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Resumo

Este trabalho descreve o projeto e constru-
¢do de duas fontes de microondas para uso
comercial, projetadas e testadas durante o
desenvolvimento de sistemas para transmisséo
de sinais analégicos via satélite e digitails
via rddio. E feita uma descriciio prévia de
elementos genéricos usados em fontes de
microondas, muitos dos quais sdo usados nos

projetos das duas fontes descritas.
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Abstract

This work describes two microwave sources,
for analog satellite communication and digi-
tal radio systems, designed and manufactured
for commercial application. Aiming at comple-
teness, this study starts with a brief
decription of the basic microwave source blo-

cks, most of them used by the described osci-

llators.
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CAPITULO I: Introducio

1.1 Introdugio

Este trabalho visa descrever alguns tipos de fontes de alta
fregiiéncia usadas para telecomunicacdes. As fontes normalmente
usadas, & excec¢do de algumas daquelas que utilizam ressoador
dielétrico compensado em temperatura, sdo de um dos tipos des-
critos neste trabalho. Estas fontes sio osciladores livres
amarrados a uma referéncia estavel. Devido a esta configuracgio,
surgem espurios ou ruidos causados pela interacdo entre os dois
circuitos. Para evitar o acesso destes sinais indesejdveis a
saida, os osciladores sdo de poténcia suficientemente elevada
para que a diferenca entre os niveils do tom do oscilador e dos
sinais indesejados seja a exigida pelo sistema onde a fonte
serid empregada. A referéncia utilizada para as fontes de altas
freqiiéneias envolve o uso de uma fregiéncia mais baixa e de uma
alta estabilidade da fregiiéncia com o tempo, além de possuir

uma pureza espectral suficiente para a aplicagdo desedjada [1].

Este trabalho apresenta resultados comparativos entre osci-
ladores amarrados por sinal convertido e aqueles amarrados por
uma referéncia multiplicada. Faz, também, um estudo dos elemen-

tos usados nos circuitos dessas configuracgdes.

Na descric¢do dos elementos de circuito, veremos o comporta-
mento da malha de controle do oscilador de alta fregiiéncia em
fungdo de algumas caracteristicas do sistema utilizado, tais

como conversdo de fregliéncia e comparadores com busca automéd-

tica ou ndo.

Finalmente, este trabalho comenta sobre algumas das caracte-

risticas mais importantes dos circuitos estudados. Teorica-



mente, sdc obtidas as margens de operacdo para as varias
configuragdes, e, da pratica, obtém~se 08 seus comportamentos
ne que concerne a estabilidade com temperatura, envelhecimento

e facilidade de ajuste na etapa de producéo,.

Durante ©s primeiros capitulos deste trabalho serdo feitas
as descricgdes de funcicnamento dos varios blocos que compdem
uma fonte de alta fregiiéncia tipica. O Capitulo V traz a des-
crigdo de duas fontes projetadas para a reducio do ruido do
oscilador livre, bem como a descrigdo dos blocos especificos
destas fontes, gque foram montadas e testadas com relacdo a
varia¢des de temperatura, umidade, e passaram por teste de

campo em equipamento piloto,

Devemos ainda, nesta Introducio, comentar sobre as diferen-—
¢as entre tom e sinal e entre ruidos AM e FM. Um tom ndo trans-
porta informagdo, e serve apenas para fazer a conversio de
freqtiéncia de um sinal, e, este sim, transporta informacio. A
fonte que estamos propondo descrever deverd gerar um tom em
seus terminais de saida: "...deverd fazer com que a saida do
oscilalor local seja um tom entre 4812,5 e 5312,5 MHz (Capitulo
V, especificacfo do oscilador local)'. Este mesmo tom, dentro
da fonte, & tratado como sinal, por transportar a informacdo de
fase do oscilador a ser controlado "Com o sinal de FI pronto
para ser aplicado ao comparador de fase... (Capitulec V, descri-
¢do do oscilador de 2 GHz)". Quanto aos ruidos AM e FM, damos
uma descrigdo do principal mecanismo de geracgdo do ruido AM a
seguir, no Capitulo II, enguanto o restante deste trabalho

trata basicamente da reducdo do ruido M em osciladores.



CAPITULO II: Osciladores

2.1 Osciladores de Referéncia

Os osciladores de referéncia tém como objetivo gerar um tom
estavel e limpo. Para isto, normalmente utiliza-se um disposi-

tivo mecdnico preciso, seja como ressoador (Xtal), seja como

linha de retardo (SAW).

Qualguer que seja o dispositivo mecdnico utilizado, um cui-
dado fundamental deve ser tomado com este elemento em oscilado-
res de referéncia, ou seja, a poténcia incidente nos seus
terminais deve ser baixa, a fim de limitar a amplitude da
vibragdo do dispositive, para que a mesma caia dentro da faixa
aconselhada pelo fabricante. Somente este procedimento pode
evitar um envelhecimento precoce do dispositivo, com a conse-

gqliente perda de qualidade do tom gerado {21.

0 segundo passo trata da amplitude de oscilagdo no disposi-
tivo ativo, que & o principal mecanismo de geracio de ruido AM
em osciladores. Deve ser lembrado que um ruido AM existente em
osciladores & imediatamente convertido para ruido FM, devido ao
grande fator de conversfo AM/PM tipico de amplificadores ope-
rando prdxzimo a saturagdo. Para osciladores de referéncia, o©
dispositivo ativo &, normalmente, um transistor e o limite de
poténcia se did por modificagdo em um de seus dipolos internos:
ou a juncgdo base-emissor diminui sua polarizacdo direta, bai-

xando o ganho ou had a saturacdo da tensfo AC coletor—emissor.

Para descrever este efeito, usaremos a Figura 2.1, gue mos-
tra um oscilador na configuragdo Colpitts, que foi modificada
para que sejam bem separados os efeltos existentes em um

oscilador: um amplificador composto por T1, R1l, R2, C4, C5 e



12; e um adaptador de impeddncias e inversor de fase (L1, Cl e

c2).

No estidgio amplificador, para um oscilador de referéncia,
estaremos trabalhando em polarizagdo de ruido minimo, portanto,

com balixa corrente no transistor.

Usando o adaptador de impedfncia e a carga, fixaremos ¢ ponto

de compressdo do oscilador e seu tipo de saturacédo,
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Figura 2.1: Oscilador Colpitts.

Caso um sinal de nivel elevado seja aplicado & base do tran-
sistor, a juncdo base-emissor deste transistor retificari o
sinal aplicado a sua entrada, carregandoc o capacitor de acopla-
mento (C3), reduzindo a corrente de coletor, o que reduz o©
ganho do estdgio amplificador, limitando a poténcia do
oscilador. No outro caso, onde o sinal aplicado & base do tran-—
sistor tenha um nivel gue ndo provoque a retificacdc do sinal
na junglo base-emissor, e que, a impedincia vista pelo coletor
do transistor, aliado & sua tensdo de polarizacido coletor-emis-
sor sejam tais que permitam a excursdo de toda a tensdo V.,

teremos agora um cutro tipo de limite para o nivel de poténcia



do oscilador: a saturacdo da tensdo AC coletor-emissor [3].

Observou~se experimentalmente gue caso seja permitida a
perda de ganho através da queda de polarizacgdo da jungéo base-
emissor, este efeito leva a uma variacdo lenta com o tempo e
com a temperatura, se comparada ao periodo de oscilagdo, cola-
berando com o aumento do ruido 1/f do oscilador. Observou-se
também que caso a saturacdo coletor-emissor ocorra antes do
comege da perda de ganho devido & gueda na polarizacdo da base,
mantidos constantes os outros parémetros do oscilador, obtemos

um oscilador mais limpo no que diz respeito ao ruido 1/Ff [4].

A Figura 2.2 mostra como atua a limitagdo de nivel de potén-
cia para cada um dos dois casos acima, onde a saturacdo de
coletor-emissor & vista como um limitador e a queda na polari-
zagdo de base & vista como uma varilacdo no ganho do estagio

amplificador.
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Figura 2.2: (a) Ganho Limitado pelo Coletor.
(b) Ganho Limitado pela Base.

O preco a ser pago pela sclugdo de menor ruido (limitacdo de

ganho pelo coletor), & um maior descasamento do dispositivo

ativo, que pode levar a uma instabilidade fora da faixa de



interesse, bem como a uma menor poténcia de saida, levando-nos,
frequentemente, a optar pelo controle de poténcia por mudanca
de ganho. Esta situacdo nem sempre é& tolerdvel, pois o ruido
perto da portadora (dentro da faixa de controle) associado ao
oscilador de referéncia serd repassado para um oscilador amar-
rado a esta referéncia, com uma possivel degradacic adicional
caso seja usada uma multiplicagdo da freqténcia. J4 o patamar
de ruido, longe da portadora, estd limitade pelo ruido térmico.
Agsim, como a maior relagdo portadora/ruido possivel é dese-
jada, ao menos dentro da faixa de controle, devemos nos preocu-
par com este tipo de ruido desde a fase de concepcgdo do

oscilador de referéncia [5].

