao circuito, evitando uma realimentagdo através da fonte de polariza¢io, que

poderia causar oscilagbes indesejadas.

4.2.1 Amplificador Realimentado

A Figura 4.1 mostra o fotolito do amplificador realimentado em tamanho real. Devido a maior
simplicidade deste circuito, este fotolito foi gerado diretamente em escala 1:1, ao contrério dos
demais que foram gerados em escala 4:1, como ja foi comentado. A Figura 3.8 mostra o esquema
elétrico deste circuito e a Figura 4.2 mostra o fotolito ampliado, onde indica-se o posicionamento
dos componentes. A Tabela 4.1 relaciona as caracteristicas das linhas de transmissio utilizadas,
conforme a simulacdo realizada. Essas caracteristicas sfo vilidas para o substrato particular

utilizado.

O fotolito da Figura 4.1 foi gerado de maneira a representar, o mais fielmente possivel, o circuito
simulado na Segio 3.3. Para isto foram utilizados os valores constantes no arquivo
REALIM.CKT (vide Apéndice VIII) & que foram mostrados no esquema elétrico da Figura 3.11.
Neste arquivo, as linhas de transmissdo tém seus comprimentos dados em graus. Este
comprimento é facilmente convertido para mm, sabendo-se que o comprimento de onda,

apresentado na Tabela 4.1, corresponde a 360°.

O resistor Rs, utilizado na realimentaciio série DC do FET Q2, teve seu valor determinado na
seciio 3.3, sendo igual a 75 L. Entretanto, na prética ele foi substituido por dois resistores
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Fig. 4.1: Fotolito do amplificador realimentado . implementado (tamanho real).

Fig. 4.2: Fotolito ampliado do amplificador realimentado mostrando o posicionamento
dos componentes,
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Tabela 4.1:  Caracteristicas das linhas de transmisso utilizadas no amplificador realimentado
z(Q) W (mm) Ag(mm) €2,0 GHz
IMPEDANCIA LARGURA DA COMPRIMENTQ DE ONDA
CARACTERISTICA LINHA GUIADA
114 0,40 114,25
103 0,50 113,78
50 1,93 110,05
Tabela 4.2:  Caracteristicas das linhas de transmissfio utilizadas no amplificador distribuido
Z(Q2) W (mm) Ag(mm) €2,6GHz
IMPEDANCIA LARGURA DA COMPRIMENTC DE ONDA
CARACTERISTICA LINHA GUIADA
45 2,25 84,27
50 1,93 84,65
52 1,87 84,73
100 0,55 87,40
144 0,20 88,66
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paralelizados de 150 Q. Isto foi feito devido ao fato do FET AT8110 utilizado possuir dois
terminais de fonte. Cada resistor de 150 £ (Rg; ¢ Rg,), com seu capacitor de desacoplamento
(Cp), foi conectado a um terminal de fonte, garantindo a simetria da ligacio. Cabe recordar que
este procedimento jé foi considerado na simulagio. A Tabela 3.5 mostra os valores dos

componentes passivos utilizados.

4.2.2 Amplificador Distribuido

Pode se ver, na Figura 4.3, o fotolito do amplificador distribuido, em tamanho real. Este fotolito,
pela sua maior complexidade, foi gerado em escala 4:1 e depois fotoreduzido. A Figura 3.13
mostra o esquema elétrico deste circuito, ¢ a Figura 4.4 mostra o fotolito ampliado, onde indica-

se o posicionamento dos componentes.

As caracteristicas das linhas de transmiss@o utilizadas sfo mostradas na Tabela 4.2. Essas
caracterfsticas sdo vélidas para o substrato particular utilizado. Utilizando os valores encontrados
no arquivo DIST5.CKT (Vide Apéndice IX), e também mostrados no esquema elétrico da Figura

3.14, foi encontrado o comprimento, em mm, das linhas de transmissdo.

Os pontos de terra desta placa séo obtidos através de furos metalizados, com difmetro igual a 0,7

mm. A Tabela 3.8 mostra os valores dos componentes passivos utilizados.

4.2.3 Amplificador com Casamento por Perdas

O fotolito deste émpliﬁcador também foi gerado em escala 4:1, sendo posteriormente
fotoreduzido. A Figura 4.5 mostra o tamanho real da placa, ¢ na Figura 3.17 pode-se ver o
esquema elétrico deste circuito. O posicionamento dos componentes, no fotolito ampliado, é
mostrado na Figura 4.6. As caracterfsticas das linhas de transmissio deste circuito sio mostradas
na Tabela 4.3.
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Fig. 4.3: Fotolito do amplificador distribufdo implementado (tamanho real).

ENTRADA
RF

Fig. 4.4: Fotolito ampliado do amplificador distribuido mostrando o posicionamento dos
componentes,
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Fig. 4.5: Fotolito do amplificador com casamento por perdas
(tamanho real).

ENTRADA
RF

Fig. 4.6 Fotolito ampliado do amplificador com casamento por perdas mostrandc o
posicionamento dos componentes.
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Tabela 4.3:  Caracteristicas das linhas de transmissfo utilizadas no amplificador com

casamento por perdas
Z(Q) W{mm) Ag(mm) €4,0 GHz
IMPEDANCIA LARGURA DA COMPRIMENTO DE ONDA
CARACTERISTICA LINHA GUIADA
40 2,65 54,51
50 1,93 55,02
60 1,45 55,48
70 1,12 55,87
89 0,71 56,50
100 0,55 56,81
144 0,20 57,63

Tabela 4.4:  Caracteristicas das linhas de transmissio utilizadas no amplificador cascode

Z2(2) W{mm) Ag(mm) €3,0 GHz
IMPEDANCTIA LARGURA DA COMPRIMENTO DE ONDA
CARACTERISTICA LINHA GUIADA
50 1,93 73,36
53 1,76 73,56
77 0,94 74,84
103 0,51 75,87
144 0,20 76,84
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Os comprimentos, em mm, destas linhas foram obtidos através da conversio do seu valor em
graus (Vide Apéndice X e Figura 3.18), conhecendo-se os dados da Tabela 4.3. Esta placa
também contém furos metalizados, de difimetro igual a 0,7 mm, para os pontos de terra.

Os dois transistores deste circuito utilizam uma realimentacio série de RF, propiciada pelo
indutor Ly, mostrado no esquema da Figura 3.18. Este indutor teve seu valor determinado pela
otimizacdo do circuito, e tem grande influéncia na planura do ganbo do amplificador. O valor
encontrado de Ly foi de 0,4 nH, ¢ o indutor foi implementado na forma de uma linha de
transmissdo impressa na face inferior da placa, como pode ser visto na Figura 4.7. Este tipo de
estrutura é, na realidade, um guia de onda coplanar (CPW) [21] e assim deve ser considerado em
uma anélise rigorosa. Além disso, esta estrutura permite uma fécil variagio do comprimento da
linha impressa, constituindo-se em vm possivel ponto de ajuste do circuito. Na prética, este

ajuste foi implementado sem efetuar a andlise rigorosa do CFW.

4.2.4 Amplificador Cascode

Este circuito teve seu fotolito gerado em escala 4:1, com posterior fotoredugio. A Figura 4.8
mostra o tamanho real da placa, sendo o esquema elétrico mostrado na Figura 3.21. O

posicionamento dos componentes, no fotolito ampliado, € mostrado na Figura 4.9.

As caracteristicas das linhas de transmissio utilizadas neste circuito sio mostradas na Tabela 4.4.
Nesta placa ndo foram feitos furos metalizados, sendo os pontos de terra soldados de maneira
usual.

Este amplificador apresentou problemas de estabilidade, oscilando em f ~ 3,0 GHz. Com o
intuito de incrementar a estabilidade deste circuito, foi incluido o resistor Rg, na porta do FET
Q,, conforme mostrado na Figura 3.21. A incluséo deste resistor, no circuito simulado,
confirmou a melhoria na estabilidade e a reducio na banda passante, conforme € mostrado na
Tabela 4.5, que fornece o parimetro K do circuito.
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Fig. 4.9; Fotolito ampliado do amplificador cascode mostrando o posicionamento dos

componentes.



Tabela 4.5; Simulaggo do amplificador cascode, mostrando o parimetro K.

Touchstone/RF (TH) ~Ver(i.45-Lot 190]-Ser (301346-2892~ 1000)
CASCODEY.CKT e1/94/8¢ - 20:39:42

FREG-GHZ K MAGLS1i1 ANGIS1i] MAGLS22J] ANGLS22] DBLS211 DBLS22] DBLS11]
DIST DIST DIST DIST DIST DIST DIST DIST

@.001000 78.357 ©.255 3,749 0.292 =-14.173 21.261 -i0.480 -11i.880
©.25100@  43.382 ©.274 -9.435 ©.276 ~16.971 21.082 ~11.i83 ~-11.244
0.501000  27.299% 0.298 -25.664 ©0.261 -25.617 21.266 -11.654 ~-10.5@3
©.751209  17.429 ©.331 -46.259 ©.245 ~35,.935 21.764 ~12.210 -9.402
1.00400  11.247 @.37¢ -74.381 ©.222 ~-49.143 22,419 -13.058 -B.644
1.25100 8.52@ 0.401 ~109.075 €.189 -43.8B6 22,722 -14.492 -7.927
1.50100 7.350 0.423 -152.429 ©.439 ~79.352 22.616 -17.126 ~7.44%5
1.75100 7.321 ©.454 158.93% ©.083 =-B&4.951  P22.427 -24.658 -4.867
2.00100 7.986 ©.523 112,434 0.060 -54.7S1 24,801 -D4.504 5,605
2.25100 8.257 9.639 75.558 ©.136 —-49,402 22.5%2 -17.298 -3.886
2.50100 2.83% ©.715 34.378 ©.287 ~104.539 22,507 -10,845 -2.914
2.75100@ 3.700 0.627 6.952 ©.297 -4646.285 17.544 -10.550 -4.053
3.00100 6.026 0.636 -10.21¢& ©.28¢ 457.434  42.97%{ -1¢(.045 -3.909
3.251¢0 6.16% 0.707 -28.117 ©.292 13S.6B4  1€.934 -10.498 -3.011
3.50100 4.792 0.862 -53.635 ©.310 117,448 9.456 ~18,161  -1.91%
3.75100 5.75@ ©.7467 -99.985 €.318 182.895 &.8e2  -9.944  -2.29%

A4.001090 14,4182 ©.488 -138.203 ¢.325 F3.662 1.746 ~?.758 -6.23%
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Uma outra alternativa foi tentada com o mesme objetive de estabilizar o circuito. O capacitor
Cy,, utilizado para aterrar a porta do FET Q,, na Figura 3.21, teve seu valor alterado de 100 nF
para 3,0 pF. A simulag¢io indicou que este procedimento incrementava significativamente a
estabilidade do circuito. Inicialmente, pode-se pensar que esta diminuig¢iio no valor do capacitor
Cpg; implicaria numa alteracio do ganho na parte inferior da banda. Entretanto, isto nio ocorre,
conforme verificado na simulago feita e reportado em [14], [22] e [23], entre outros. Porém, na
prética, esta diminuicio da capacitincia Cg; nfio se mostrou suficiente, persistindo o problema de
instabilidade. Isto se deve 2 grande sensibilidade mostrada, neste FET Q,, em relagdo a
impedéncia vista pela sua porta, aliada 3 nio idealidade dos modelos utilizades na simulagio. Foi
mantida, portanto, a solucio inicial, incluindo-se o resistor Rg, no circuito € mantendo-se Cg; =

100 nF.

4.3 Caracterizacio dos Prototipos

Nesta segéio sdo mostrados os resultados medidos dos amplificadores implementados. As
medidas efetuadas, para todos eles, sdo: perda de retorno de entrada (S,,), perda de retorno de
safda (S,;), ganho de transmissfo direta (S,;), ganho de transmissio reversa (S;,), ponto de
compressio de 1 dB e figura de ruido. A Figura 4.10 mostra o arranjo utilizado para a medida das
perdas de retorno e dos ganhos direto e reverso. Este arranjo foi utilizado para medidas em
freqiiéncias maiores que 45 MHz, devido & limitacio da gaveta de medidas de parimetros S
(HP8515A). Para as medidas em freqiiéncias menores foi utilizado o arranjo da Figura 4.11 que
permitiu a caracterizagiio dos amplificadores a partir de 1,0 kHz. Para a medida da figura de ruido
foi utilizado o arranjo da Figura 4.12 que possui limitagao inferior, em freqiéncia, de 10 MHz.