Algumas vezes, por questido de custo, este tom de referéncia é
amarrado a uma outra referéncia, e esta sim, de altissima esta-
bilidade com o tempo e com a temperatura, podendo servir a toda
uma rede de fontes de alta freqgiiéncia [6]. Exatamente por ser-
vir de referéncia a varias outras fontes, a relaclo portadora/
ruido do tom da fonte de alta estabilidade pode ficar bastante
degradada devido as divisdes e amplificac¢des sucessivas de seu
tom, nem sempre envolvendo ¢ cuidado necessario com relacgdc ao
ruido. Além desta desvantagem, o tom desta fonte de referéncia,
em geral, estd contaminado por espirios introduzidos pelos pré-
prios dispositivos onde o tom & utilizado. Neste caso, onde
nossa referéncia & amarrada & outra, o oscilador de referéncia
que estaremos tratando sera contreolado com faixa de alguns pou-
cos hertz, e usarid o tom da referéncia de alta estabilidade
apenas para garantir sua propria estabilidade de longo prazo,

deixando suas caracteristicas préprias de ruido de fase (esta-

bilidade de curto prazo) serem as dominantes fora desta faixa

de alguns poucos hertz.



2.2 Osciladores de Alta Freqiiéncia

Os osciladores de alta freqgliéncia que serd3oc abordados neste
trabalho s&c os dispositivos a serem amarrados e controlados
pelo tom de referéncia. Portanto, devem apresentar em sua saida
um tom limpo, livre dos ruidos existentes no sistema, e com a
estabilidade do tom de referéncia utilizado. O seu projeto - e
neste trabalho nos restringiremos a osciladores a transistores
- comeg¢a com a obtengdao das caracteristicas do dispositivo
ativo polarizado na condigdo final (DC) de funcionamento, do
qual extraimos seus pardmetros (pardmetros § de pegqueno sinal),
para uma andlise linear preliminar {7]. Com este dispositivo
basico, adicionaremos redes de realimentacfo série e paralelo,
para conseguir uma resisténcia negativa - em pelo menos um dos
terminais -~ que nos garanta a oscilacgdo [8]. Resisténcia Nega—
tiva significa que ao se medir os pardmetros § do dispositivo,
obtemos, no nivel de impedidncia utilizado, um sinal de retorno
maior gue o de entrada, com a fase correspondente & de uma

resisténcia negativa.

Com este conceito, o nivel de impeddncia negativa necessario
para manter a oscilacgdo & tal que compense as perdas existentes
no caminho do sinal. As perdas a serem compensadas sdo as do
circuito ressonante a ser colocado na porta do transistor (que
deve oferecer resisténcia negativa, em qualguer condicio de
temperatura e de ganho do dispositivo ativo apesar da diferenca
entre unidades) e devidas a queda de ganho e alteracdc de paré-

metros com © envelhecimento,

Controlando as realimentacgdes série e paralela, e tendo em
mente que, no caso geral, a realimentacdo série leva & instabi-

lidade (resisténcia negativa), e a paralela estabiliza o dispo-



sitivo ativo, usaremos as duas, em conjunto, para conseguir,
simultaneamente, a regido de resisténcia negativa apenas na
faixa de interesse e uma wvariacdo de fase no sentido conveni-
ente [9]. Deste modo, ao final da primeira rodada de calculo
para este circuito, teremos como resposta um circuito poten-
cialmente instavel numa faixa (na que queremos o oscilador), e
incondicionalmente estavel nc restante da faixa de ganho do
dispositivo ativo. Para dispositivos cuja freqliéncia de transi-
gdo (fy) sedja de até 5 GHz, isto & uma tarefa relativamente
facil. Em compensagdo, para algumas familias de GaAs FET's,
isto & praticamente impossivel, devido & regifio em que se
encontram os parametros S destes dispositivos. Neste caso, tra-
taremos de minimizar a faixa de instabilidade do dispositivo, e
garantir que os circuitos conectados &s portas do transistor
ndo oferecam condi¢do de oscilacdo fora da faixa de freqiiéncia

de interesse [10~141.

A parte final do projeto de osciladores de alta freqiiéncia
consiste no casamento de saida, que deve preencher trés requi-
sitos: acoplar o maximo de poténcia permitida & saida em toda a
faixa de oscilagdo, sem bloquear o oscilador; fazer o primeiro
ajuste de poténcia com ¢ intuito de minimizar sua variacido de

amplitude na banda; e, se possivel, filtrar os harménicos gera-

deos [157.

Para satisfazer a terceira condig¢io, sempre que possivel,
usamos circuitos de casamento com estrutura de filtro passa-
baixas, refletindo os harmdnicos de volta ao oscilador, como se
eles ndo estivessem conectados & saida. Para a segunda condi-

¢do, deve-se ajustar a ordem do circuito de casamento e a sua

freqgiiéneia central, para se corrigir alguma variacdo da potén-



cia disponivel do dispositivo ativo. Finalmente, o circuito de
casamento de saida deve apresentar ao oscilador, ou sua reatdn-
cila conjugada, caso esteja conectado a porta oposta a do cir-
cuito ressonante, ou uma impeddncia que ndo afete em demasia o
fator de qualidade do ressocador (tipicamente 10 vezes menor que
a resisténcia equivalente do circuitc para circuitos série e 10

vezes maior que a mesma para circuitos paralelo).

2.3 Linearizagdo de Osciladores

Os osciladores controlados por tensdo té&m uma curva de con-
versdo freqliéncia/tensdo (df/dV) que ndo pode ser aproximada
por uma reta, exceto em pequencs intervalos, A linearizacdo dos
osciladores & feita para compensar esta diferenca de df/dv
existente devido & curva de reatdncia do elemento de sintonia,
que, neste trabalho, estard limitado ao uso de wvaractores. (s
varactores tém uma grande variagdo de capacité@ncia/tensd&o (dC/
dV}, quando a tensdo aplicada em seus terminais estd prdéxima de
zero, e uma dC/dV pequena para tensdes prbdximas a tensdo
maxima. Mudangas totais tipicas na relagdo capacitdncia/tenséo
sd0 da ordem de dez vezes. Diodos hiperabruptos possuem esta
relacdo em torno de quatro vezes. A variacio da conversdao df/dv
é proporcional & raiz guadrada do guociente entre os valores de
dC/dv. Esta variacdo & reduzida de trés para duas vezes com O
uso de dicdos hiperabruptos, um valor ainda alto para oscilado-

res utilizados em fontes amarradas a uma referéncia [16].

A forma que se usa para minimizar esta caracteristica dos
varactores (variacgdo de d4C/dV) & a de se adicionar dois elemen-
tos reativos ao circuito, que alteram a variacdo de reatdncia
original do varactor, sem alterd-la na fregiliéncia central.

Assim, o conjunto dos dois novos elementos inseridos no cir-



cuito é visto como puramente resistivo na freqiiéncia central.
Fora desta freqiiéncia ele é visto como um elemento que varia
sua susceptdncia de positiva a negativa para freqiiéncias acima
ou abaixo da central. Este circuito ressonante colocado Jjunto

ao varactor & série quando o ressoador & paralelo, e paralelo

no caso contririo [17~19].

A Figura 2.3-b mostra a estrutura acima para o caso de um

ressoador série no oscilador original. Os elementos L, e C,

foram introduzidos para realizar a compensacio de reaténcia.

Ve
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{h}
(a) f
ijguz11 2.3 {a} Compensacéo de Reatfincia e (b) Circuito Oscilador
Correspondente,

1} Oscilador ndc compensado.
2) Oscilador com compensagdo total.
3) Cscilador com compensagdc parcial.

O efeito decorrente desta estrutura & que o oscilador com-
pensado (Fig. 2.3-a2) se torna muito mais banda~larga que o
original (Fig. 2.3-al), mas com um ganhc praticamente constante
ne centro de sua banda, isto &, na banda do oscilador original

(sem linearizacdo) [18].

Maneiras ndo tdo radicais, como a compensacdo total descrita
nas referéncias para se obter um efeito de linearizacio (Figura
2.3-a3), serdo usadas em um dos osciladores descritos neste

trabalho, que usa o varactor dentro de estruturas ressonantes,



onde as caracteristicas de cada elemento de circuito e seus
parasitas sdo usadas para se obter o efeito da compensacio,
como por exemplo, levando-se em conta os componentes parasitas

do préprio varactor (capacitidncia e indutdncia de encapsula-

mento) .

Sob este novo ponto de vista, um varactor de VHF & conside-
rado como um indutor wvaridvel quandce usado em fregiiéncias de
UHF e acima, onde os seus elementos parasitas estdo agora

incluidos nas simulacgdes do circuito,

11



CAPITULO III; Componentes de Malha

Este Capitulo apresenta alguns dos dispesitives normalmente
integrados a uma malha amarrada por fase (PLL). Os dispositivos
que serdo apresentados neste Capitulo sdc aqueles que fazem a
multiplicagdo da referéncia, a divisdo do sinal controlado, e a
comparagdo da fase/freqiiénecia entre dois sinais. Um caso parti-
cular da comparacdo entre dois sinails, a conversdo de freqiién-

cla, serd tratada no Capitulo IV.

3.1 Multiplicadores Passivos

Tipicamente, multiplicadores passivos si3o construidos com
diodos tipo Step Recovery biode -~ SRD cuja caracteristica
basica & ter um tempo de vida dos portadores longo, quando com-—
parado a sua velocidade de desligamento (snap-off). Estes dio-
dos sdo usados para implementar multiplicadores de freqgliéncia
em osciladores locais, pois praticamente dispensam o uso de
amplificadores para o sinal multiplicado (Figura 3.l1) e tém a
vantagem de poderem ser utilizados guando hid necessidade de un
alto fator de multiplicagdo. Para osciladores locais (OL)
usando cadeias de multiplicacdo direta, por exemplo, fatores de
multiplicagdo de quatro a cinco sdoc normais, e, dentro de um

PLI: estes nimeros vdo de onze a trinta {20~227.

A grande vantagem do uso de multiplicadores a SRD em PLL &
que o filtro necessirio para o sinal multiplicado, na saida do
SRD, & o propric PLL. Quando em operacdo, © SRD retifica o
sinal de entrada e se auto-polariza no seu ponto quiescente.
Este ponto & tal que durante o semi-ciclo positivo do sinal de
entrada , cargas s&8o armazenadas na juncdo polarizada direta-—
mente, vindas através de um elemento indutivo externc {indutor

de atagque). Durante o outro semi-ciclo do sinal de entrada, as

12



cargas armazenadas na juncdo sdo removidas lentamente, devido
ao grande tempo de vida dos portadores (caracteristica destes
dispositivos), por uma corrente contriria a4 do outro semi-ciclo
no indutor de ataque até que, finalmente, a tensic se inverte

no diodo gerando um pulso que & acoplado & saida.

A construgdo dos circuitos de casamento destes multiplicado-
res (vide Fig. 3.1) -~ tipo passa-baixas (P1) (formado por C3,
L2 e C4) na entrada e passa-faixa (série de L4 e C5) na saida -
para se obter a melhor eficiéncia de multiplicacdo, em geral
leva a oscilagdes paramétricas. Estas oscilagdes sio devidas ao
descasamento do dispositivo excitador fora da faixa de fregqiién-

cias de entrada do multiplicador (SRD).

L2 L3

SN YT

Figura 3.1: Multiplicador a Diodo SRD

Para evitar que essas oscilagdes ocorram, é comum o uso de
filtros com absorgido (bridged-T formado por L1, Cl, RL e R2) do
tipo passa-altas, que ndo exigem sintonia, uma vez que as fre-
gqliéncias acima das de operagdo ja estdo iscladas pela estrutura
de casamento de entrada do SRD. Estes filtros sdo normalmente
projetados para uma freqiiéncia de corte igual & metade da maior
freqiiéncia de entrada do multiplicador, pois esta é a freqgiién-

cia mais elevada para oscilacgdes sub-harmdnicas, tipicas destes

dispositivos [20].

Do lado da saida {alta freqiiéncia), a dificuldade se di& com a

13



realizacdo do capacitor do ressocador série, que pode ter valo-
res muito pequenos, o suficiente para nfo serem disponiveis
comercialmente. Aqui novamente outros artificios devem ser usa-
dos, mudando-se a configuracdo do filtro {(originalmente um res-
soador série), para uma que apresente a mesma freqiéncia
central e fator de gualidade, @, mas com valores realizivels
dos componentes. Outra forma de uso de multiplicadores SRD é em
caminhos de multiplicacdo direta, onde o multiplicador é
seguido de um filtro e tem seu tom disponivel para uso na saida
deste filtro. Neste caso, o SRD & acoplado diretamente ao pri-
meiro resscador deste filtro, que atua como casador de impedan-
cia. Este uso de multiplicadores é fregiiente em fontes

amarradas que utilizam conversio de fregiiéncia.

Uma forma mais simples de se entender o funcionamento do mul-
tiplicador a SRD, mas que d& uma boa nogdo de sua operacdo, &€
considerar o SRD como dois capacitores: um que representa o SRD
na condig¢do de polarizagdo direta, de valor alto e que, em con-
junto com o circuito casador de entrada, forma um ressoador na
freqiiéneia de entrada; o outro capacitor, para o caso de pola-
rizagdo reversa do diodo, gque, em conjunto com o indutor de
ataque, forma um ressoador na fregiiéncia de saida. 0 efeito
snap-off do SRD é representado pela mudanga entre os valores

dos capacitores, como descrito acima,

3.2 Divisores de Freqgiiéncia

Divisores de freqliéncia tipo TTL ndo serio considerados
neste capitulo, por serem de facil implementacdo em termos de

tecnologia e regras de projeto. A Gnica restricio que deve ser

levada em conta com mals rigor quando se usa este tipo de divi-

sor em fontes de alta fregiéncia é seu tempo de atraso. Este
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tempo pode ser longo o suficiente para que a resposta da malha
ndo seja eficiente no controle da fase do VCO. Este problema

serd tratado na Secdo 4.2,

Novos tipos de divisores a transistores bipolares em sili-
cio, e a FET em GaAs tém sido introduzidos pelos fabricantes, e
suas freqiéncias de operacgdo se estendem até, aproximadamente,
5 GHz para os dispositivos bipolares e ao dobro disto para os
dispositivos em GaAs. Para estes dispositivos, os cuidados a
serem tomados s8o quanto & poténcia e fregiliéncia de entrada,
bem como com os niveis de poténcia de saida. Estes dispositivos
ndo se comportam como os dispositivos digitais, isto &, ndo
aceitam qualquer freqliéncia de entrada (existem limites para
freqiiéncia minima e maxima) e requerem limites para a poténcia
minima e maxima de entrada. As condicdes de saida nfo sdo muito
diferentes, pois os niveis de tensio de saida nem sempre sio
compativeis com os de entrada. Além disto, a forma de onda de
saida ndo & a que usualmente se obtém de um divisor digital
(para um divisor por dois ndo-digital, o sinal de saida ndoc tem
necessariamente 50% de duty-cycle). Finalmente, para a grande
maioria dos circuitos em GalAs, varias tensdes de alimentacdo
sd0 necesséarias, e seus valores devem manter certa relacgdo

entre si, mesmo durante os ciclos de liga e desliga.

A alternativa a estes circuitos, para altas fregiéncias, sio
os divisores que utilizam carga armazenada, passivos (divisor

de carga armazenada ou paramétrico) ou ativos (a transistor

bipoclar) [23].

Um divisor passivo por carga armazenada usa como seu ele-
mento ativo um SRD, como o exemplo da Figura 3.2, com a dife-

renga basica do multiplicador a diodo SRD de gue o resscador de
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saida & sinteonizado na metade da freqgiiéncia de entrada, fazendo
assim com que o diodo fique, ciclo-sim/ciclo~-ndo, entrando em
condugdo e realize seu efeitc de desligamento rapido (snap-
off) . Para um melhor aproveitamento de conversdo, sdo introdu-
zidos circuitos ressonantes na entrada e saida que impedem que
uma freqiiéncia chegue ao terminal destinado & outra. Também,
para se conseguir melhorar esta isolag¢io, o SRD, que normal-
mente & usado em paralelo com o sinal em um multiplicador, fica
em série com o sinal em um circuito divisor. Estes divisores
tém a vantagem de, apesar de simples, funcionarem bastante bem
em freqiéncias altas, dependendo exclusivamente da existéncia
de diodos SRD com tempo de armazenamento compativel com a fre-
gliéncia de entrada.

ENT

o j
£l c3

“L L3

Figura 3.2: Divisor a Diodo SRD.

Suas desvantagens sdoc o alto nivel de poténcia necessario na
entrada, o baixo fator de divisdo (normalmente dois) e a neces-

sidade de filtro na saida, caso a presenca da freqiiéncia de

entrada seja intoleravel.

Divisores paramétricos tém o mesmo tipo de configuracido de
entrada/saida de um divisor com SRD, mas utilizam um diodo

varactor polarizado reversamente, em paralelo com o sinal de
entrada como elemento ativo. Nas condicdes de funcionamento, o

varactor apresenta uma condutdncia negativa na freqiiéncia de
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saida, em presenga do sinal de entrada. Neste caso, se a condu-
tdncia equivalente do circuito é menor que a amplitude da con-
dutdncia negativa do diocdo, ocorrerd uma oscilacdo na
freqiiéncia de saida, gerada pelo sinal de entrada, que sera

conduzida & carga pelo filtro de saida.

Divisores ativos a transistor bipolar usam o mesmo principio
dos divisores a SRD, mas o armazenamento de cargas & feito pela
Jungfo base-emissor do transistor divisor, e & controlado pelo
seu circuito de polarizac8o. Deste modo, a cada certo namero de
ciclos de entrada (igual ao numerc da divisdo), apenas um leva
a base do transistor a condugdo, e apenas este pulso & colocado
disponivel na saida. Divisores por dois a oito podem ser imple-
mentados desta maneira. No entanto, com o aumento do fator de
divisdo, menor a faixa de freqiiéncias de operacdo e maior o
ruido de fase introduzido por esse tipo de divisor. A vantagem
deste divisor sobre os outros dois & sua maior estabilidade e o

menor nivel de poténcia de entrada requerido [5], [23].