Nas Figuras seguintes, 4.13 a 4.32, pode-se ver os resultados destas medidas, com o eixo
horizontal, de escala linear, mostrando a fregiiéncia e o ¢ixo vertical mostrando o par@metro
medido, em dB.
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Fig. 4.10 : Arranjo utilizado para as medidas de parametros §
na faixa de 0,045 a 4,0 GRz.
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Fig. 4.11 : Arranjo utilizado para as medidas de parimetros §
na faixa de 1,0 kHz a 200 MHz,
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GERADOR DE VARREDURA
SINTETIZADO ( HP8672A )

——rte RE

‘l7 MBDIQOR DE FIGURA
DE RUIDO ( HP8970B )
o 28V RF o
CONJUNTO’ DE TESTE DE FIG.
DE RUIDO ( HP8971B }
RF
L e oOL v FI o | |
FONTE DE RUIDO AMPLIFICADOR
( BP346B ) SOB TESTE

Fig. 4.12 : Arranjo utilizado para medida da figqura de ruide

S11 1og MALG S21 log MWAG
REF @.¢ dB i REF 13.84 48
3.8 aB/ 9 2.2 48/
-2.729 d8 16.0&2 dR
hp
<
MARKER |1
1.70p129 Grii
D M
\\
’1“\
L~ \
W \
’/ \-e
1"1‘="—_""“'-““--"-—--...,.._,._;/

START 2. 843800000 oy
TR Z.300008880 Ohix

Fig. 4.13 : 5;; e S21 do amplificador realimentado na faixa 0,045 - 2,50 GH:z

e
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S22 fog MAC S24

iag MAG
REF 0.0 4B REF 13.84 4B
é 10.8 dBs {1\ 2.9 oB/
~28.499 @ 16.812 4B
he
c
MARKER |1
1.70p125 o3
D ~
\\
‘%‘\
= -~
' | \\ 1// B
AW}

START $.943002208 GHx
sToP 2.350009000¢ oMy

Fig. 4.14: Sz ¢ 8, do amplificador realimentado na faixa 0,045-2,500 GHz.
S12 feg MAG Spy ieg MAD
REF 2.2 dB REF 13.84 4o
A i5.0 d4n/ 2.0 4B/
1 ~36.915 48 /__16.841 oB
L
c
MARKER |1
1.70p129 GH3
— ____‘\\
\\é
\\\
_‘Mww" it > -2
ﬁ b"rv" i £ 1 %+
I‘W .
START  9.045000020 mx
STOP 2. 3ees89020 i
Fig. 4.15:

S12 ¢ 85, do amplificador realimentado na faixa 0,045-2,500 GHz.
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REF LEvEL 701V MARKER 10 452, SO0z

0. S00gB 3. 0008 MAG CUDF)» =12. 338d8

22. S00u8 1. Q0DuB MARKER 10 432, SO0z
. MAG CUDF) 18. D39dB

/

r_/’”'
N

—'\m
START 1 000. COOHzZ STOP 200 000. COOH=
AMPTD -S, DdBm
Fig. 4.16: Sa1, 813 € S, do amplificador realimentado na faixa 1,0kHz-200,0 MHz.

HPB370B Noise Figure Meter

10. 00 20. 00
e i ——
\\\\

Z e ™. =
S N 3
8 8 >
S S
:: \\~ /f/fﬂ” ’><;\\ Eg
e —— -
i ( \ =
., S

0. 000 10. 00

10 FREQ. ( 200.0 MHz/D]V ) 2010

Fig. 4.17: Figura de rufdo e ganho do amplificador realimentado na faixa 0,01-2,01 GHz.



log MAG
REF 9.8 dB REF 2.8 4B
A ae em/ 6 5.8 dB/
1 11.852 4B —6.9352 48
*» R ] ¢ o)
c
MARKER |1
3.71F GHzx
- ——
l‘l/ \

— T I~ | 1V
Y \

START 8.380000800 Ghix

ST 3.5080000088 GHix
Fig. 4.18: S11 ¢ S3; do amplificador distribuido na faixa 0,3-3,5 GHz.
S21 feg MAG Son log MAG
REF 9.0 d4B REF ¢.8 uB
A 3.8 a8/ 6 S.@¢ 4B/
1 11.844 oB =18.497 4p
mm
<
MARKER (1
2.715 GHz
I \,\
‘i’\\\
- ARVAN)
] ™~ p
S— " 1\

ETART e.3e0en0008 oy
ST 2.300008088 iz

Fig. 4.19: S22 € S;; do amplificador distribuido na faixa 0,3-3,5 GHz.



21 lwyg MAD S12 log MAG
REF 3.8 4«8 REF ».8 4P
& 111343 A4
[ DI TRIETIOO T
© [MARKER1T
2.715 GHz
PR
1+ N
. Q\\\
1A
—T \\\
y \AKV\-E
START Q. 300089000 oMz
sSTOP 3.300000009 GHx
Fig. 4.20: S;3 € S,; do amplificador distribuido na faixa 0,3-3,5 GHz.
- HPBY70B Noise Figure Meter
10.00 ' 20.00
= o e i I =
o : o
~ o]
o =
2
= \/| 8
~ ~S
3 N A TR
= \\ / S
N /..._/'/
0. 000 0. 000
300 FREQ. ( 270.0 MHz/DIV ) 3000

Fig. 4.21: Figura de rafdo e ganho do amplificador distribufdo na faixa 0,3-3,0 GHz.



321 feg MAG S31 log MAG
REF 22.8 <8 REF 9.9 4@
A 2.¢ e/ e.0 un/
b 1 23.27 49 -7.909% ab
o 'I !
c
MARKER {1
3.209 GHz
1 -
——
UM\\\\

™~

START 2.245200000 GHx
STOR 4.000000009 waix

Fig. 4.22: Sa1, Sy; & Sy, do amplificador com Casamento por perdas na faixa 0,045-4,000

GHz.

Sz1 log MAG Siz log MAG

REF 22.8 dB : REF 8.0 ab

A 2.e wm é 20.p on/

i 23,269 dB ~42.519 4B

Ko OSRYERE
© IMARKER T

3.20P GHz
1 Rl r—
-—‘—‘\—'
N
AN

AT
v

START 9.94500090¢ 4z
sSTOP 4.080008000 Nz

Fig. 4.23: S12¢ S;; do amplificador com casamento por perdas na faixa 0,045-4,000 GHz.



REF (EVEL sO1Y

MARKER 25 87S%, 000Hx

0. 00OdB 2. B00Odl MAG CLIDF) -8, 87548
30. condy 2. D0Lae MARKER 2% 875, DOCOHZ
MAC CUDFD> 2%, 8308

T

ve

START 10 0O0. DOOHx
AMPTO -15, DdBm

STOP 200 000G, DOOHx

Fig. 4.24; S1 ¢ 8, do amplificador com casamento por perdas na faixa 10-200 kHz.
REF LEVEL  /piv MARKER 82 250. 000Hz
0. 0004l 2. pooge MAGCUDFY  -1p. 17808
30. DOOgB 2. ooode MARKER 62 2830.000Hx>
MAG(UDF>  -38, 14748
START 10 000, DOOMx STOP 200 0ODO. DOOHz
AMPTD ~1%, OdBm
Fig. 4.25: S, do amplificador com casamento por perdas na faixa 10-200 kHz.
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REF LEVEL 701V MARKER 15% 022 S00. 000Mz
27. 000aB Q. 3008 MAG CLUDF) 25, 70448
0. 000dB 2. 000us MARKER 133 D22 S00. OOCHx

MAG CUDFY ~14. 43548

N gt

START 100 OCO., O0OODMx . STOP 200 DOD OO0, OOOHz2
AMPTO ~1%, Ocitim

Fig. 4.26: Sy ¢ Sy, do amplificador com casamento Por perdas na faixa 0,1-200,0 MHz.

HPBI70B Noise Figure Meter
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S
1. 000 . \ 20. 00
10 FREQ. < 400.0 MHz/DIV ) 4010
Fig. 4.27 Figura de rufdo ¢ ganho do amplificador com casamento por perdas na faiza

0,01-4,00 GHz.
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REF 8.8 4B REF 17.34 B
3.8 dB/s Q 3.8 4B/
=9.2202 o8 19.495% 4up
]
[ H
MARKER |1 |-
2.09872Y i

START 8. 045088008 iz
TR 3.000000800 iy

Fig. 4.28: 51,811 ¢8,,do amplificador cascode na faixa 0,045-3,000 GHz.

Siz leg Mas Sa1q Bvg MAG
REF ¢.0 su REE 17.34 dB

2 1S. % «4B/ Q 3.e 48/

v -3R.%547 b 19.964 <b

{
c
MARKER {1
2.988729 GHi

W0 57, =

START 0. 843088808 Giix
STOR 3.90000800r On;

Fig. 4.29: S12 ¢ S, do amplificador cascode na faixa 0,045-3,000 GHz.
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REF LEVEL 01V MARKER 24 850. O00OMx
30. c0OCuB 3. 000Dy MAG CUDF) 20, 03g9d8
—-“/-
1
START 10 ooo. QOCH=z STOP 3 OO0 CO0. DO0Mz

AMPTD =15, Ddtim

Fig. 4.30: 8,1 do amplificador cascode na faixa 0,01-1,00 MHz.
REF LEVEL  ,DIV MARKER 49 800. 000z
0. 0008 3. 000aB MAG (UDF>  -g. 1838

—

START 10 DDO. ODOHz . STOP 1 ooD 0D0. 000Nz
AMPTD =15, DeiBm

Fig. 4.31: Sy; & Sy, do amplificador cascode na faixa 0,01-1,00 MHz.
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| ALBLS/432
i

I
i

- HPBY70B Noise Figure Meter
10.00 |
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110 FREQ, ( 239.0 MHz/DIV ) 2500
Fig. 4.32 : Figura de ruido e ganho do amplificador
cascode na faixa 0,11 - 2,50 GHz.
AMPLIFICADOR
SOB TESTE
GERADOR DE RF &{/r r\\\\g MEDIDOR DE
. s | « POTERCIA
{ HP862A ) i }A/ W { BP346A )
ATENUADOR VARIAVEL ATENUADOR
COM PASSO DE 1dB Dz safpa
{ 0-114dB )
{ HP8494B )

Fig. 4.33 : Arranjo utilizado para 2 medida do ponto de compressio
de 1dB (medidas realizadas em f=1,0 GHz) .
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ALBLS/434

Pout {(+dBm)

15,0

14,0

12,0

11,9

10,0

1

| i I}

i I3 i

*12

50 fr

¥ T T

T T

} —

13,0 12,0 1ii,¢ 10,0 9,0 8,0 7,0 6,0 50 4&4¢ 30 2,0
GANHC AEEPLIFICADOR = 18,9dR @ 1, 0GHZ
ATENUAGAO = 49dB

Pin {(dBm) Pout (dBm) Pout {dBm) | GANHO (d4B)

CORRIGIDA
1 -13,00 -~43,10 +5, 80 18,80
2 -12,00 -42,12 +6,88 18,88
3 -11,00 -41,12 +7,88 18,88
4 -10,00 ~40,15 +8, 85 18,85
5 -9,00 -39,23 +9,77 18,77
6 . —8,00 -38, 35 +10, 65 18, 65
7 -7,00 ~37,47 +11,53 18,53

pP1ldB

P 8 -6, 00 —~36, 69 +12,31 18,31
] -5, 00 —-36, 01 +12,99 17,99
10 -4,00 —35,41 +13, 59 17,59
11 -3, 00 -34, 87 +14,13 17,13
12 -2,00 -34, 44 +14,56 16,56

Fig. 4.34 :

Pin

{(—dBm)

Peonto de compress-a-o @ 1,0 GHz do amplificador realimentade
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Pout (+dBm)

23,0
22,0
21,0
20,0
18,90
18,0

17,0

16,0 ; i i } } $ ; : f : ; p—{"=> Pin {+dBm}
2,0 3,0 40 50 60 7,0 80 9,0 10,0 11,0 12,0 13,0 14,0

GANHO AMPLIFICADOR = 14,4dB @ 1,0GHZ
ATENUAGEO = 58, 0dB

Pin {dB} Pout (dB) Pout (dB) GANRO (dB)
CORRIGIDA
1 +2,20 ~41,42 +16,58 14,33
2 +3,20 ~-40, 40 +17,80 14,40
3 +4,20 =39, 38 +18, 62 14,42
4 +5,20 -38, 46 +19,54 14,34
5 +6,20 -37, 60 +20, 40 14,20
6 +7,20 =36, 76 +21,24 14,04
7 +8,20 =35, 96 +22,04 13,84
PldB —o= 8 +9,20 -35,30 +22,70 13,50
9 +10,20 ~-34,79 +23,21 13,01
10 +11,20 -34, 37 +23,63 12,43
11 +12,2¢0 -34, 03 +23,97 11,77
12 +13,20 -33,80 +24,20 11,00

Fig. 4,35 : Ponto de compressao @ 1,0 GHz do amplificador distribufdo.
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Pout (+dBm)

19,0 +

17,0 4

15,0 +
14,0 +
13,0 -
12,0 4+
11,0 +

10,0 + 1

12

. COMP.

H H

Pout & + 1€,0dPm

f >

9,0 f }
15,0 14,0 13,0

L

1 1

1 T

12,¢ 1,0 10,0 sS,0 8,0 7,0 6,0

GANHO AMPLIFICADOR = 24,7dB @ 1,0GHZ
ATENUACRO = 58, 0dB

50 4,0 3,0

Pin (dBm) Pout (dBm} | Pout (dBm) ;| GANHO (dB)
CORRIGIDA
1 -14,75 —-48,05 +9, 95 24,70
2 -13,75 -47,10 +10, 90 24,65
3 -12,75 —~46,15 +11, 85 24,60
4 ~11,75 —45,16 +12,84 24,59
5 -10,75 -44,40 +13, 60 24,35
6 -9,75 ~43, 65 +14, 35 24,10
7 -8,75 ~42,90 +15,10 23,85
P1dB | g -7,15 -42,05 +15, 95 23,70
9 -6,75 -41,29 +16, 71 23,46
10 -5,75 -40, 90 +17,10 22,85
11 -4,75 -40,20 +17, 80 22,55
12 -3,75 ~39,59 +18, 41 22,16

Pin (~-dBm)

Fig. 4.36 : Ponto de compressao € 1,0 GHz do amplificador com casamento por perdas
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Pout (+dBm)

19,0 +

18,0

17,0

16,0

15,0

14,0

13,0

12,0

i1, 0

| 13

'
L.

|

10,0 f

13,0 12,0 11,0 10,0 9,06 8,0 7,06 60 50 4,0 3,0 2,0 1,

P1dB o

Fig. 4.37

T T

i il
H T

T

GANHO AMPLIFICADOR = 23,6dB @ 1,0GHZ
ATENUAGRO = 58, 0dB

T

T

Pin(dBm) | Pout (dBm) : Pout(dBm) ' GANHO (dB)
CORRIGIDA :

1 -12, 90 -47,30 +10,70 23,60
2 -11, 90 ~46,35 +11, 65 23,55
3 ~10,90 -45,40 +12, 60 23,50
4 -9, 90 ~44,48 +13, 52 23,42
5 -8, 90 -43, 68 +14, 37 23,27
6 -7, 90 -42, 81 +15,19 23,09
7 -6, 90 ~-41, 96 +16, 04 22,94
8 -5, 90 -41, 28 +16,72 22,62
9 -4, 90 ~40, 66 +17, 34 22,24
10 -3, 90 -40,17 +17,83 21,73
11 -2, 90 -39, 65 +18, 35 21,25
12 -1, 90 ~39,48 +18,52 20,42

> Pin (~dBm)
0

Ponto de compressdio @ 1,0 GHz do amplificador cascode
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O arranjo mostrado na Figura 4.33 foi utilizado para a medida do ponto de compressdo de 1 dB
dos quatro amplificadores. O ponto de compressiio de 1 dB € dado pela poténcia de safda para a
qual o ganho cai de 1 dB. Isto significa que os transistores estio no inicio de um processo de
saturaciio, funcionando de maneira nfo-linear. Esta medida € importante, portanto, para que se
conhega a regido de funcionamento linear do amplificador. As Figuras 4.34 a 4.37 mostram os
resultados destas medidas, sendo o eixo horizontal a poténcia de entrada em dBm e, no eixo
vertical, a poténcia de safda, também em dBm. Para os quatro amplificadores foi fixada a
freqiiéncia de RF, para a2 medida do ponto de compressdo de 1 dB, igual a 1,0 GHz, para
possibilitar uma comparagio dos resultados.

4.4 Comparaciio dos Resultados e Custos

A Tabela 4.6 mostra um resumo dos resultados medidos dos quatro amplificadores
implementados. Na primeira coluna ¢ mostrada a banda passante de 3 dB. Em seguida, s3o
listados os parimetros de espalhamento ¢ a figura de ruido, em seu pior caso, na banda de 500
MHz a 1500 MHz. Esta banda foi escolhida por ser coberta pelos quatro amplificadores,
possibilitando a comparagdo. As colunas seguintes mostram o produto ganho-banda passante de
3 dB, o ponto de compressio de 1 dB em f = 1,0 GHz, o nimero de transistores utilizados em
cada amplificador e, por Gltimo, o custo estimado, em dblares, de cada protétipo. Esta estimativa
de custo foi feita baseada nos dados mostrados na Tabela 4.7, que mostra o custo dos

componentes elétricos utilizados em todos os prot6tipos.

Os resultados mostrados na Tabela 4.6 confirmam as expectativas em relagio ao desempenho de
cada amplificador. As diferengas verificadas na freqiéncia de corte inferior (f) se devem
exclusivamente ao valor do capacitor de bloqueio (Cg) utilizado. Os émp]iﬁeadores cascode ¢
com casamento por perdas, que utilizaram Cg = 100 nF, apresentaram fi = 25 kHz. Os
amplificadores realimentado e distribuido que utilizaram, respectivamente, capacitores de



Tabela 4.6: Resumo dos resultados obtidos

CARACTE (1) (2) (3) (3) (3)| (4) (5) (6) NR (7
RESTICA| BW  |Sg1 |S11 S22 |812 [NP |6*B |P1dBe1| FETs|CUSTO
(MHz) |(dB)|(dB) |(dB) |(dB) |(dB)|(GEz)| GEz |UTILI-|ESTIM.
ggggért {dBm} ZADOS| (US$)

DISTRI-|300- {14,0i-11,0|-10,0]-26,0(5,7 (9,4 22,9 3 240,00
sufpo 2700

¢/ CA-
SAMENTO|0,025-)25,5|-16,0|{-11,4]-58,0(6,2 |46,4 16,0 2 195,00

POR 3200
PERDAS

REALY ~|0,010-]17,0|~4,3 |~17,1)-36,9(5,1 |10,5 13,0 2 175,00
MENTADC {1700

CASCODE g,g25~ 21,7|-6,0 |-11,4]-45,0(|3,4 (20,7 16,7 3 240,00
100

(1) BANDA PASSANTE DE 3 dB

(2) VALOR MINIMO NA BANDA 500 - 1500 MHz

(3) VALOR MAXIMO NA BANDA 500 - 1500 MHz

(4) FIGURA DE RUIDO, VALOR MAXIMO NA BANDA 500 - 1500 MBz

(5) PRODUTO GANHO - BANDA PASSANTE DE 3dB

{6) PONTO DE COMPRESSAO DE 1 dB, EM f = 1,0 GHz

(7) CUSTO ESTIMADO EM DOLARES
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Tabela 4.7:  Custo dos componentes utilizados
PREGO (1)
COMPONENTE | FABRICANTE | UNITARIO
(US$)
TRANSISTOR AVANTEK 28,00
DE EFEITO INC. -
DEM CAMPO
CAPACITOR VITRAMON 0,10
SMD
CAPACITOR | DIELECTRIC 1,00
SMD LAB. INC.
RESISTOR PHILIPS 0,01
SMD
RESISTOR STATE OF 1,00
SMD THE ART INC.
FILTRO DE ERIE 17,00
POLARIZAGAO
CONECTOR RADIALL 7,00
SMA
MICROWAVE 2,00
INDUTOR COMPORENTS
INC.
CAIXA FRE- ) 50,00 (2)
SADA EM LA-| TELEBRAS
TAO
SUBSTRATO KEENE 115,00
COBREADO
PLASTICO
60x40 CM2
(1) CUSTO ESTIMADO EM DOLARES
(2) CUSTO INTERNO TELEBRAS, ASSU-
MINDO-SE 3 HORAS DE FRESA POR
CAIXA E 15,00 US$/HORA DE FRESA
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bloqueio igual a 1 uF e 39 pF, apresentaram freqiiéncias inferiores de corte iguais a 10 kHz e 300
MHz.

Em relagéio & freqiiéncia de corte superior, nfio hé limitagfio imposta por estes capacitores de
bloqueio. Neste caso, o limite foi imposto pela prépria estrutura de cada amplificador. Os
melhores resultados, em relaciio 4 banda de passagem, foram apresentados pelos amplificadores
com casamento por perdas e distribuido, respectivamente. Os amplificadores realimentado ¢
cascode (que também utiliza realimentagiio) tiveram sua banda de passagem e o ganho restritos
por critérios de estabilidade. O amplificador distribuido apresentou o pior resultado em relagio
ao ganho. Isto era esperado, pois se trata de uma caracteristica inerente desta topologia, dado que

os transistores estdo paralelizados.

Em relagiio as perdas de retorno (S;; € Sp,), os melhores resultados foram apresentados pelos
amplificadores distribufdo e com casamento por perdas, como conseqiiéncia de suas
caracteristicas dissipativas. Entretanto, estas mesmas caracter{sticas tornam estes dois
amplificadores mais ruidosos, apresentando um pior comportamento, neste aspecto, em relagio

aos amplificadores cascode e realimentado.

O amplificador com casamento por perdas apresenton o melbor resultado em relagdo ao ganho de
transmissdo reverso (S;,). Os amplificadores realimentado ¢ cascode tiveram seus desempenhos
prejudicados, neste aspecto, pela resisténcia de realimentagdo paralela. O amplificador
distribuido teve o pior desempenho em relagio 3 transmissio reversa, sendo esta isolaciio pobre
uma caracteristica inerente deste tipo de topologia. Isto € ficil de se perceber se imaginarmos que
um sinal, injetado na saida de um amplificador distribuido, precisa “atravessar” apenas um FET
para chegar até a entrada.

O amplificador com casamento por perdas obteve o maior valor de produto ganho-banda
passante, apresentando o amplificador distribuido o pior desempenho neste aspecto. Este fato

novamente é conseqiiéncia de caracteristicas inerentes da configuragdo distribuida, dado que os
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transistores estiio paralelizados, reduzindo o ganho do amplificador em relacfic a uma conexfio
série dos transistores. Embora penalize o ganho, esta conexfio paralela permitiu ao amplificador
distribuido o melhor desempenho em relagio ao ponto de compressido de 1 dB. Os outros
amplificadores, por constitufrem conexiio série de transistores, apresentaram resultados piores,
ficando o amplificador realimentado na dltima posigio, neste item. Isto se deve basicamente 2
polarizagiio utilizada no primeiro estégio deste amplificador, com Vpg = 3,0 V e Ing = 20 mA. Os
amplificadores com casamento por perdas e cascode utilizaram a mesma polarizacio em todos 08
transistores, com Vpg = 5,0 V e Ipg = 50 mA, resultando num ponto de compressiio de 1 dB

muito parecido para ambos, e superior ao do amplificador realimentado.

Por Gltimo é mostrada uma estimativa de custo de cada protétipo em délares. E importante notar
que, dado que o transistor é o componente mais caro, os amplificadores realimentado e cascode
apresentam o maior custo, por utilizarem trés transistores, enquanto os amplificadores
realimentado e com casamento por perdas utilizam apenas dois. Também € importante observar
que, os custos levantados dos componentes utilizados podem sofrer substancial redugiio para
compras em grandes quantidades. Isto significa que, para uma produgio industrial, o custo de
cada protétipo tende a cair conforme aumenta o ndmero de unidades produzidas. A titulo de
exemplo siio mostrados nas Figuras 4.38 a 4.41 alguns amplificadores banda larga na faixa de
microondas, comercialmente disponiveis. Os pregos destes amplificadores variam de 75 centavos
de délar a 31.900,00 délares, conforme seu desempenho e tipo de encapsulamento. Os

fabricantes dos citados amplificadores sio: SHF, MINI-CIRCUITS, NEC, MITEQ ¢ KALMUS.
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Availabie trom stock and priced at $199 (TO-models) and $274.95 (ZEL- { o $27495 §274.95 §274.85
models) with better than 1.5dB NF performance. there's lots 10 shout about. NOTES

1 NF mex at room lemperatse
Increases to 2 dB yp ol +85° C

finding new ways . 2 5MA comnecters
onty. ZEL unis
setung higher standards 3. Operating temperalures -54° C 10 +85° C
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Fig. 4.38: Exemplos de amplificadores de microondas comercialmente disponiveis.
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Widehand Amplitiers — From S48 cach

NEC

UPC1653 UPC1654 UPC16%5 UPC1656 ;ﬁ;ﬁz

To 1300MKz To L100MHz To 900MHz To B50MH; 1B G
1848 G, 1948 G, 188 6, 1548 6, 10BN

1PCLESY U167 L1676 UPCIET? UPCISTE UPC168S
BO0MHz 10 o 00\11-:2 To 300MHz To 1700MHz Up to 1900Hz Up to 1000MH;
1300MHz 2BC 20dB G, HiB G, 24B G, 4R G,
348 G, ’ +0dB F B_ = 1938 ?,, = l&dim +.0dB NF

JOIN US F¥OR BREAKFAST, TUES. TO THURS.
T3 TO 10:00 AM., o the Hysn Regescy,
the Pyvillion Rooms | & Y

Get a preview of our latest
T40 page RF Designers Handbook

LI Mini-Circults

0-5 fO 2000MHZ from $4 323 24t}

FREQ.