3.3 Comparadores de Fase

Trés tipos de comparadores de fase serdo descritos nesta

se¢do, devido ao seu interesse em fontes de alta freqiiéncia.

O primeiro tipo & a familia dos comparadores de fase ditos
senoidais, familia dos misturadores de freqliéncia balanceados,
duplamente balanceados ou dos double-double-balanced [247.
Estdo excluidos desta lista os misturadores desbalanceados, por
ndo terem estabilidade do nivel de saida com qualquer dos
sinais de entrada. Os comparadores de fase senoidais fazem

somas vetoriais dos sinais de entrada, que sio, entdo, aplica-

das aos diodos detectores e, novamente, somadas apbds a detec~

¢do. A tensdo de saida em fungdo do dngulo entre os sinais de
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entrada & o valor médio (positivo ou negativo) do produto de
duas senbides, variando-se a fase entre elas. Ou seja, & uma
senbide com periodo de 360 graus (de diferenca de fase entre as
entradas) e amplitude igual & multiplicac8o das duas senéides
de entrada. Como um dos sinais de entrada deve ser alto o sufi-
ciente para levar os diodos do detector de fase & saturacioc
(porta do OL), apenas o outro sinal tem a capacidade de alterar
o nivel de saida. Por este motiveo, o circuito excitador do com-
parader de fase deve ser do tipo saturado, mantendo assim o
nivel de saida do detector independente do nivel do sinal a ser
comparado. Isto & verdade para os comparadores feitos a partir
de misturadores balanceados, porque tanto os duplamente balan-
ceados como o¢s double-double-balanced podem operar saturados
nas suas duas entradas, tendc assim uma méxima conversdo dv/dd
e sendo esta conversdo aproximadamente constante com os niveis
de entrada. Os comparadores de fase do tipo senoidal té&m uma
boa rejeigido de OL, da ordem de 30 dB [25], sido disponiveis
para varias faixas de freqgiiéncia e sdo de facil implementacdo,
em faixa estreita, em qualquer freqiiéncia. No entanto, estes
comparadores tém a tensdo de saida limitada a duas vezes a ten-~
sdo de polarizacdo direta dos diodos que os compdem. Para com-

paradores implementados com diodos Schottky, a tensio de saida

fica limitada a +/-0,2 wvolts.

O segundo tipo de comparadores de fase a ser descrito sio os
comparadores harménicos, que se parecem fortemente com os do
tipo sample-hold usados em circuitos de baixa freqiiéncia [5].
Num circuito sample-hold, um dos sinais de entrada & usado para
dar reset num gerador de rampa (um capacitor acionado por fonte
de corrente), gerando assim uma onda tipo dente de serra. O

outre sinal de entrada é usado para ligar, por um periodo curto
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{(sample), um outro capacitor que se liga ao primeiro através de
um buffer que, apbds o pericdo de amostragem, retém o valor da
tensdo naquele instante (hold). Se a fase entre o0s sinais de
entrada varia, varia também o momento de amostragem, e, por-
tanto, o valor da tensdo de saida. Este comparador, usadc desta
forma, tem atuagdo linear para defasagens de até 360 graus

entre os sinais de entrada, pois a onda dente de serra & zerada

a cada ciclo.

Se substituirmos o gerador de onda dente de serra pelo prod-
prio sinal de entrada senoidal, teremos agora um sample-hold
com caracteristica senoidal, que deve ser utilizado apenas em
uma faixa monotdénica de 180 graus da senbdide. Este & o caso de
comparadores harmdnicos, onde o efeito sample ocorre em um a
cada varios ciclos do sinal de entrada, e o efeito hold é& dado
pelos capacitores dos circuitos (filtros) que se seguem ac com-
parador. O tempo de sampling normalmente & dadc pelc tempo do
puliso de um multiplicador tipo SRD. A ndoc existéncia de buffer
entre o sinal amostrado e o armazenado na saida, faz com que a
amostra ndo seja integralmente transferida para a carga, bai-

xando a eficiéncia do comparador,

O terceiro tipo de comparadores de fase a ser descrito sdo os
comparadores digitais do tipo fase-freqiiéncia. Eles sfo utili-
zados quando © sinal de um oscilador de alta freqgiiéncia & con-
vertido ou dividido até baixa fregiiéncia. Sdo comparadores com
duas saldas, onde essas saidas s8o ativas em posicSes comple-
mentares com relac¢do a fase zero dos sinais de entrada. Este
efeito & o responsavel pela discriminagio de freqiiéncias,

quando a malha ndo estd sincronizada. Existem varios modelocs

comerciais integrados para esta tarefa: 4046 em CMOS, 7440 em
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légica tipo TTL e o 12040 em tecnologia ECL (o tipo ECL - 12040

- tem sua freqliéncia maxima de trabalho em 25 MHz).

Estes detectores de fase operam determinando o avango ou
atraso de uma entrada em relacdo & outra. Como as bordas ocor-
rem uma vez por ciclo, estes detectores té&m uma faixa de atua-
cdo de +/~ 360 graus. Caso a diferenca de fase entre as
entradas seja maior que 360 graus (caso gue ocorre apenas
guando existe diferenca de freqiiéncias), uma das saidas estara

saturada, e este efeito & o responsidvel pela discriminacdo de

fregiéncias.
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CAPITULO 1V: Tipos de Malha de Controle

4.1 Malha de controle com comparacdo direta e com conversdo
de freqiéncia

Nesta se¢do iremos analisar como funciona a malha de con-
trole do oscilador utilizando a comparacdo direta e a conversio

de fregiiéncia.

4.1.1 Comparacgdo Direta

Uma malha de controle com comparacdo direta, cujo diagrama
de blocos pode ser visto na Figura 4.1, em fontes de alta fre-
qiéncia usa, geralmente, um comparador de fase do tipo senoi-
dal. Este comparador pode receber o tom de CL na freqgiiéncia de
comparacdo ou na forma de pulsos, e sdc mails usados em compara-
¢80 direta devido a dificuldade de se obter comparadores do
tipo digital em alta fregiéncia.

Conversor

3 MWultiplicador Lo fsciltador

CRef.

Filtro

Figura 4.1: Diagrama de Blocos - Comparacdo Direta,

Como a referéncia de freqgiiéncia &, em geral, de fregiiéncia
muito mais baixa, o artificio utilizado & o de se distorcer o
sinal controladamente (gerar pulsos), para se obter ¢ harmdnico
desejado. Isto normalmente é& feito com multiplicadores a SRD,

descritos no Capitulo III. Se estes pulsos forem filtrados

(selecionando ¢ harmdnico desejado), podemos fazer uma conver-—
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sao de freqiiéncia, como veremos mais tarde, ou uma comparacio
ciclo a ciclo. Caso os pulsos do SRD forem aplicados direta-
mente ao comparador (conversor), teremos a comparacdc harmd-
nica. A diferenca entre os dois modos de se comparar fase &
que, no primeiro caso, precisamos de uma poténcia maior de
excitagdo e um filtro, e, no segundo, o ganho do comparador de
fase & dividido pelo fator de multiplicacdo do SRD. Este & o
primeiro fator a se levar em consideracio no cdlculo da malha.
Por outro lado, os harménicos gerados pelo SRD podem passar
através do misturador e caminhar indevidamente até a saida,
comprometendo o desempenho do circuito (fonte) como um todo.
Assim, temos dois problemas a serem solucionados neste tipo de
malha: como manusear ¢ baixo nivel de sinal na saida do com—

parador e como garantir a pureza espectral da saida.

O primeiro problema nos leva a tentar colocar altos niveis de
poténcia nas entradas do comparador, para se obter o maximo de
sinal na sua saida. O segundo problema serd tratado apds as
consideragdes sobre a malha. O préximo passo é a escolha cor-—
reta de um amplificador DC (operacional), com caracteristicas
de ruido que permitam atingir as especificacdes da fonte de
alta freqéiéncia sem uma grande contribuicgfo de ruido por parte
desse operacional. Dentre as caracteristicas deste componente
devem constar uma otima estabilidade da tensio de offset com a
temperatura e com o tempo, bem como a possibilidade de ajuste
externo da tensdo de offset do dispositive. Ele deve ser esco-
lhido no state-of~the-art dentro dos de sua categoria, pelo
baixo custo que representa no sistema global, dada a sua impor-
tdncla para se atingir os objetivos. O ultimo item a ser res-
saltado dentro do amplificador DC é& a sua falxa de passagem,

pcis o ganho de malha aberta (DC) & considerado infinito
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(maior que 80 dB). Como os amplificadores operacionais normal-
mente empregados nestas fontes ndo sdo do tipo compensados
internamente, um cuidado especial deve ser dedicado & protecdo
contra oscilag¢des. Para isto, deve-se manter o ganho do cir-
cuito realimentado no minimo 20 dB abaixo do ganho em malha
aberta do dispositivo. Uma protegdo externa contra oscilacdes
deve ser prevista, pois o simples filtro de malha convencional
ndo impede oscilagdes dentro da faixa de controle. Esta prote-
¢do & bastante simples, e alguns amplificadores operacionais
tém, em seus terminais, o©s acessos a pontos interncs préprios

para esta finalidade {compensacdo em fregiiéncia).