RANGE GAIN MAX NF ISCL. 0OC  PRICE
{MHz) cB PWR* @B dB PWH $ea

MOBGEL  f tof, min flar* dBm {typ)  {typ) V/ma {10-24)
MAN-1 05500 28 10 +B 45 40 12/60 1388
MAN.2 053006 18 1§ 47 60 34 12/85 15895
MAN-ILN - 05500 28 10 +B8 28 39 12/60 1595
OMAN-THLN  10-500 10 08 415 a7 14 12/7¢ 1595
MAN-TAD  5.500 1 05 46 72 41 12/85 2495
MAN-2AD  2-1000 3 D4 -2 €5 28 15/22 2250
MAN-11AD 2-2000 8 GE -35 &5 22 18/22 2985

fiMigband 301 101, $0508 4 1dB Gain Compression  OCase Height 0.3 in
Max input power {no damage) +1508m; VSWR in/owd 1.6.1 max,

Free . 4B-pg "AF /MW Ampiifier Handbook™ with specs, curves, handy selector chart,
glossary of modern ampiffier terms, and a practics! Question and Answer section

finding new ways ...
setting higher standards

[4Mini-Circuits

A Divismon of Screntift Gomponsnts Corparaion

PO Box 350166, Brookiyn, New York 112350002 (718) 9344500

Fax {718) 332-4661 Domestic and internavonal Telexes' 6852844 or 620156
CiRCLE NO. 358

SEE US AT MTT-S BOOTH #515 .o+

Exemplos de amplificadores de microondas comercialmente disponiveis.

Fig. 4.39:
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1 watt amplifier family, 10 MHz 10 4.2 GHz...from $895

NOw 15 the time o rethink your design gﬁcisions«-if you SPECIFICATIONS 2ZHL-47 ZHL 4240 IHL-AZ2-W  ZHL-4240wW
require up (0 1 watt output for low-distortidn intermodulation
testing. . broadband isolation. .. flat gain aver wide Z:ﬂmﬁ mmGHz ............. oo g ...... 07 :o:i ..... aoito ;20 ..... 001 to a:;
bandwidth—or # you need much higher output level trom Gm,mess dB ............... ;1 0 s .1.1 0 s ;‘5 .......... .I.! 0
your signaE/sweep‘ generator or_frlequency synth_esizef— bower Ot 80 w cpdgmm .. +2.9 .......... +2;9 ............. S e o
you can now specify Mini-Circuits’ new ZHL Series, VEWR : e T EEeereeees P

i in/Cut.max. ............, 251 ..oLL25Y L. 251 ... 251

power amplifiers .. from only $895. Norse Figure, oB 100 0 P P

US"‘Q ultra-linear Class A design' these state-of-the-art QuredBtyp. ... .. ..., L4 SRR 1 BT 2 .

y : Power Supply. V/ima ., ..., +15/680 ...... +15/700 ...... +15/750 ... +15/850
amplifiers provide up to 40 d8, fiat (1 0dB), are Thndt Order Intercept, dBrm mm s 38 = s
unconditionally stable, include overvoltage protection, and Tor ] 38 BB 38

; ' ond Order imercept, dBm min,. . 48 ......,..... 48 . 48 ... 48
can be connected to any load impedance without Size .

: e N TxQax2ah .. Tx3%Ux2%h TR0 . TxIux24h
amplifier damage or oscilation. Price $995.00 $1395.00 $1085.00 £1405.00
One week delivery. .. and, of course, one year guarantee. 7 Cottritecrreecoe o oJURME Lo BTIORR0 L 9100800 L :

*+ 280Bm, 10MHE 1o T00 MMz, 3500 Mz to 4200 MHz
“"Below 100MHZ increases 10 1508 af TOMMz
finding new ways
seftng ugher standards
- =» [_3 - ™
- Mini-Circuits ...
P.O. Box 350166, Brooklyn, New York 11235-0003 (718) U34-4500 Fax (718} 337-4661
Distribution Centers /NORTH AMERICA 800-654-7945 » A1-X35-5005  Fax 417-305-5045  EUROPE 44-252-835006  Fax 44-252-837010
CIRCLE NO, 322 C9TREVE
MODEL POWER OUT FREQUENCY RANGE GAIN  SIZE (CM) WEIGHT AC LINE U.S. PRICE $
7O0LC 1.5W Cw .003-1000 MMz 33dB  25x28x13 3.3kg 100-242V $ 1635
TO4FC 4w Cw 5-1000 MHz 338 23x18x09 2 Bkg 16G-24CV 2185
706FC 8W Cw 5-1000 Mz 36aB  25x28x13 3.3kg 100-242V $ 3.195
210LC 10w CwW 008-400 MHz 4308 30x35x13 4 5kyg 100-240V ¥ 4600
T10FC 10W CW 1-3000 Mz 40dB  30x35x13 7 3kg 100-220V $ 6695
TETLC 10w Cw 006-1000 MHz 4388 4Bxa5e13 8 5kg 10G-240/ $ 7758
711FC TEW OW 400-1000 Mz 4008 30x35x12 5.5kg 100-220v $ 3620
FIOFC 25W Cw 400-1000 MHz 40d8  4Bx48a13 8 Bkg C100240v $ 538s
72FC 25w Cw 2001000 MHz 4008  48x46x13 8 Bkg 100242 % 7.250
TI7LC 25W Cw 011000 MKz 45¢B  48x48x13 10 SKg 100-240Y % 5995
74TLC 50W Cw 011000 MHz 4708 ABx46x28 26.5kg 100-240V £22.500
707FC B0W Cw 4501000 MKz 4748 48x46x13 13.0kg 100-240V % 9.9g5
TO9FC 100W Cw 50G-1000 MHz 48¢B  44xa8x18 22 5kg 100-240V $19.980
722FC 200W Cw 500-1000 Miiz 50dB  44x18£31 41 5kg 100-240V $31.900

Note: Models 727LC, 737LC and 747LC consist of two

bands with one common input and output connector, switched

with coaxial transfer relay, manuaily, or by remote. Switching speed 5 milliseconds.

MODEL 704FC

21820 B7TH SE
WOODINVILLE, WA 88072

(206} 485-9000
FAX: (206) 486-9657

ENG/NEERING

Fig. 4.40:

MODEL 707FC

Exemplos de amplificadores de microondas comercialmente disponiveis.
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Fig. 441: Exemplos de amplificadores de microondas comercialmente disponiveis.



MITEQ has atternpted to offer its customers the lowest possible ampiifier noise figures available
anywhere. Unfortunately, in emphasizing the lowest noise figures 1in our ads, some of aur
customers have concluded that MITEQ is a high-cost amplifier manufacturer. We want

to dispe! that myth. Following are ampiifiers that reflect naise figure performance

equal to er better than those available in the marketplace, but at prices that are

more than competitive. We would like you to compare these amplifiers and their

cost to others avaifable, and draw your own conclusions.

o€ M+ 100 Davids Drive, Hauppauge, NIY 11788
-« 2 TEL: {$16) 436-7400 FAX: (516) 436-7430
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Capitulo 5

CONCLUSOES

Foram estudados quatro tipos de amplificadores banda-larga na faixa de microondas, tendo sido
feita a simulacfio computadorizada de cada circuito ¢ a implementagiio ¢ caracterizagio de um
protétipo de cada amplificador. As configuragies abordadas foram: amplificador realimentado,
amplificador distribufdo, amplificador com casamento por perdas e amplificador cascode.

Também foi feito um levantamento do custo aproximado de cada protétipo implementado, de
forma a permitir a comparagio entre eles ¢ em relagdo a amplificadores banda-larga
comercialmente disponiveis, conforme antincios extrafdos das revistas MICROWAVES & RF e
RF-DESIGN. Levando-se em conta que o custo estimado dos protétipos construidos pode ser
reduzido para producio em larga escala, conclui-se que o custo levantado € competitivo,

conforme pode ser verificado do confronto de custos.

Em relacio ao desempenho, como era de se esperar, cada configuragio apresentou vantagens e
desvantagens. A escolha entre uma delas, portanto, depende da aplicacdo pretendida. Por
exemplo, em uma aplicagiio que necessite de niveis de poténcia relativamente maiores, com
funcionamento linear, a configuraciio distribuida é a escolha mais adequada. Quando a figura de
rufdo for o parimetro mais importante, a escolha deverd recair sobre os amplificadores cascode
ou realimentado. Entretanto, em situacoes em que o ruido niio for uma preocupagio primordial, o
amplificador com casamento por perdas é a melhor opgéo, devido & sua simplicidade ¢ bom
desempenho.
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Mais especificamente, foram dados dois exemplos de aplicacdes destes amplificadores em
sistemas Opticos de alta capacidade, mostrando sua utilizagio no receptor ¢ no transmissor
6ptico. O prosseguimento natural deste trabalho seria a implementacio destes amplificadores
com acoplamento total DC, eliminando a limitacio inferior em freqiiéncia e favorecendo sua

construcio na forma monolitica.

Finalizando, cabe frisar a pouca disponibilidade de estudos comparativos semelhantes a este na
literatura internacional. Em quase uma centena de trabalhos consultados sobre amplificadores
banda-larga em microondas, apenas um [2] realizava tais comparagbes, mesmo assim néo

incluindo o amplificador cascode.



107

REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS

[1] R. S. Engelbrecht, K. Kurokawa, “A Wide-Band Low Noise L-Band Balanced
Transistor Amplifier”. Proceedings of the IEEE, March, 1965, pp.237-247.

[2] K. B. Niclas, “Reflective Match, Lossy Match, Feedback and Distributed Amplifiers: A
Comparison of Multi-Octave Performance Characteristics”, 1984 IEEE MTT-Symp. Digest,
pp.215-217.

[3] E. Ubrich, “Use of Negative Feedback To Slash Wide band VSWR”, Microwaves, |
October, 1978, pp.66-70.

[4] W. Mueller, “Design of a 2 to 6 GHz GaAs MMIC Gain Block for Commercial
Markets”, Proceedings — RF Expo, 1989, pp.175-186.

[5] H. A. Wheeler, “Wide-band amplifiers for television”, Proceedings IRE, vol. 27, july,
1939, pp.429-438.

[6] Y. Ayasli el al., “A Monolithic GaAs 1-13 GHz Traveling-Wave Amplifier”, IEEE
Transactions on MTT, vol. MTT-30, july, 1982, pp.976-981.

[7] W. S. Percival, “Thermionic Valve Circuits”, British Patent 460562, 1937.

[8] E. L. Gizton et al., “Distributed Amplification”, Proceedings IRE, august, 1948,
pp.956-969.



108

[9] K. B. Niclas et al., “On Theory and Performance of Solid State Microwave Distributed
Amplifiers”, IEEE Transactions on MTT, vol MTT-31, june, 1983, pp.447-456

[10] N. Marshal, “Optimizing multistage amplifiers for low-noise”, Microwaves, April-
May, 1974.

[11] D. P. Hombuckle and L. J. Kuhiman, “Broad-Band Medium-Power Amplification in
the 2-12.4 GHz with GaAs MESFET’s, IEEE Transactions on MTT, vol MTT-24, june, 1976,
Pp-338-342.

[12] K.B. Niclas, “On Desing and Performance of Lossy Match GaAs MESFET
Amplifiers”, IEEE Transactions on MTT, vol.30, november, 1982, pp.1900-1907.

[13] C. L. Alley and K. W. Atwood, “ Semiconductor Devices and Circuits”, Willey and
Sons, 1971.

[14] W. T. Colleran and A. A. Abid, “A 3,2 GHz, 26 dB Wide-Band Monolithic Matched
GaAs MESFET Feedback Amplifier Using Cascodes”, IEEE Transactions ou MTT, vol-36,
october, 1988.

[15] W. T. Colleran and A. A. Abid, “Wide band Monolithic GaAs Amplifiers using
Cascodes”, Eletronics Letters, 27th, August, 1987, vol. 23, n*18, pp.1377-1385.

[16] A. Mauri et.al, “Very High Performance D. C. Coupled MMIC FET Amplifiers”,
Proceedings 20 th European Microwave Conference, 1990, vol-1, pp.1761-1765.

[17] 1.Bahl et al., “A High Speed GaAs Monolithic Transimpedance Amplifier”,
Proceedings 16 th European Microwave Conference, 1986.

[18] B. P. Lathi, “Sistemas de Comunicagao”, Editora Guanabara, 1987.



109

[19] H. A. Haus et.al, “Representation of Noise in Linear Two-ports”, Proceedings IRE,
january, 1960, pp.69-74.

[20] R. E. Saad, “Projeto e Otimizagéio de Pré-Amplificadores de Transimpedéncia para
Recepgio Optica em 1 Gbit/s”, FEE-UNICAMP, 1989. |

[21] K. C. Gupta et al., “Microstrip Lines and Slotlines”, Artech House, 1979.

[22] D. B. Estreich, “A Monolithic Wide-Band GaAs IC Amplifier”, IEEE Journal of
Solid-State Circuits, Vol. SC-17, december, 1982, pp.1166-1173.

[23] S. Deibele and J. B. Beyer, “Attenuation Compesation in Distributed Amplifier
Design”, IEEE Transactions on MTT, Vol.37, september 1989, pp.-1425-1433.

[24] D. A. Abbot et al., “Monolithic Gallium Arsenide Circuits Show Great Promise”,

Microwave Systems News, august, 1979, pp.73-96.

[25] S. R. Lauretti, “Um Método Direto para o Projeto de um Amplificador Distribuido”, 9
SBT, setembro, 1991, pp.1241-1244.

[26] Y. Imai et al.,, “Design and Performance of Monolithic GaAs Direct-Coupled
Preamplifiers and Main Amplifiers”, IEEE Transactions on MTT, Vol. MTT-33, august, 1985,
pp.686-692.

[27] Y. Archambault et al., “GaAs Monolithic Integrated Optical Preamplifier”, Journal of
Lightwave Technology, Vol-LT-5, march, 1987, pp.355-366.

[28] B. Manz, “DC-to-2,5-GHz MMIC amp focuses on fiber optics”, Microwave & RF,
february, 1988, pp.123-125.

[29] K. Honjo et al., “Ultra-Broad-Band GaAs Monolithic Amplifier”, IEEE Transactions
on MTT, Vol. MTT-30, july, 1982, pp.1027-1033.



110

[30] W. E. Stephens and T. R. Joseph, “System Characteristics of Direct Modulated and
Externally Modulated RF Fiber-Optic Links”, Journal of Lightwave Technology, vol. LT-5,
march, 1987, pp-380-387.

[31] Y. Imai et al., “Ultra-Broad-Band GaAs Monolithic Direct-Coupled Feedback
Amplifiers”, IEEE Electron Device Letters, Vol. EDL-4, september, 1983, pp.323-325.

[32] R. E. Neirdet and H. A. Willing, “Wide-Band Gallium Arsenide Power MESFET
Amplifiers”, IEEE Transactions on MTT, Vol. MTT-24, june, 1976, pp.342-350.

[33] A. N. Riddle and R. J. Trew, “ A Broad-Band Amplifier Output Network Dcsign”,
IEEE Transactions on MTT, Vol. MTT-30, february, 1982, pp.192-196.

[34] J. Montgomery et al., “Fiber optics takes hold for analog applications”, Microwaves &
RF, february, 1986, pp.47-48.

[35] R. A. Minasian, “Optimum Design of a 4-Gbit/s GaAs MESFET Optical Preamplifier”,
Journal of Lightwave Technology, Vol. LT-5, march, 1987, pp.373-379.

[36] S. R. Lauretti, “Um Amplificador Realimentado Banda-Larga Aplicado a um Sistema
Optico de Alta Capacidade”, X SBT, V SBMO, julho, 1992, pp.115-119.

[37] F. Emori et al,, “A 1 to 20 GHz Monolithic Distributed Amplifier”, NEC Research &
Development, january,1988, pp.20-23.

[38] Y. Ayasli, “2-20-GHz GaAs Traveling-Wave Power Amplifier”, IEEE Transactions on
MTT, Vol. MTT-32, march, 1984, pp.290-295.

[39] W. H. Horton, “Distributed Amplifiers: Practical Consideractions and Experimental
Results”, Proceedings of the IRE, july, 1950, pp.748-753.



111

[40] D. V. Payne, “Distributed Amplifier Theory”, Proceedings of The IRE, june, 1953,
pp.759-762.

[41] R. G. Meyer and R. A. Blauschild, “A 4-Terminal Wide-Band Monolithic Amplifier”

»

IEEE Journal of Solid State Circuits, Vol. SC-16, december, 1981, pp.634-638.

[42] A. M. Pavio, “A Network Modeling and Design Method for a 2-18 GHz Feedback
Amplifier”, IEEE Transactions on MTT, Vol. MTT-30, december, 1982, pp.2212-2216.

[431 M. A. R. Viola et. al, “10 GHz Bandwidth Low-Noise Optical Receiver Using Discrete

Commercial Devices”, Eletronics Letters, january, 1990, vol.26, n?l, pp.35-36.

[44] J. B. Beyer et al.,, “MESFET Distributed Amplifier Design Guidelines”, IEEE
Transactions on MTT, Vol. MTT-32, march, 1984, pp.268-275.

[45] E. W. Strid and K. R. Gleason, “ A DC-12 GHz Monolithic GaAs FET Distributed
Amplifier”, IEEE Transactions on MTT, Vol. MTT-30, july, 1982, pp.969-975.

[46] P. W. Wallace and A.A. Immorlica, “A Two-Watt 5-10 GHz Miniature Cascode
Amplifier Design Using BeO Microwave Integrated Circuits”, Microwave Semi-conductor

Corporation, 100 School House Road, Somerset, New Jersey, 08873, USA.

[47] D. P. Hombuckle and R. L. V. Tuyl, “Monolithic GaAs Direct-Coupled Amplifiers”,
IEEE Transactions on Electron Devices, february, 1981, pp.175-182.

f48] “High Frequency Behaviour Chip Resistors”, Application Note-92-005, Philips

Components.

f49] K.B. Niclas et al., “The Matched Feedback Amplifier: Ultrawide-Band Microwave
Amplification with GaAs MESFET’s”, IEEE Transactions on MTT, vol-MTT-28, april, 1980,
pp-285-294.



112

Apéndice I

Amplificador balanceado: esquema elétrico e diagrama de posicionamento.
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AMP BALANCEADO

Fig. 1.1.b: Diagrama de posicionamento dos componentes do amplificador balanceado.
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Apéndice I1

Caracteristicas do FET AT-8110.



AT-8110 ‘

2-6 GHz Low Noise
Med. Power

Gallium Arsenide FET

“

FEATURES

¢ 1.1dB NF,12dB G, @ 4 GHz
* +20 dBm Linear Po @ 4 GHz
* All Gold-based Metallization

* Hermetic 70 mil Package

* Very Wide Dynamic Range

DESCRIPTION

The AT-8110 is & gallium arsenide Schottky-gate fieid
effect transistor, particularly designed for low noise,
medium output power, and very wide dynamic range in the
2 to 6 GHz frequency region. It is ideal for narrow band
communication and radar amplifiers as well as for wide
band EW applications.

This unique GaAs FET combines a half-micron gate length
for low noise figure with a 28 gate geometry that provides
input resonance at 4 GHz. The input impedance is easy
to match to tor both noise figure and gain/power.

in addition to its very good input characteristics, the
AT-8110 features 1.1 dB noise figure at 4 GHz with 12 dB
associated gain and +20 dBm output power at 1 dB gain
compression point. The addition of high power capability
to & low noise figure transistor permits an extremely wide
dynamic range amplifier design.

ELECTRICAL SPECIFICATIONS, Ty = 25°C

AVANTEK 70 MIL STRIPLINE PACKAGE

GATE
&0
3
_1_,0% / SOURCE
DRAIN
: S TYP
004 070 76
T iRt $

N l..............._l"f
Ao

- 1nn Ye

KOTES: (UNLESS OTHERWISE SPECIFIED)
N
1. DIMENSIONS ARE IN =u
510 preel

XX o
2 TOLERANCES: w—32 f—-e
XX .25

Vos= 5V, Ipg =50 mA

Parameters: Test Conditions
Symbol Vps =3V, lps =20 mA (uniess otherwise specified) Freq. Units Min. | Typ. | Max.
NFg Optimum Spot Noise Figure 4 GHz di 1.1 13
6 1.5
Ga Gain at Optimum Noise Figure 4 GHz ¢B 11 12
6 9
Pias Output Power at 1 dB Gain Compression 4 GHz ¢Bm +20

Om Transconductance: Vpg= 3V, Vgg=0 (lps= Insg) mmho 50 100

lpss Saturated Drain Current: Vpg = 3V, Vge= 0V mA 80 , 110 200
Vp Pinchoff Voltage: Vps=3V, Ipg=1 mA - v -08 -2 -4
BVgap Breakdown Voitage, Gate to Drain: Igp= 100 uA v -4.0

Arpommt inc 1173 Bowers Ave.. Sanla Clara L2 §5051 « Ganeral Ot (408) 727-0700 « Customer Service & Comgonent Sales {408) 496-6710 » TWX 910-339-9774 » TELEX 34-61)7

80



AT-8110

RECOMMENDED MAXIMUM RATINGS

Cont.? Abe.?
Parameter bmaol | o)
Drain-Source Voitege Vos +5v L3 4"
Gate-Source Voitage Vas -4V &y
DOrain Current [ loss ipss
Continuous Dissipation? Pr 250 mwW | 400 mw
Channel Tamperatym Ten et G s c
Storage Tempershire Terg -0 C mc
o 150°C
{ Thenmal Resistance, #c: 200° C/W (Yo = 80°C) ]

1. Opeention of this device shove sny one of these perameters may

uhorten the MTTF from the design gosls.

L Oparption of this Jevice Sbove aay one of thass paramelers mey

CRUSE paranet Jamage.
3 Tcasg=25"C.

SPOT NOISE FIGURE (NFg) AND ABSOCIATED

MAXIMUM POWER DISSIPATION
vs. CASE TEMPERATURE
.8
gﬁ 9
¥
§ ! ABS.
s \
E" cour.l \
. OPER.!
. L NN

L] w we " 0
CASE TEMPERATUNE, *C

SPOT MOISE FIGUAE (NF ) AND ASSOCIATED

GAIN [Gyd v, ipg AT GAIN 0. v FREQUENCY
Vpg =3V, FREGUENCY = 4 GHa Vogu IV, igg ™30 mA
s " 4 =
s “ 3 "
I GA \
] e " . P~ s
S N 1" é g 2 ZTTi™ &
=
L
-
2 Ta— T t 3 [}
et
'-a-.'.----..----""""‘'-'--.-m-'-”I NF -
* ) . ] $
. a » ™ " w ] ) R
Son. A FREG. QM2
TYPICAL SCATTERING PARAMETERS, COMMON EMITTER*
Vps =3V, ipg =20 mA
Freg. 81 83 Su 8n
GHz Mag Ang dB Mag Ang L Mag Ang Mag Ang
05 82 T30 148 S48 1583 -0.2 <] ] 51 -3
10 F.1 56 141 sor 134 -25.7 052 “e - A8 ~40
15 B3 -80 13.2 457 117 -23.2 065 % At 56
20 79 «102 22 4,06 100 ~21.8 080 24 a7 ~T1
25 a7 -122 112 384 88 -2 a7 14 | ~B5
30 15 ~140 102 A2 kal ~20.7 2 5 &2 -9
as 13 -155 83 282 58 ~204 F: -] -2 30 ~-110
4.0 J2 -168 85 206 47 -20.4 D05 -3 29 =120
4.5 J2 178 7.7 z.41 as -20.3 087 ~14 8 ~132
50 a1 167 7.0 222 24 =202 D08 =19 28 ~144
55 K& 156 83 205 14 -202 O0e -2 29 -156
80 71 147 36 189 5 -20.0 0 28 31 ~167
85 10 138 50 v =i -18.8 Al -32 B ~117
10 J0 13 &4 1.66 -3 -18.8 oz -35 35 175
15 T0 123 40 157 -22 ~18.7 A04 -39 28 168
80 68 17 as 150 -31 -19.4 407 wh3 ] 164
Vps =5V, Ips = 50 mA
Freq. 81y Sn Sy S5
GHz Mag Ang dB Mag Ang ab Mag Ang Mag Ang
05 E -33 187 ¥ d »1 =328 023 57 57 -21
10 B5 -81 1538 6.19 m ~28.8 03T 46 51 34
1.5 B2 -87 iLY ] 548 113 -84 D43 » K ) 47
20 78 -110 138 477 96 -252 055 % A2 -58
25 T8 -130 125 L ¥4 82 -24.5 5% -17 a5 -69
30 T8 ~147 114 arn - 88 -24.2 D62 " a3 -81
as 13 ~¥62- 104 332 54 «~23.9 D64 ] 6 -R0_
40 T2 =175 98 3.02 43 <%} B4 1 24 -98
45 72 172 8.7 F Ay 2 -2% ) -2 <} -108
50 ) 181 a0 250 21 -233 oG -5 <) -121
85 fra) 150 73 2230 10 -23.1 o710 -7 M -2
a0 T1 141 85 2.12 1 -229 o2 -11 a5 ~145
as n 133 59 1608 -7 ~22.4 078 ~13 a7 155
10 kil 125 54 185 -17 -22.0 o7 -18 A0 =164
5 J0 1"s 49 1.75 -26 215 " -19 A2 ~1T3
80 0 1M 44 185 ~35 -0 08e - K ] =T

+

|

+
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Apéndice IIT

Modelo equivalente TOUCHSTONE-EESOF de um FET.