Para se garantir uma maior pureza espectral de saida, deve-
mos fazer o contrario do desejado para o maior sinal de saida
do comparador: tentar isolar, ao maxime, © sinal do oscilador a
ser controlado, do circuito comparador de fase. Isto nos leva

inevitavelmente a uma solucdo de compromisso.

Solugdes caras para a isolacfo dos esplrios podem ser tenta-
das, mas todas elas tém suas vantagens e desvantagens, além do
fator custo. Podemos citar algumas, como a introducido de um
isolador entre o oscilador e o comparador de fase, o que limita
a interferéncia dos esplrios do comparador no oscilador, mas
que sO & tdo eficaz quanto a isolacdo do isolador, e apenas na
faixa de passagem deste. Assim, harménicos da referéncia nio
barrados pelo comparador de fase chegam aco oscilador pouco ate-
nuados pelo isolador, e podem caminhar livremente para a saida
da fonte. Para que este tipo de estrutura opere em faixa
larga, €& preciso trocar o isolador por um atenuador, e, conse-

quentemente, um amplificador se faz necessdrio para compensar

as perdas introduzidas pelo atenuadcr. Este & o método mais
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seguro para se conseguir manter a isolagdo com o tempo e tempe-
ratura, mas que leva a alguma instabilidade devido a variacio
do ganho do amplificador com estes dois pardmetros. Outro
método (o mais usado), & o de se projetar um buffer para a
faixa de freqliéncias de interesse. As topologias para se zerar
a componente 8;, de um transistor com ganho préximo a 0 dB sdo
bastante simples, para determinadas familias de transistores

bipolares.

4.1.2 Conversdo de Freqiiéncia

Malhas que incluem conversdo de fregiiéncia tém um grau a mais
de liberdade para a escolha do ganho total da malha. Esta con-
figuracdo também pode ser usada para compensar a variacdo do
ganho df/dV do VCO pela mudan¢a do fator de divisfo, guando se
tratar de sintetizadores. Neste trabalho nos limitaremos a uti-
lizagdo de conversores para evitar o uso de divisores de alta
freqiéncia, como pode ser visto no diagrama da Figura 4.2, e a
conseqiiente degradagdo no ruido de fase da fonte de alta fre-

giéncia.

Ref. saida

4 Oscil, ——— =

Mult.

Filtro
-3 Fi]truMJ

Figura 4.2: Diagrama de Blocos - Conversio de Freqiiéncia.

A conversido de freqgiléncia normalmente & feita diretamente no

oscilador de RF, na porta destinada ao controle de fase/fre-
qiéncia. Por este motivo, o ponto critico para este tipo de

fonte s&o os espurios introduzidos pelo conversor, seja do
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oscilador local, da imagem do sinal ou de ruidos da FI, que S3o

reconvertidos para RF.

O sinal do oscilador pode ser derivado para o conversor dire-
tamente de uma porta especifica para este fim, ou retirado da
saida através de um acoplador. No primeiro caso, esta porta €
pouco acoplada ao circuito de ganho do oscilador, e, além
disto, deve ser tomada através do circuito ressonante, que atua
como filtro para os sinais que possam ser introduzidos pelo
conversor. No segundo caso, o sinal derivado para o conversor
vemn diretamente da saida através de um acoplador, e a responsa-
bilidade da pureza do sinal de saida relativa aos esparios vin-
dos do conversor & do proéprio circuite do conversor e de suas

protecgdes.

O sinal que vem do oscilador para o conversor pode passar por
um elemento néo reciproco, como um isolador ou um buffer, ou
ainda ser atenuado, como ja descrito no item anterior, sempre
visando a eliminac¢do, ou redugdo, de gqualquer sinal que caminhe
no sentido do conversor para a saida. Estes componentes conse-—

guem, em media, uma redugdo de 25 dB nos esplrios acoplados ao

oscilador.

P

O préximo passo & a escolha de um conversor, que deve ser, no
minimo, do tipo balanceado, pois este tipo de conversor tem uma
isolagdo OL - RF em torno de 30 dB, e & esta a atenuacio a que
vai ser submetido o tom de OL antes de ser aplicado ao caminho
para o oscilador (diregdo da saida da fonte). Na saida de FI,
deve-se filtrar o sinal como primeiro passo, e, em seguida,
isold-lo de qualquer outra componente que possa seguir o cami-
nho contrdrio em diregdo ao oscilador. Isto deve ser feito por-

que ndo & raro o caso em que, apds a conversido, a FI é
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submetida a divisores, que geram sub-harménicos, e estes podem

seguir o caminho reverso até o oscilador.

4.2 Malha de Controle com Divisores

Fontes de alta freqgliéncia usando divisores seguem o diagrama
basico da Figura 4.3, Todos os tipos de divisores de freqiiéncia
sdo empregados em fontes de alta freqliéncia, com diferentes
tecnologias, niveis de sinal AC e de tempos de resposta. Isto
gera alguns problemas relacionados com espirios e tempos de
atraso. A regra basica para espirios & que, guanto mais rapido
0 circuito divisor, mailor a corrente de alimentacdo e de cha-
veamento interno, e, portanto, maior a contribuilcio deste divi-

sor para o nivel de esptrios introduzidos via alimentacio.

Ref. o .
— Lo Divisor Dscilador 20143

Filtre

Figura 4.3: Diagrama de Blocos - Malha com Divisores.

Esta afirmagdo & valida para uma mesma tecnologia de fabri-
cagdao. O mesmo critério deve ser empregado para divisores com

grande diferen¢a de tensfo entre os estados baixo e alto.

Porém, para fontes de alta fregiiéncia, o pardmetro mais
importante em cadeias de divisores & o tempo de atraso, pois as
tecnologias dos divisores sdo trocadas a medida que a fregiién-
cia & dividida, para que a interferéncia gerada pelo divisor
seja a menor possivel. Esta troca de tecnologia de componentes

torna o projeto, como um todo, melhor A medida que ele diminui
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© consumo de corrente e passa a utilizar componentes mais
difundidos no mercado, inclusive com mais opgdes para circuitos

mais complexos.

O problema gerado por esta mudanga de tecnologia em cadeias
com um grande numero de divisores, & que o tempo de atrasc nas
familias de integrados de baixa fregiiéncia é mais alto que o
tolerdvel para algumas fontes. Estes tempos, quando somados,
chegam a comprometer a estabilidade da malha de controle, mas
bem antes disto, ji estarfc influindo negativamente no controle
do oscilador, pois este atraso nio permite um controle eficaz
do ruido de fase. Isto acontece porgue é muito grande o numero
de ciclos passados entre o sinal do VCO entrar no divisor e o
retorno do controle para a corregdo de quaisguer desvios de
fase ou fregqiéncia com relacdo & referéncia. Este atraso é o
responsavel por uma parte da instabilidade da malha. Neste
caso, as solugdes sdo a melhoria do fator de qualidade carre-
gado do ressoador do VCO, ou a redugidc do nimero de divisores

ou a troca da familia de divisores por uma mais répida.

A melhora dada pelo aumento do fator de qualidade carregado
do ressoador, seja pela troca deste por um com fator de gquali-
dade descarregado melhor, ou pela mudan¢a do acoplamento do
ressoador ao circuito de ganho, resulta numa diminuicdo do
ruido de fase do VCO. Esta reduclo permite um intervalo de
tempo maior entre o instante do desvio do VCO da fase correta e
o da atuacdo da malha de controle, para um mesmo ruido de fase
da fonte. A redugdo do numeroc de divisores reduz diretamente o
tempo entre o desvio de fase do VCO & a atuacdo da malha, assim

como a troca de divisores lentos por tipos mais rapidos. O

outre método para se diminuir estes tempos de atraso devido aos
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divisores & a inclusfo de um conversor de fregiiéncia na malha
da fonte, e a conseqgliente reducio do nuimero de divisores para

se atingir a freqiiéncia de comparacio.

4.3 Malha Usando Comparadores de Fase e Fregiiéncia

Apbs ter sido convertido e/ou dividide, o sinal do VCO gue

passa pela malha de controle atinge o comparador de fase, onde

(D

ele comparado a referéncia. O sinal de saida do comparador
tem a informagdo da diferenca de fase entre suas duas entradas,
que vai, através do filtro de malha, controlar o VCO. Quando o
VCO estd sincronizado com a referéncia, qualquer desvio de fase
nas portas do comparador vai resultar numa pequena diferenca na
sua tensdo de saida, que serd corrigida através de um estimulo
dado ao VCO. Porém, quando o VCO ndo estd sincronizado, sua
fregqiiéncia, e nfdo somente a fase, & diferente da referéncia.
Agqui temos outra situacdo a considerar: O tempo em que a dife-
renga de fase entre as entradas do comparador de fase estdo no
semi-ciclo de realimentaglo negativa, valido para comparadores
de fase ciclicos, e como esta informacdo de erro & processada
até retornar do VCO. S3o0 estes pardmetros gue determinam a
faixa e o tempo de captura, que sfo a distdncia méxima, em
hertz, que o VCO pode estar da sua fregiiéncia de trabalho e
onde had garantia de que o mesmo v& estar sincronizado, transg-
corrido o tempo de captura. Em fontes de alta freqiiéncia, que
ndo utilizem grandes cadelas de divisores na sua malha de rea-
limentacdo, a faixa de captura & bastante reduzida, pois ©
sinal de saida do comparador de fase troca de fase rapidamente,
@ o filtro de malha atenua este sinal e ndo o entrega ao VCO,

prejudicando a aquisicdo de sincronismo.