FET2 Fleld Effect Transistor (+2) FET2

Schematic:
[wstr] av
¢ ™ l( _ nd o
cos} 7 cts  jeoc L ROS | cos
$c = $ - 3
= &K Nve
3w
%as
nJ
s
Data:
G = magnitude of transconductance at d-c, 1G(0) |
T = time delay associated with transconductance
F = transconductance roll-off frequency
CGS = gate-to-source capacitance
GGS = gate-to-source conductance
RI = channel resistance
CDG = drain-to-gate capacitance
CDC =~ dipole layer capacitance
CDS = drain-to-source capacitance
RDS = drain-to scurce resistance
RS = source resistance
Syntax:

FETZ nl nZ n3 G~x1 T-x2 F—x3 CGS-xA GGwaS RwaG CDG—x7 CDwaS CDS-xg RDSuxlo RS-xll

Notes:

1. Due to the length of a FET2 statement (which must fit on a single
line in a Touchstone circuit file to work), you must use the VAR
block teo specify any data exceeding one or two characters (see example
on mnext page).

Element Catalog : EL-17



2. Same as FET except that FET2 includes RS.

3. Frequency dependence of transconductance is given by the followin

in which £ is the sweep frequency:

G(£) = |G(0)] * EXP(-J*2%PI*£*T)

Setting Result

4. F=20 infinity
Example:
VAR

G - 0.03

T - 3

F - 0

Cl - 0.4 1CGS

Gl = O IGGS

Rl - 3 IRX

€2 -~ 0.01 1CDG

€3 = 0.015 IcCDC

C4 - 0.07 1CDS

R4 - 500 IRDS

RS « 0.7 IRS
CKT

FET2 1 2 3 G"G T"T F*F CGS"Cl GGS*G1l RI™R1

ment Catalog

/(L+J*f/F)

CDG"C2 CDC"C3 CDs"c4 RDS"R4 RS"RS

EL-18

g formula,
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Apéndice IV

Arquivo FETMODEL.CKT
(modelo equivalente do FET AT-8110)



Touchstone/RF (TM) -~Verli.4%5-Lot £900]1-Ber(30134-2892- 1000)
FETHODEL .CKT @i1/02/8¢ ~ V2195137

INOME DO ARGUIVO-~CIRCUITO: MODELO DO FET AVANTEK AT-8iie
IDESCRICAGT POLARIZACAOQ IDS»50 mA VDEwsS V

IDATA/AUTORT SAMUEL

IRENOMEAR (“FS5) E EDITAR (F5) P/ CRIAR NOVO ARQUIVO-CIRCUITO

DIM

FREG@ GHZ
IND NH
CaP PF
LNO MM
TIME PS
COND /0H
ANG DEG

VAR

GHO.81 8.0BF44 .12

T\0. 02284

F\i2.74143

Cinod. 04 1.21439 S t CG5
Got=0

RING.L 9.41224 &

Cane.801 @,.11479 2 1 CoG
C388.001 S.00580 2 ! CoC
CANG. 081 €.3449% 2 1 CDS
RiNZO 2080.413508 1000 1 RDE
R2H0.L 9.630146 20 I RS
LEGHS.01 9.84332 5
LSDNO .85 9.96775 5

©LESHD.0L 9.24787 5
RDHO.01 8. 01000 5
RGHE. 01 $.02040 5
1EGN
CKY § (BLOCO COBRIGATORIO)

RES 11 10 R*RG

RES 21 20 R"“RD

IND 1@ 1 L*LSG

IND 20 2 L*LSD

IND 3¢ @ L*iSS

FET2 1 2 3¢ B°0 T*T F*F CGS*Ci BGS“GGS RIRI CDGAC2 CDC*C3 CDS~C4 RDS*R{ RS*R2
DEF2P 14 21 FETMODEL

B2PA 3 4 © \SAMUEL\AT-B{10.52P

OEF2P 3 4 FETREAL N

TERM
PROC

QuUT '
FETHODEL Si1i
FETHODEL S22

FETMODEL 812
FETMODEL 821

FREe I(BLOCO OBRIGATORIO)
SWEEP #.5 6.0 .50

BRID

GRL 5 2% 2

GRiA -20 @

OFT

RANGE #.5 4.9 .5¢

FETHMODEL MODEL FETREAL

TOL
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Apéndice V

Arquivo MODEL.CKT
(modelo equivalente de um capacitor SMD de 1uF)



Touchstone/RF (TM) -Ver[1.45-Lot 10031-Ser(30{34-28%2- 1000}
MODEL .CKT ®1/03/8¢ ~ 06125129

INOKE DO ARGUIVO-CIRCUITOf MODELO EQUIVALENTE CAPACITOR DE i MICROF
1DESCRICAQ!

IDATA/AUTOR: SAMUEL

IRENONEAR (“F3S) E EDITAR (F5) P/ CRIAR NOVO ARQUIVO-CIRCHITO

DIM

FREQ GHZ
REE OH
IND NH
CAP PF
LNG - MM
TIME P8
COND /0H
ANG DEO

VAR

1EQN
CXT - 1(BLOCO OBRIGATORIO)
TLIN 1 2 Zw5@ E=29 Fe2.%
SLC 2 3 L=s C=iEs

CAP 2 ¢ Cw9.15

CAP 3 ® C=0.15

TLIN 3 4 Za50 Em20 Fu2.5
DEF2P { 4 DIST !

TERM
PROC

ouT

DIST 814 BC2

FREQ [(BLOCO OBRIGATORIO)
SWEEP 9.045 4.045 0.12%
GRID

OPY
ToL
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Apéndice VI

Respostas medidas dos componentes passivos e de seus modelos.



S11 z
REF 1.9 Units
20¢. € mUnits/

€8.0674 0 1.3672 0
hp CAPACITOR 100

MARKER
4.0

START 0.045000000 GHz
sToP 4.200002202 GHz

EEsof - @1/03/80 - 06:17:21 - MODEL

fl: 0.045000
£f2: 4.04500

Fig. 1: Resposta medida do capacitor SMD de 100 nF e resposta simulada de seu
modelo equivalente.



Si11 4

REF 1.0 Units
202.¢ mnits/s
46.252 0 16.484 O

CAPACITOR D1 38

MARKER
4.0

START ®.845000000 GHz
sSTOP 4.2000000080 GHz

EEsof - @1/02/80 - B82:39:21 - MODEL

f1: 0.045600
£2: 4.04500

Fig. 2: Resposta medida do capacitor SMD de 39 PF e resposta simulada de seu modelo
equivalente,



Si11 Z

REF 1.9 Units

6 200.0 mUnite/
l1ie.8 0 is.e78 n

ha RESISTOR SMD B0 _oHw

MARKER
4.0 F

START 2.045000000 GHz
SToP 4.200000000 GHx

EEsof - 01/84/80 - B2:31:11 - MODEL2

£1: 0.045000
f2: 4.04500

Fig. 3: Resposta medida do resistor SMD de 68 Q e resposta simulada de seu modelo
equivalente.



S11 F 4

REF 1.8 Uinits

6 200.2 mUnlite/
116.87 0 22.711 @

hp RESISTOR SMD 75_IX

MARKER
4.9 %

START 0.045220000 GHz
sSTOP 4.00200002Q GhMx

EEsof - 01/04/80 - @2:25:06 - MODEL2

f£1: 0.08450009
£2: 4.84500

Fig. 4: Resposta medida do resistor SMD de 75 2 ¢ resposta simulada de seu modelo
equivalente.



S11 z

REF 1.0 Units
200.9 minitas
l67.95 0 -p4&a.727 0

hp RESISTOR STATE

MARKER
4.9

START 0.045000009 GHz
STORP 4.000000000 Ghr

EEsof - @1/82/80 - G2:28:12 - MODEL

£1: 0.045000
£2: 4.04500

Fig. 5: Resposta medida do resistor SMD de 150 Q e resposta simulada de seu modelo
equivalente.



811 £

REF 1.0 Unitas

6 202.0 mlnitas
182.83 0 -3%.3%2 ¢

hp RESISTOR SMD 1808wy

MARKER
4.0 ¢

START 0.045000000 iz
STOP 4.000000002@ CHz

EEsof - 61/04/88 - @2:16:12 - MODEL2

£1: 8.045000
£2: 4.84500

Fig. 6: Resposta medida do resistor SMD de 180 Q e resposta simulada de seu modelo
equivalente.



511 4

REF 1.@ Units

6 200.9 mUnites
227.16 I -6%.883 O

hp RESISTOR SMD 270-©

MARKER
4.0

) s
} ~

R TETR SO E

-
-~

START 0.043000000 GHx
STOP 4.022000000 GHz

EEsof - 01/G3/80 - @7:41:49 - MODEL2

1
. S11 .5 2
DIST
2
f1: 0.045000
f2: 4,04500
2 > 1 2 =p
Fig. 7: Resposta medida do resistor SMD de 270 2 e resposta simulada de seu modelo

equivalente.



511 z

REF 1.0 Unitas
200.0@ mlnite/
2859.47 o -30.75

hp RESISTOR SMD :

MARKER
4.0 ¢

START 0.043020002 GHz
sSTOR 4.000000000 GHz

EEsof - 01/64/80 - 02:06:25 - MODEL2

£f1: 0.0645000
£2: 4.064500

Fig. 8: Resposta medida do resistor de 1 kQ e resposta simulada de seu modelo

equivalente,



511 z

REF 1.8 Units

6 202.0 minitss
54.953 0 24.%23 0

hp RESISTOR STATE

MARKER
4.0

START 0.045200000 GHx
STOP 4.000000008 GHzx

Elsof - 01/62/8@ - 01:57:25 - MODEL

n  S11
DIST
f1: 0.045000
£2: 4.04500
Fig. 9: Resposta medida do resist

equivalent or SMD de 10 Q2 ¢ resposta simulada de seu modelo
nte.



S11 Z

REF 1.0 Units

6 200.9 mUnits/
€4.176 O 23.738 0

hp RESISTOR STATE

MARKER
4.,

AV
73

7
!,

Ay

Mz

\

\

\ Y
/\\‘ Is

.

START 0.245000000 GHzx
STOP 4.000000000 GHx

EEsof - @1/82/80 - 82:93:42 - MODEL

£1: 0.045000
£2: 4.04500

Fig. 10: Resposta medida do resistor SMD de 20 O ¢ resposta simulada de seu modelo
equivalente.



S11 z

REF 1.0 Units

6 200.0 mUnitss
77.602 0 18.758 0

dp RESISYTOR STATE

MARKER
4.0

! P~g s >\’
. | N [==
\ ~xT=
} \ T A,
\ P A

START 0.245000000 Ghiz
sSTOP 4.0020000000 GHx

EEsof - @1/82/8@ - 82:10:19 - MODEL

s Sii
DIST
f1: 0.045000
£2: 4.84500
Fig. 11: Resposta rﬁedida do resistor SMD de 35 Q e resposta simulada de seu modelo

equivalente.



S11 Z

REF 1,9 Units

‘17 200.9 minits/
133.56 11.453 O

hp RESISTOR STATE

MARKER
4.0

Ty
/
/
/
!
i
AV
7y

b

\
A
\ 4
”~
P2 L
{ M,

START 9.045000000 GHz
sSTOP 4.0220000002 GHz

EEsof - 01/02/80 - 82:24:59 - MODEL

o
i
Vb

f1: 0.045600
£f2: 4.64500

Fig. 12: Resposta medida do resistor SMD de 101 Q e resposta simulada de sen modelo
equivalente.



511 z

REF 1.2 Units
200.0 miinite/
164.47 0 -@2.877 0

hp RESISTOR SMD 15

MARKER
4.9

START 0.24500002¢ GHx
sSTOP 4.000000000 GHz

EEsof - 81/02/80 - 81:45 43 - MODEL

£1: 8.945088
£2: 4.04500

Fig. 13: Resposta medida do resistor SMD de 150 £ e resposta simulada de seu modelo
equivalente.



S11 Zz

REF 1.9 Units
200.9@ mUnite/
184.13 0 -28.% 0

hp RESISTOR STATE

MARKER
4.0

START 2.245000000 Gz
sSTOP 4.00002000Q GHx

EEsof - 01/02/80 - 02:33:24 - MODEL

f1.: 8.845000
£2. 4.04500

Fig. 14: Resposta medida do resistor SMD

de 200 Q ¢ resposta simulada de seu modelo
equivalente.



Sy z ;
REF 1.8 Units
6 202.2 midnite/
96.422 T 0.%664 O
hp RESISTOR %@ O
*

MARKER
65.0

START . 245200000 G
sSToP 4.045202020 GHx

EEsof - ©91/01/80 - 02:46:32 - MODEL

1
$11 3 2
' DIsST -~ T \
.2 / " )
A ~ y -3
| S SN
P
" e A
\ ,\\ ‘ f}
£1: @.045000 /
£2: 4.04500 |'"
.2 2 1 2 =
Fig. 15: Resposta medida do resistor SMD de 50 Q ¢ resposta simulada de seu modelo

equivalente.



S11 z

REF 1.8 Units
200.9 mUnite/
383.47 0 -138.08 O

hp RESISTOR 388 O

MARKER
1.
D
START 8.045020000 OHz
sToP 4.245000000 GHx
EEsof - 01/01/80 - 02:44:82 - NODEL
s Si1
PIST

f1: 0.045000
f2: 4.e4500

Fig. 16: Resposta medida do resistor SMD de 390 Q ¢ resposta simulada de seu modelo
equivaiente.
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Apéndice VII

Caracteristicas do substrato pléstico utilizado (KEENE 880 BO25 3317)



Di-Clad

Microwave Materials

LAMINATES

BTV ATYAVAY

LAV AVAVAY

T
SR VNS NP

DI-CLAD’ 870and 880

LOW LOSS WOVEN GLASS/PTFE COMPOSITE LAMINATES

DESCRIPTION:

DI-CLAD® 870 and 880 are woven glass/PTFE {polytetrafluorethylene) composite laminates
yielding lowes! losses at X-Band frequencies and beyond, in addition to low dielectric constant.
-CLAD* 870 and 880 utilize a rigid glass fabric grid which enhances the abifity to retain
dimensional stability, and may permit single pass etching for critical circuit applications. The
reinforced woven glass base offers a lower coefficient of expansion over comparable non-

woven materials.

DI-GLAD®870 and 880 are designed and tested to meet strict military stang-
ards. Each sheet meets the requirements for GY materials, as specified under
MIL-P-13948, Actual test data and Certificates of Compliance to MIL-P-13949

are available,

APPLICATIONS:

W High frequency analog and digital data communications systems
W' On-board missile and aircraft radar systemn components
W Electronic warfare and countermeasure devices

W Satellite communication equipment
W TVRO and DBS low loss circuits

FEATURES:

W Woven glass/PTFE laminate
construction

W Lower thermal coefficient of expan-
sion versus nonwoven matenals

W Predictable electrical characteristics:
from sheet to sheet and across
sheets

V' Planar insulation resistance retention
after moisture exposure

W Sheet size up to 36” x 48"

¥ Resistant to cold fiow

V¥ Available with either rolled or electro-
deposited copper

SOn-Llad s 3 regesterad trademars of Xeers Corporation

BENEFITS:

W Reinforced construction has dimen-
sional stability during processing

V' Reduces both strain in thermal cycling,
and dimensional change during proc-
essing. Easier '%rocessing may elimi-
nate the need for double etching

WV Reproducible electrical performance,
circuit after circuit

W Maintains electrical values after proc-
essing

V¥ Accommodates needs of iarge circuits
of custom panels

W Predictable component positioning for
mechanical fasteners

W User selection of copper cladding for
specific loss requirements



SPECIFICATIONS AND TEST METHODS:

DI-CLAD 870 AND 880 TYPICAL ELECTRICAL AND MECHANICAL PROPERTIES*

TS TYPE GY
TEST DICLAD® | DiCLAD®
PROPERTY ENGLISH CONDITIONING \ N MIL-P-13049F
(METRIC) METHOD 870 850 SPECIFICATION
Dielectric Constant X-Band

Stripiine A 233+004 217:004 2173004
Resonator

Mil-P-13949F

1002 U002 2334004

- method 57 51 E
MilP13940E D 24/23
ASTMD-570 D 24/23
T R R I peeer

Ot oks <2 a4
nesism' m ..

v:ei*':\
d

.' =8 - . - = R -~ . ry : ' ¥ -
3 ! ‘H—:'( ‘w H 5 z

 Stmagh 73 = WY A A
L A80.8x§ . . ;

Flexural Strength™~ Mbs/eq. i, MLP13040F A

(MP3)
ESpecicbady . orich) . ASTMDI® :
Thermal Coeficert of
Expansion, X-Y Plane ppm/°C  ASTMD-228  Stress Relieved Warp/Fil Warp Fill
~1510 + 30°C 25300  3BEHBAS
+3010 + 85°C 275231 287425 —
+8510 + 140°C 262209 20843
Expansion, Z Axis  ppm/oC Duport Stress Relieved
mal

50-150°C Anaiyzer 280-200  W40-¥45
150-250°C 550 430440~

O g+ £ < st rem e s DO, AOMO -~

i e . . -

* " After Etch mis/in MILPA34SF Aspertest 00502 0106 15

i Afier Bevated : ’

B lemg, . misn. - MBRUGAF - o 0305 008 15
Thermal Modified ASTM  30°- 70°C — 136 -
Coetficient (ppm/°C}  D-3380Keene  30°-140°C — 154 -
of Diefectric Test Procedure — 10°- 30°C 220 -
Constant {see graph Page 3)

“TYPICAL VALUES, NOT TO BE USED FOR SPECIFICATIONS. THE PROPERTIES OF DI-CLAD® 870 AND 880
MEET THE REQUIREMENTS OF MIL-P-13949F SPECIFICATION FOR TYPE GY.
**DATA BASED ON 0.030-INCH THICK LAMINATES.
* **DIELECTRIC CONSTANT RANGE OF +0.02 AVAILABLE AS A PREMIUM GRADE.
Explanation of conditioning terms: Cond. A. means tested as received or as efched. Cond. D 24/23 and D
48/50 are immersion in water for 24 and 48 hours at 23° and 50°C, respectively.

Volume and surface resistivity tests run after temperature and conditioning cycles specified in Mil-P-13040F



INSERTION LOSS
OVER A RANGE OF FREQUENCIES

DI-CLAD" 880
04
03 E=2017
h=0.0%in
Cu= 10z} mlied
0SS o2 ¥ Al=6061
dB/in.
01 et
/—-
/
_—.——“'/
0 2 4 5 8 10 12 7 1% 18
FREQUENCY-—GHz
DI-CLAD® 880B0154A20
THERMAL COEFFICIENT OF DIELECTRIC CONSTANT
DI-CLAD* 880
219 0.0012
218 R Saise et 0.0011
217 0.0010
E{
216 ‘ 0.009
215 0.008
214 0.007
CHANGE OF E; AND LOSS TANGENT H
B TEMPERATURE Fo

~20 D

20 40 60 80

TEMPERATURE, °C

100 120

140

The information and data contained herein are believed reliable, but all recommendations

or suggestions are made without
test materials for arg

commercialization.

construed as a recommendation or indu

These data are not to be used as a specification.

guarantee. You should thoroughly and independently
planned applications and determine satisfactory performance before
urthermore, no suggestion for use, or material supplied, shall be
cement {o violate any faw or infringe any patent.

LOSS TANGENT



e gy b e ey
s e

e T o aw

7 AVAILABILITY:

TYPICAL PRODUCTS AND NOMENCLATURE

Di-Clad™ | Thickness Thickness: Cladding' Dielectric® Thickness
Grade Designation Constant Yolerance
i
=102
870 | Bpasesi | 005 | 5o or Ep ooy 2.3
_ Strate, not to .060" 3 = 0.5 0z, Rolled copper
inciuding foif) 4 = 10z Rolied copper Expressed
e e - § = 0.5 0z. ED copper ST bl
] e R e ? - 81225 U aakl;‘r:;‘num Decimais
““.‘ e - d .V:-‘: - T = A ” wn
Wb MR BUSR I (R4 50 A B Y-+ Ml
N F“‘g"*@ 2] K = 0.062” aluminem F
XY b - o | R o= 0.090 aluminum

Other Claddings: selected heavy copper and copper alioy backings are available,

Ordering Data: When ordering DI-CLAD 870 or 880, be sure to specify the following: dielectric constant,
dielectric thickness, copper cladding, copper type, metal plate cladding type, alloy and thickness.

STANDARD
PRODUCTS

IL-P.13949
DEOTROr L0
ypical)

B0} B TOW T¢I T3] 0ol E001 |

Bl o0 a4 733 ] 0.020" + 002"

3B 0007 AT T3 T TR0 3 0020 )
B 4 060" £ 0027

S PR W W o B e B oAl

‘Dissipation a

e opper LN RN

T2 01"
2071 015" £ 001"
~20° | X00” 3 o0z
207 7030% % 002"
060" & .002"

3 0N Tonper 15 Stanitard
16" x 36" (576 5q. in.)

(4sg.1t)

{*)Expressed in mils {e.g., 831 = 0.031inch)

{2}0ne digit tor each side of laminate

(3)For Di—CLAD® 870 and 880, dielectric constant is expressed as the decimal fraction beyond 2.00 (e.g., 20 » DK 0f 2.20;

[B=DKot2.33

TTEM CODE EXAMPLE  B70BO30113)

f.aminate Grade {(870) = Di-Clad 870
laminate Thickness (B030) » Base thickness 0.030"
Cladding {(1%) = 1 0z. £D copper. both sides
Dielectric Constant (33) = DK 0 2.33

KEENE

CORPORATION

LAMINATES DIVISION

SALES AND MANUEACTURING
100 Governor Lea Road

Telex 6717183
FAX: {302) 834-2102

East Providence, R 02914
{407) 434-2340  Telex 6972602
FAX: (401} 434-2557

Cooer W65 'Pcnmnus.k



147

Apéndice VIII

Arquivo REALIM.CKT
(arquivo TOUCHSTONE-EESOF do amplificador realimentado)



Touchstone/RF (TH) ~Verli.45-Lot 10@)-Ser (301346-2692- i000)
REALIM.CKT 0L1/02/8¢ - 04112314

FARQUIVONCIRCUITOt AMPLIFICADOR REALIMENTADO
IDATA/AUTOR :SAMUEL
IRENOMEAR (*F5) E EDITAR (FS) P/ CRIAR NOVO ARGQUIVO-CIRCUITO

DIM
FRE@ GHZ
REE OH
IND NH
CAP PF
LNG MM
TIME PS
COND /OH
ANG DEG

VAR

EFH2e 35 40
EFiN 2¢ 3¢ 90
LEi=y
CPi=0.10
CP2=0.15

tEGN
CKT V(BLOCO OBRIGATORIQ)

TLIN 51 1 Z=1:4 ENL 25 50 F=2
SLE 4 2 L*LS1 C=iEé

CAP 1 @ C*CP2

CAP 2 @ C*CP2

PRC 2 3 R=1009 C"CP1

SLC 3 © L LB C=iEé

CAP 3 @ C"CP2

TLIN 2 4 Z=i¢4 E=10 F=2
S2PA 4 5 4 ASAT-BL1QA.S2P
TLIN § 190 Z=104 E=8 F=2
IND & ¢ L=0.25

TLIN 11 8 Z=14i4 E"EF F=2
SRL 8 % R=18@& L"L51

CAP 8 ¢ C*CP2

SLC 9 20 L*LSi C=iE6

CAP 9 © C*CP2

CAP 20 & C*CP2

TLIN 2¢ 2 Z=114 E*EF) F=2
SRL 1i 7 R=270 L"LS1

CaP it 7 C*CP2

SLLC 7 @ L"L.5%i C=iEé

Car 7 @ C CP2

SRL 1@ {3 R=35 L*LS51

TLIN 14 42 Z=ii14 E=2§ F=2
TLIN 12 43 Z=404 E=3 F=2
S2PB 13 14 15 AtAT-8110.52P
SRL 135 150 R=i5¢ L"L54
GRL 15 i%® R=15%@ L"LS1
CaP 15 i5e c*CP2



Touchstone/RF {TH) ~Ver[1.45-Lot 109)-Ser (304136-2892- 10€0)
REALIM.CKT 0i/702/0¢ -~ Q4142547

CaP 15 1%5e c*CP2

CAP 15 @ C"CP2

SLC 1% 150 L*L51 C=1ES
CaP 150 o C"CcP2 )
IND 150 @ L=0,2%

TLIN {4 17 Z=194 E=5 FeQ
TLIN 18 181 I=»1{4 E€=i@ F=2
SRL 181 16 R=48 L*LS51
BLC 14 @ L"LS1 Cx1ES

CAP 46 @ C*CP2

SRL 47 18 R=20 L*LS4

BLC 18 19 L"LS! C=iEs
CaP 18 @ C*CP2

CaP 1% o C*CP2

DEF2F 51 19 ENT

TERM
PROC

ouT

‘ENT 811 SC2

ENT 822 sC2

ENT DBES21] GR1L

ENT DBLS2231 GRiA

ENT DBLSi1J GRiA

ENT K

FRE@ 1{(BLOCO OBRIGATORIO)
|SWEEF 0.5 B.¢ .25

SWEEP @.901 2.501i .25

GRID
GRi 9 19 ¢
GRiA -30 @

OPT

RANGE 9.001 1,601 .50
ENT DBLS212:47.0 19
ENT DBLS213¢{B.@ 1@
ENT DBLBi11(-10

ENT DBIS223(-19

TOL
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Apéndice IX

Arquivo DISTS5.CKT
(arquivo TOUCHSTONE-EESOF do amplificador distribuido)



Touchstone/RF (TM} —-Verli.A5-Lot 180)1-Ber(30134-2892- £000)
DISTAR.CKT 1/05/B0 ~ 17107133