Uma solugdo que pode ser utilizada guando ocorre este tipo de
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problema, e a comparacdo & feita em freqiiéncia préxima da refe-
réncia, & o uso de comparadores de fase e freqiidncia. Estes
comparadores tém sua saida com dois ramos, um dos gquais atua se
a fase da referéncia estd atrasada com relacdo ac sinal a ser
sincronizado, wvariando sua saida do nivel méximo até o minimo
para uma variacdo de 0 a 360 graus na relacdo de fase dos
sinais de entrada. Fora desta faixa, esta saida estd saturada,
ou em nivel baixo, para diferencas de fase maior gque 360 graus,
ou em nivel alto, para diferencas de fase menores que 0 grau. O
cutro ramo do comparador atua de forma semelhante, com a rela-

¢édo de fase trocada (atua linearmente de 0 a -360 graus).

Quando as saidas do comparador sdo combinadas, o que normal-
mente & feito pelo conjunto amplificador/filtro de malha, temos
uma variac¢do linear da tensdo de controle para variacdes de
fase de -360 a +360 graus entre os sinais de entrada. Fora
desta faixa, um dos bracos do comparador sempre estd saturado,
indicando para o amplificador/filtro de malha a direcdo correta
da alteragdo a ser feita na tensdo de controle para que o VCO
seja levado para a condicio de sincronismo. Quando o anmplifica-
dor de malha inclui um integrador, este conjunte forma o melhor

caso para uma rapida aquisicdoc de sincronismo,

d.4 Malha Usando Gerador de Busca

guando o comparador de fase nio tem a facilidade de busca de
freqiiéncia, a opcdo para a aquisicdo de sincronismo & o gerador
de busca. Este consiste (funcionalmente) em um detector de sin-
cronismo, um somador na tensioc de controle e um gerador de
baixa freqliéncia, tipo triangular, como sugerido na Figura 4.4.

Quando & detectada a auséncia de sincronismo, o gerador de onda

triangular & ligado, somando a tensdo triangular a tensio de
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controle. Isto faz com que o VCO tenha uma grande variacdo de
freqiiéncia, e se aproxime o suficiente da referéncia para ficar
dentro da regido de captura. Uma vez na regido de captura, a
malha entra em regime e desliga o gerador de busca, e o funcio-

nament¢ normal recomega.

m“!_> Aaltipl. _® Bscilador ,iii‘;,'_w;,

Beteetyy
de _—
Sincranismo

L

Geradar de

Besca —] Filtre

Figura 4.4: Diagrama de Blocos -~ Malha com Gerador de Busca.

1

A maneira com gque este elemento & implementade difere bas-
tante da sua descrigdo, como visto na Figura 4.5, embora o fun-
cionamento préatico seja exatamente o mesmo. Todo o circuito é
implementado usando-se o proprio amplificador/filtro de malha,
construindo~se um oscilador tipo ponte de Wien modificado na

entrada positiva do operacional.

R4
Ry
el
le C3
N e
Y k5
HI [l gz 2

Figura 4.5: Filtro de Malha com Gerador de Busca.

Para a descricdo de seu funcionamento deve ser levada em con-

sideragdo a soma das realimentacdes positiva da malha do
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oscilador Wien e negativa da malha de controle da fonte de alta

freqiiéncia.

¢ funcionamento deste circuito pode ser facilmente descrito

quando sao separados os efeitos do gerador e do sincronismo.

Quando o VCO ndo estd sincronizado com a referdncia, a reali-
mentac@o negativa devido & malha de sincronismo ndo existe, e ©
amplificador/filtro de malha passa a atuar como um oscilador
ponte de Wien, composto pelce amplificador operacional, €1, C2,
R2 e R5. Este & um oscilador originalmente senoidal, mas que
foi modificado para garantir sua partida em qualquer situacdo
do comparador de fase. Este oscilador trabalba saturado,
gerando um sinal tipo trapezoidal, gue & a op¢do para este tipo
de gerador de busca [26]. Quando o VCO, controlado por esta
tensdo, se aproxima da freqiiéncia de trabalho, a saida do com-
parador de fase passa a atuar sobre o conjunto amplificador/
filtro sob a forma de realimenta¢do negativa para o oscilador
Wien. Nesta condigdo, a realimentacdo negativa da malha é pre-
dominante, e o gerador de busca deixa de atuar, dande lugar ao
controle normal da fonte de alta freqiiéncia [27]. Serido dados
mais detalhes sobre a implementagdo deste circuito no Capitulo

V.



CAPITULO V: Fontes para Alguns Sistemas de Telecomunicacies.

Este Capitulo descreve a parte prética deste trabalho. Duas
fontes foram projetadas e construidas usando os blocos descri-
tos nos Capitulos anteriores. Como estas fontes foram projeta-
das na seqliéncia que serdo descritas, o projeto da segunda
fonte fol feito, desde o principio, tentando-se eliminar os
piores pontos encontrados na primeira fonte, principalmente
visando a fase de produgdo comercial. A memdria de calculo das

duas fontes esta contida no Apéndice A.

5.1 Aplicag¢do em Circuitos Phase-Locked-Multiplier (PLM).

Esta fonte foi primeiramente projetada para ser utilizada em

transceptores de sinails para satélite, como serid descrito a

seguir.

O projeto de uma fonte de alta fregiiéncia comega na especi-
ficagdo do produto, o que nem sempre estd sob o controle do
projetista de RF. O caso que serd descrito a seguir leva em
considerac¢do algumas das caracteristicas sistémicas 4 existen=—

tes, e que devem ser seguidas, a partir das especificacdes que

foram recebidas.

No presente caso, sdo apresentadas abaixo as especificacdes
dos osciladores locais das estagdes receptoras/transmissoras de
sinais de/para satélite, para sinais de TV e de telefonia (ETP

- estacdo de telefonia publica; ERTV - estaclo receptora de

televisdo) .

As especificacdes do primeiro oscilador local de recepcdo e

do segundo oscilador local de transmissdo sdo: o oscilador

local deverd ser capaz de gerar gualquer freqiiéncia entre

4812,5 e 5312,5 MHz com um nivel de 10 dBm na entrada L do mis-
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turador.

A configura¢do a ser utilizada & um oscilador amarrado na
décima segunda harmdénica de uma referé&ncia a cristal que &, em

seguida, multiplicada por quatro.

O oscilador de referéncia, gerando qualquer freqgiiénecia entre
100,260417 e 110,677083 MHz, deverd fazer com que a saida do

oscilador local seja um tom com fregiiéncia entre 4812,5 e

5312,5 MHz,

Serdo utilizados dois osciladores de referédncia de modo a
facilitar trocas de freqli@ncia e permitir operacfio em mais de

uma freqiiéncia (ndo simultaneamente).

O multiplicador por 48 deverid ser do tipo phase-lock, nao
necessariamente &gil. Nas mudancas de fregiiéneia poderad ser
usado algum dispositive de sintonia grossa do VCO do phase-
locked—-loop (PLL) de modo a facilitar a aquisic¢do simultdnea de
fase e freqliéncia por amarramento {(locking). Sugere-se a utili-
zagdo de um VCO na faixa de 1203,12 a 1328,13 MHz na implemen—

tagdo deste oscilador.

Umn atenuador fixo entre a fonte de alta fregiiéncia e o mistu~
rador devera ser utilizado para melhorar a adaptacdoc entre os

dispositivos. Sugere-se uma poténcia de +13 dBm na saida do

multiplicador e um atenuador de 3 dB.

Deve—se ter:

Faixa de fregiiéncia: 4812,5 a 5312,5 MHz

Nivel de saida : 10 dBm +/- 1 dB

Variagido maxima de poténcia de saida : +/~ 0,5 dB
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Nivel de espuUrios : =127 dBc entre 2700 a 4200 MHz
~127 dBc entre 5925 e 6425 MHz
-127 dBc entre 1094,5 e 1130,5 MH=z
~20 dBc para harmdénicos do OL

~66 dBc para as demais faixas de

fregiiéncias.

Ruido de fase : a partir de 10 kHz de afastamento da

portadora, a densidade de ruido de fase ndo deverd exceder =63

dBc/3 kHz.
As especificagdes do segundo OL RX e do primeiro OL TX sdo:
Fregiiéncia de saida : 1182,5 MHz (RX)
1042,5 MHz (TX)
Nivel de sinal : +10 dBm +/~ 1 dB
Nivel de esplirios: ~117 dBc entre 1094,5 e 1130,5 MHz
~117 dBc entre 1234,5 e 1270,5 MHz
=117 dBc entre 52 e 88 MH=z
-20 dBc para esplirios do OL

~-66 dBc para as demals faixas de

freqliidncias,

Ruido de fase: nfo deverd exceder -63 dBc/3 kHz a partir

de 10 kHz da portadora.

Especificagdes mecdnicas: a maior compatibilidade pos-

sivel com unidades existentes no mercado internacional & dese-—
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jada, visando viabilizar eventuais trocas de unidades

defeituosas ocu deterioradas.

Alimentagdeo: a alimentacgdo do Up/Down-converter fornece
+2QV e -20V com referéncia ao terra, com regulaclfo grossa. A
principio, as tens®es a serem utilizadas pelos componentes do

Up/Down-converter sdo de +15V e ~15V.

Estas foram as especificagdes recebidas, e & baseado nelas

que vamos descrever o projeto, caracterizacdc e teste dos OL's.

O primeiro elemento projetado foi o oscilador de alta fre-
qiiéncia, inicialmente para cobrir a banda de 1200 a 1330 MH=z.
Outro oscilador foi inicialmente projetado para a posiciio de
segundo oscilador em 1042,5 ou 1182,5 MHz. Novas versdes de
osciladores locais, desta vez para o rédio digital em 900 MHz,
levaram a estender a banda de cobertura de apenas um oscilador

entre 870 e 1330 MHz, em trés faixas [28,29].

O transistor escolhido para esta funcido foi o BFW16A, um
transistor bipolar com poténcia suficiente para esta aplicacdo
(dissipagdo de 500 mW @ 25°C), e f. de 1200 MHz. Os pardmetros
S foram medidos nas condic¢des DC de funcionamentc, e com baixo

nivel de sinal de RF (pardmetros de pequeno sinal).

Inicialmente foram tracados os circulos de estabilidade do
transistor em toda a sua faixa de freqiidéncias, para a verificar
em quais freqgliéncias o mesmo seria instavel, para, a seguir,
provocar uma instabilidade controlada na faixa de interesse. As
figuras mostradas neste trabalho, no Apéndice A, foram feitas
por um programa existente no CPgD/TELEBRAS (TouchStone, da
EEsof), e mostram os circulos de estabilidade para varias fre-

gliéncias, no mesmo grafico. Este tipo de apresentacio facilita
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a visualizacdo de instabilidades em toda a banda onde o dispo-
sitivo tem ganho disponivel mas dificulta o entendimento de que
estrutura leva este dispositivo a ser estéavel. Neste ponto,

vale a pena descrever o significado para as varias freqiiéncias

notaveils de um transistor:

fp: definida como f./B, é o ponto onde o ganho de corrente cai

3 dB do seu valor em baixa freqiiéncia.

fy: definida como a freqiiéncia onde ¢ ganho de corrente do

dispositivo cai a um (I./I,=1).

fs: definida como a freqiiéncia onde o pardmetro S,; cai a um

(821 [CiB] 20) .

frax: definida como a fregiiéncia maxima onde se consegue

ganho igual a um (g...=1).

Estes pardmetros normalmente acontecem nesta ordem, isto &,
Fa<fi<fs<fhaxr cOm excecloc de f e fy, que podem estar em posigdes
trocadas, dependendo dos pardmetros do dispositivo. Uma facili-
dade que o conhecimento destas caracteristicas nos da é& a de
onde procurar instabilidades no dispositivo. Abaixo de fp &
pouco provavel que o transistor seja incondicionalmente insta-—
vel, pols a fase entre entrada e saida ainda estd acima de 90°,
apesar do dispositivo ter alto ganho. Acima de f. ou f; o tran-
sistor pode ser, no maximo, condicionalmente estavel, pois seu
ganho ndo & suficiente para vencer a impedincia positiva de um
sistema bem adaptado. Dai até f,., por outro lado, ndo & tao

simples a construcdo de um oscilador.

De posse destas caracteristicas e dos parimetros S do tran-

sistor BFW16A, vemos que a sua regido de instabilidade vai de

700 MHz a 1.5 GHz, aproximadamente a regifio entre fp e fr. Para
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estabilizar este transistor, verificamos que apenas um resistor
(realimentac¢do paralela AC) de 270 ohms entre base e coletor,
tornava-o estavel o suficiente para a aplicacdo em toda a sua
regido de ganho. Seguindo os passos do Capitulo 2, Secdo 2.2,
vamos usar as realimentacgdes paralela (ja utilizada) e série,
com o objetivo de obter, com os novos parmetros § do disposi-
tivo realimentado, uma instabilidade na regifio de interesse. A
regido desejada para instabilidade, neste caso, pode ser divi-
dida em trés bandas que devem poder ser selecionadas durante o
processo de ajuste em fédbrica: uma de 870 a 940 MHz, a segunda
de 1040 a 1100 MHz e, a Gltima, de 1200 a 1330 MHz. Verificamos
que 0 usc de realimentacdo série indutiva nos dava as caracte-
risticas necessé&rias para o funcionamento nas bandas acima. A
partir desta constatagdo, foram introduzidas perdas nesta rea-
limentag¢do, visando simular a conexdo da carga do oscilador
nesta porta. O3 resultados obtidos, apédés alguns ajustes, foram
satisfatérios em todas as bandas. Para se obter a regifio de
resisténcia negativa deseijada nas varias bandas, foi verificado
que era possivel a sua obtencdo com a troca de apenas um compo-
nente, em uma estrutura simples na simula¢fo de carga do tran-—
sistor. Na configuracdo usada, apenas um indutor em paralelo
com a carga deverd ser trocado para garantir a cobertura de
todas as bandas. Assim, usande uma derivacdc no indutor foi
obtida uma resisténcia negativa de 1100 a 1400 MHz, e, com ©O
indutor completo, a banda de resisténcia negativa cobre de 700
a 1100 MHz. Esta estrutura cobre todos os requisitos impostos,
tratados na Secdo 2.2, que inclui a estrutura de adaptacio de
saida do tipoc passa-baixas. Esta estrutura, embora seja de
ordem 1 (apenas um elemento reativo), se mostrou adequada para

levar o segundo harménico do oscilador para -18 dBc em 850 MHz
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e para =27 dBc em 1330 MHz, atendendo, assim, este item da

especificacdo dos osciladores descritos.

O passo seguinte fol aumentar a resisténcia negativa na
faixa de interesse e projetar o ressoador na fregiiéncia de ope-
ragdo. Estas modificagbes incluiram o aumento das capacitdncias
entre coletor-emissor e base-emissor do dispositivo (capacitdn-
cias externas C2 e C5 na Figura 5.1, gue mostra o circuito do
oscilador de 1 GHz), para obter um aumento da poténcia de saida
na faixa de 800 MHz, O ressoador foi, entdo, projetado para
apresentar uma impeddncia préxima de um curto circuito A porta
de entrada (base} do dispositivo. Dadas essas caracteristicas
do circuito final, os acertos parciais para cada faixa foram
feitos na bancada para otimizar a poténcia de saida, a cons-
tante de ganho df/dV, e, principalmente, a facilidade com gue
se chega ao ajuste definitivo para cada faixa [30~34]. Desta
tltima condic¢do fol estabelecido o conceito de valores pré-
definidos para cada uma das faixas. Assim, © capacitor de desa-
coplamento no induter de emissor tem uma posicdo para a pri-
meira banda e outra posicgdo para as outras duas bandas. O
capacitor externo de base-emissor também tem seu valor modifi-
cado. O toco tipo delta (delta stub) utilizado para trocar o
valor do capacitor de emissor, deve ser ajustado para a melhor
linearizagdo do VCO. O© toco delta que controla a capacitdncia
de fim de linha do ressoador principal tem faixas de ajuste
grosso, e pontos de ajuste entre elas para compensar a variacéo
dos pardmetros § do dispositiveo ativo. Finalmente, a fregiiéncia
gerada em cada uma das faixas & controlada pelo varactor, e a
excursdo da mesma & limitada pelo limite imposto a tensdo de
controle pelo circuito do filtro de malha e pela atuacido do

varactor no circuito tanque. Deve-se lembrar gque a atuacdo é
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limitada pela capaciténcia parasita do varactor, dada princi-

palmente pelo encapsulamento.

ii' . :L:‘

A

]
L5 BHT-16

-¥ei

Figura 5.1: Oscilador implementado de 1 GHz.

Para aumentar a rejeigdo aos harmdnicos do oscilador local
nas faixas mais baixas, fol introduzido um filtro passa-baixas
de ordem 3, tipo T, entre a saida do oscilador e o atenuador de
ajuste de nivel de poténcia de saida (L4, C6 e L5, na Figura
5.1). Deve ser lembrado que quando esta fonte & utilizada en
900 MHz ou em 1,1 GHz, sua salda & ligada diretamente & porta
de OL do misturador. Quando for utilizada a verséo de 1,2 a
1,33 GHz, este PLL é conectado a um multiplicador por 4 (uni-
dade x4), tendc em sua saida o tom entre 4,8125 e 5,3125 GHz da
especificacdo, e, neste caso, os harmdnicos do oscilador sio
bem-vindos ao multiplicador, que & composto por um amplificador

seguido de um gerador de harménicos e um filtro.

C segundo bloco do PIM a ser projetado é o oscilador de refe-
réncia, que serad utilizado quando o subsistema operar com fre-

qiiéncia fixa (caso contrario uma referéncia externa -
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sintetizador ou oscilador controlado - serd usado).