INOME DO ARGUIVC-CIRCUITO! AMPLIFICADOR DISTRIBUIDO
IDESCRICAQL

IDATAZAUTOR Y SAMUEL

IRENOMEAR (*F5) E EDITAR (F%) P/ CRIAR NOVO ARQUIVO-CIRCUITO

DIM
FREG GHZ
RES OH
IND NH
CAP  PF
LNG MM
TIME PS
COND /0H
ANG DEG

VAR

EF=2
AF=i83
L8=]
LF=0.25
LG=23¢
LD=230
Ce=3%
Z0»143.9
I0=143,.9
RG=35
RD=i 00
RG=40

TEQN
CKT 1{BLOCO OBRIBATORIO)

SLC £ 2 L*L5 C*CB

TLOC 2 © ZH3Q S2 144 ENL %55 90 F=2.6
TLIN 2 3 2726 E=i7 F=2,.4

SLC 3 @ L=231 C*CE

TLIN 3 4 Z*2ZF E“EF F=2,6

CRPA 4 T & \SAMUEL\AT-B110.82P
IND &6 @ L*LF

TLIN 5 7 Z*ZF E"EF F=2.4

SRL 7 B R*RS L*LS

TLIN 8 9 Z°20 E=12 F=2.6

SRL 7 1@ R"RD L=2

CAP 10 & C"CB

SLC 9 @ L=231 C°CB

SLC 3 12 L*LS C*CB

TLIN 12 13 Z°26 E=2¢ F=2.4

SLC 43 @ =231 C*C8

TLIN 13 §4 272IF E“EF F=2.4
S2PB 14 40 1é \SAMUEL\AT~B8110.52P
IND 16 @ L*LF

TLIN 45 47 Z°2ZF E“EF F=2.4

SRL 17 18 R*RS L"LS



Touchstone/RF {TH) ~VerIi.A%-Lot 1001-Ser(3€i346~-2890- i0ee)
DISTAR.CKY 01/04/80 ~ 17187436

TLIN 48 8 Z*ZD E=20 F=2.4

TLOC 18 © ZH30 100 $44 ENL 77 90 Fu2. 6
TLIN 18 19 27D Ew20 Fw2.4

6LC 343 20 L8 C"Ch

TLIN 20 24 Z°I06 E=18 F»2.5

SLC 21 @ L=231 C*CB

TLIN 2% 26 Z°I0G E=58 F=2.4

ERL 26 27 R"RG L=2

Car 27 o C"CB

TLIN 24 22 Z°IF E“EF Fe2.6

S2PC 22 23 24 \BAMUEL\AT-81i0.82P

IND 24 & L"LF

TLIN 23 25 Z*IF E“EF Fe2.&

SRL 25 {9 R*"RS L"LS

TLOC 19 © ZN3¢ AT i44 ENL 50 99 F=D.4
SLC 19 28 L*L8 C*CB

DEF2P & 28 DIST

TERM

PROC

ouT

DIST K

DIST 81f SC2

DIST s22 sC2

DIST DBLB2L] GR:

DIST DBLS22) GRiA

DIST DBLS14] GRiA

FREG@ 1(BLOCO OBRIBATORIO)
GWEEP 9.5 4.00 .2%

{EWEEP 9.6 §.2 .19

BRID
GRi ¢ 20 2
GRiA -20 ¢

oPT

RANGE 0.5 2.460 .2%
IDIST DBIS212)12.90 S
DIST DBIS211=13.0 5
DIST DBLS22]1(-19@
DIST DBLS111¢~18

TOL
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Apéndice X

Arquivo LOSSY2.CKT
(arquivo TOUCHSTONE-EESOF do amplificador com casamento por perdas).



Touchstone/RF (TM) ~Ver[i.4%-Lot 4001-Ber (30136-2852- 1000)
LOSSYZ2.CXTY 01/03/8¢ ~ 23101103

SLC 16 @ L"LE C*CB

CAP 156 & C*CP

TLIN 14 &7 ZI"ZIF E*EF Fm4

S2PB 17 18 19 \SAMUEL\AT-Bile.52p
IND 49 @ L*LF

TLIN 18 20 Z*IF E*EF Fmg

TLIN 20 21 Z=7¢ Enid F=4

SRL 24 22 R*RD2 L*LS

TLIN 22 23 Z=144 EN45 117.90440 120 Fewq
8L.C 23 @ L"“LS C*CB

CaP 23 @ C*cP

CAP 24 @ C*CPp

SLC 21 24 L°LS C*°CB

CAP 24 0 C*CP

DEF2P § 24 LOSSY

TERM

PROC

ouT

LOSSY K

LOSSY 8i1 sC2

LOSSY §22 sC2

LOSSY DBLS212 GR4

LOSSY DRLS22) GRiA

LOSSY DBLS11] BRiA

FRE@ 1(BLOCO OBRIGATORIO)
BWEEP 0.005 4.001 .25
ISWEEP 9.001 9.001 .50

GRID
ORi 10 30 2

GR1A -20 ® '
oPT '

RANGE #.001 3.001 .25
LOSSY DBLS24])22.¢
LOSSY DBLS2113(24.8
LOS8Y DBLS221(~10
LOSSY DBLS111¢~10

TOlL.



Touchstone/RF (TM) ~Verli.45-Lot 1#0)1-Ser(30i36-20892- 1000)
LOSSYZ.CXT 0i/03/806 ~ 93501100

INOME DO ARGUIVO-CIRCUITOS AMPLIFICADOR COM CASAMENTO POR PERDAS
{DESCRICAD!

IDATA/AUTORT SAMUEL

TRENOMEAR (*F3) £ EDITAR (F5) P/ CRIAR NOVO ARGUIVO-CIRCUITO

DIM

FREQ GMZ

RES OH

IND NH

CAP  PF

LNG MM

TIME PS

COND /0H

ANG DEG

VAR

LFw@, 4

CB=1000¢e

CPmd.4

LE=4

IF=1e3

EF=3

RB1n3%

RD1=1%0

RG2=2¢0
RD2=100

IEQGN

CXT HCBLOCO OBRIGATORIO)
TLIN 1 2 Im4Q E*ie? F=4
CAP 2 @ c*ce '

SLC 23 L"LSs c*CB
CAF 3 @ cce

SRL 3 4 R*RGL L LS
TLIN 4 5 i=B? E=10 F=4
SLC 5 ¢ L LE t*Ce
Cap S e cce

TLIN 3 & Z"2F E“EF F=4
52PA & 7 B \BAMUEL\AT-8110.52F
IND 8 @ LALF
TLIN 7 & Z*ZF E“EF F=4
TLIN 9 19 Z=40 £=15 Fm4
BRL 49 11 R*RDI L LS

TLIN i1 12 7Z=144 ENi 29.9552 120 F=4
S5LC 12 @ L LS C*CB

CAP 12 @ cC*cp
Cap  deo cce

SLC 10 43 L*LS Cc*CcB
CAP 13 ® C°CP

TLIN 43 14 Z=500 E=10 Feq .
SRL 34 4% R*RG2 L LS
CAP 14 15 C*CP

TLIN 15 16 Z=144 EMLQ 119.96B8 120 F=x4
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Apéndice XI

Arquivo CASCODE.CKT
(arquivo TOUCHSTONE-EESOF do amplificador cascode)



Touchstone/RF (TM) -Ver(Ci.45-Lot 1001-Ser (301356-2892~ 10900)
CASCODER.CKT 9i/04/82 - Re14215¢

INOME DO ARQUIVO-CIRCUITO: AMPLIFICADOR CASCODE

tDESCRICAO

1DATA/AUTOR Y SAMUEL

IRENOMEAR (“FS) E EDITAR (F5) P/ CRIAR NOVO ARGUIVO-CIRCUITOC

DIM

FREQ GHZ
RES OH
IND NH
Car  PF
LNG MM
TIME PS
COND /CH

ANG DEG
VAR

LFiN.25 o.B41i%8 2
LF2W.25 6.44780 2
LS=4

CB=100000

CP=d.1

CPLt=0.4%

ZF=193

iFi=77

RFw»390

RE=190

RSi=10

RE1=20

REZ=29

RGi=ie0o
RGRwio0d
RG3=1000

RD2=50

RD3=15¢

1EGN
CKT 1<(BLOCO OBRIGATORIO)

TLIN 114 § Z#5¢ 142,3246B0 144 ENL 16.64963 9@ F=3
TLOC $41 © ZHS® 53.20585 144 EHi 25.8054%5 ige F=3

CaP 1 @ C*CP

SLC 4 2 LS £CB

CaP 2 @ C*CP

SRL 2 3 R*RGL L*LS

CAP 2 3 Cc*gp

§LC 3 @ L"LS C"CB

CAP 3 @ L°CP

TLIN 2 4 Z*ZF EH2 27.674640 9@ F=3
B2PA 4 5 & \SAMUEL\AT-81i@.52pP
TLIN 6 © Z"ZF4 EW2 14.71388 20 F=3 .
TLIN.S 7 Z*ZF EM2 2.97201 9@ F=23
SRL 7 77 R"RE1L L*LS

TLIN 77 ¢ Z=100@ E=3Q F=4



Touchstone/RF (TH) ~Ver[i1.45-Lot 1001-Ser (301346-2892- 1900)
CASCODE®.CKT 8L/04/60 ~ 20142152

SRL 9 99 R*RS4 L*LS
TLIN 99 14 Z°ZF E=2 F=3

S2PB 13 12 $1 \SAMUEL\AT-8110.82P
TLIN §3 $4 Z*ZF EN2 3 20 F=3

SRL 44 143 R=@ L=e

SRL 143 141 R*RG2 L°LS

CAP 143 144 C°CP

SLC 144 ¢ L*LS C*CB

CAP 144 @ C-CP

SLC 143 0 L°LS C=100000

CAP 143 @ C=0.1

TLIN 42 15 Z"ZF EN2 18.73055 90 F=3
SRL 4% 34 R*RD2 L*LS

SLC 16 ® L*LS C*CB

CAP 54 ® C-CP

TLIN £5 17 Z#50 143.98040 144 EM7S 75 $20 F=3
SRL 17 18 R*RF L*LS

CAP 17 18 C*CP1

CAP 48 @ C°CP

BLC 48 19 L*LS C*CB

CAP 19 @ C*CP

TLIN 49 2 ZNS50 139.954670 144 EN1@ 10.00063 120 F=3
CAP 15 @ C*CP

SLC 4% 20 L*LS C*CB

CAP 20 o C*CP

SRL 20 200 R*RG3 L*LS

CAP 20 200 C*CP

SLC 200 & L°LS £*CB

CAP 200 @ CCP

TLIN 20 21 Z*ZF EN{ 18.34583 9¢ F=3
S2PC 24 22 23 \SAMUEL\AT~B110.S2pP
TLIN 23 @ Z*ZF{ EN2 4.47485 20 F=3
TLIN 22 24 2°ZF EWD 3.60240 90 F=3
GRL 24 25 R=% L8

SRL 25 250 R*RD3 L LS

CAP 25 250 C*CP

SLC 250 @ L°LS £°CB

CAP 250 @ C°CP

CAP 25 @ C*CP

SLC 25 26 L*LS C“CB

CAP 26 @ C°CP

TLIN 26 27 ZHS0 S50.00073 144 EH{ 1.14865 90 F=3
DEF2P i11 27 DIST

TERM

PROC

ouT

BIST K

DISY S11 sc2

DIST s22 sc2

DIST DBES21] GRA

DIST DBLS22) GRiA *
DIST DBUS14] GRiA

FREG 1(BLOCO OBRIGATORIO)

SWEEP ©.090: 4.001 .25

!SWEEP ¢.001i B.001 .S

GRID
GR1 & 26 2
GRiA -20 @

OPT

RANGE @.081 3.501
DIST DBLS21)=19.0
tDIST DBLS211(20.0
DISY DBLSZ2l(~10
DIBST DBLS413(~10

RANGE ¢.001 B.0014
DIST K>1.5
TOL
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Apéndice XII

Informagbes do programa TOUCHSTONE
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O programa TOUCHSTONE € uma ferramenta de projeto profissional destinado a engenheiros
de RF/microondas. Com este programa € possivel a realizag@o de anilise linear e otimizag#o dos

circuitos simulados.

A execugio do programa pode ser feita em computadores do tipo IBM PC-XT e AT, HP Vectra

ou terminais VAX e SUN.

O programa se baseia em andlise nodal e permite trés formas bésicas de saida de dados:
retangular, carta de Smith e tabular. Os seguintes parimetros podem ser analisados: fator de
estabilidade, figura de ruido, atraso de grupo, parimetros de espalhamento, méximo ganho

disponfvel e outros.

E importante ressaltar que a correta utilizag@o do programa requer o conhecimento de principios
bésicos de técnicas de microondas, podendo abreviar significativamente o tempo de projeto de

um dado circuito.