Este oscilador deve ser a cristal e deve estar na faixa de
100 a 118,25 MHz. Osciladores a cristal nesta faixa funcionam
freqiientemente no gquinto sobretom e no corte AT, e podem ter
alteragdo da sua curva de resposta com a temperatura pela
mudanga do angulo de corte do cristal. A Figura 5.2 mostra a
variacdo da freqliéncia de ressondncia do cristal em funclo da
temperatura, tendo como pardmetro ¢ &ngulo de corte da lamina
do cristal. Estes dados sdo usados durante a especificacfio do
cristal, e podem ser usados para compensar uma eventual varia-
¢do da freqiiéncia provocada pelos demais componentes do

oscilador (em funcdo da temperatura) [35].

Novamente o0 projeto de um oscilador inclui a estabilizacéo
do dispositivo ativo, que no caso de um oscilador de referéncia
deve levar em considerag¢doc alguns pontos, dos quais iistamos

gquatro deles a seguir:

1. O amplificador formado pelo dispositivo ativo deve ter

caracteristicas de baixo ruido;

2. 0 elemento de alto Q deve ser colocado na sua melhor
condigdo de trabalho, tanto em casamento de impedd&ncia, gquanto

de poténcia;

3. A limitacdoc de poténcia do oscilador deve ser feita de

forma pouco ruidosa, e,

4. Cuidados devem ser tomados para se evitar oscilacdes na

fundamental ou em outros sobretons nio desejados do cristal.
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Figura 5.2: Curvas de Resposta para o corte AT.

1- Cristal cortade para Temperatura Ambiente.
2= Cristal Cortado para 75°C.

Verificados estes itens, uma primeira andlise nos leva a um
oscilador tipo Colpitts, na configuracdo base a massa, para

garantir uma baixa impedincia ao cristal operando no quinto

sobretom.

Para se estabilizar o dispositivo ativo na configuracgdoc uti-
lizada, verificou-se que um resistor no terminal comum (base)
seria a melhor opgdo, e a malis simples para freqiiéncias abaixo
das freqiiéncias de trabalhc. No entanto, esta opgdo ou uma rea-
limentagdo paralela séo incompativeis com um dispositivo ampli-
ficador com caracteristicas de baixo ruido. A solucgdo adotada
foi a de utilizar um resistor desacoplado (R3 e C4, na Figura
5.3) no terminal comum (base), que atuasse em baixas fregiién-
cias, e um resistor na saida (R5), que atuaria preferencial-

mente na fregiiéncia de trabalho e acima da mesma.

0O oscilador do tipo Colpitts foi adotado por ser de implemen-
tacdo simples e dar a flexibilidade necessdria ao projeto. O

circuito final estd na Figura 5.3, O circuito ILC do oscilador
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(L1, C7, C8, Cl0 e Clil) & o responsadvel pelas caracteristicas
de impedancia vistas pelo cristal e pelo transistor, pelo tipo
de saturagdo do oscilador e pela poténcia de excitacdo do cris-
tal. Estes valores sfo controlados da seguinte maneira: uma
carga de alta impeddncia apresentada ao transistor propicia sua
saturacdo AC nos terminais coletor-emissor, sem deslocar o
ponto quiescente da polarizacdo. Uma razdo de atenuacgdo da ten-
sd0 que retorna ao transistor da ordem de seu ganho nos garante
uma baixa excitac¢d8o do cristal e uma baixa impeddncia para o
mesmo. A saturacgdo do transistor deve estar entre 2 e 5 dB
acima do ponto de compressdo 1 dB, quando comparadc a um ampli-
ficador nas mesmas condigdes, para garantir que o circuito fun-

cione com diferentes unidades, temperaturas e ao longo da vida

util do transistor.

O ajuste fino da impeddncia de saida vista pelo transistor é
feito pela conversdo da resisténcia de saida (carga), através

de ClZ, para o circulto ressonante.

Este oscilador, com um cristal em quinto sobretom colocado
entre a derivagdo do circuito ressonante do oscilador Colpitts
e 0 emissor do transistor, apresenta ainda um pequeno problema:
0 c¢ristal ndo exerce o controle absoluto da fregliéncia do
oscilador, pois a capacitdncia de montagem do cristal tem a
sua reatdncia da ordem da impedincia série do cristal. O arti-
ficio usado para minimizar este problema & o de resscar esta
capaciténcia com um indutor em paralelo. Para que este circuito
LC ndo interfira em outras fregiéncias, ele é feito proposital-
mente com baixoc Q, aumentando-se o capacitor parasita do cris-

tal com um capacitor externo, para se diminuir o valor do

indutor a valores que cubram a faixa de fregiliéncias de inte-
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Figura 5.3: Oscilador de Referéncia.

O dltimo ponto do circuito do oscilador de referédncia & o
casamento de saida (Cl2), que deve compensar, ao menos parcial-
mente, as variac¢des de poténcia do oscilador, sem comprometer
as caracteristicas fundamentais de uma referéncia. Para isto, é
usado como acoplamento de saida um capacitor com um valor rea-
tivo alto, isto &, aproximadamente o dobro das impeddncias
envolvidas no oscilador/buffer. Este procedimento permite, ao
mesmo tempo, apresentar uma impeddncia alta ao transistor/
oscilador devido a carga, e corrigir a queda da poténcia de
saida com ¢ aumento da freqgliéncia do oscilador. O coscilador de
referéncia & seguido por um buffer com duas fun¢des distintas:
amplificar o sinal de baixo nivel gerado pelo oscilador de
referénecia e, isolar, tanto quanto possivel, este oscilador de
flutuagdes e esplrios vindos dos estagios que se seguem ao
buffer. O projeto deste estdgio ndo tem grande desafio; assim
ndo nos deteremos nele, exceto para deixar claro as diretrizes
que devem ser seguidas durante seu projeto. O buffer necessario
para este estagio pode ser do tipo sintonizado ou de faixa-
larga, com vantagens e desvantagens para cada um. Um buffer

sintonizado permite um maior ganho com a mesma isolacdoc reversa
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de um faixa-larga, mas perde no casamento fora da faixa.

Para © nosso caso, de 100 a 118 MHz, este estdglo seria um
ponto a mais a ser ajustado no circuito, caso se fizesse a
opgdo por um estagio sintonizado. Isto tornaria impraticavel a
obtencde de uma fonte do tipo dgil, que desejamos obter. Este
motivo foi o suficiente para que se fizesse a opgdo por um
buffer tipo faixa-larga, apesar do sacrificio implicito no

ganho deste estagio. A Figura 5.4 mostra o circuito final deste

buffer.

_...__L R 1

Figura 5.4: Amplificador/Isolador de 100 MH=z.

O estdgio de poténcia de 100 MHz & o prdéximo item deste Capi-
tulo, e o seu prodeto inicial ndoc fol trivial. Isto aconteceu
porque ndo dispinhamos dos dados completos do estidgio subse-
gliente a este amplificador: um multiplicador a diodo SRD. Nio é
disponivel, para estes multiplicadores, uma literatura especi-
fica, mas apenas dados para algumas poucas aplicacdes e para

fungbes e faixras de freqiéncia determinadas [20~227.

Assim, tanto a poténcia de saida deste amplificador de 100

MHz, como sua impeddncia étima para operacdo eram incdgnitas

gue nd3o puderam ser determinadas sem que isto resultasse num
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atraso excessivo para o projeto e construcio da fonte descrita.
Aliando este fato ao de que o multiplicador & um dispositivo
extremamente mal-comportado no que diz respeito & geracgdo de
resisténcia negativa, optou-se por construir o amplificador na
impeddncia de 50 ohms. Esta decisfo implica na necessidade de
isolar o multiplicador do amplificador para freqiiéncias baixas,
conforme o circuito da ¥Figura 5.5, e em um posterior casamento
do multiplicador. Deve ser registrado que esta solucde sd &
vidvel para pequenas faixas de freqiiéncia, como a gque estamos
interessadoes, e gue, para faixas maiores, um outro tipo de
enfoque deve ser dado a estes estdgios. Vistas as consideracdes
acima, o estdgio de poténcia de 100 MHz foi projetado para a
poténcia de saida de +27 dBm, como um amplificador unilateral.
Isto pbde ser feito uma vez que a entrada estd isolada pelo
buffer do oscilador de referéncia, e a saida pelo isolador de
baixa fregiliéncia. Nessas condigdes, este estigio ndo deve apre-
sentar maiores problemas. Os pardmetrcs relevantes para este
tipo de enfoque sdo a polarizac8o e os niveis de impeddncia a
que estarad submetido o dispositivo ativo para fornecer a potén-
cia desejada, além da garantia de um conjunto ganho-poténcia
minimo admissivel, em toda a faixa de freqliéncias & qual este
estidgic sera submetido. Durante os testes do amplificador, o
circuito tipo ‘T-com ponte’ (bridged-T) que servird também
para isolar, em baixas fregiiéncias, o amplificador do multi-
plicador, foi incorporado ao amplificador. Este c¢ircuito apre-
senta uma perda consideravel no inicio da faixa de freqiiéncias
do conjunte (aproximadamente 2 dB). Com este procedimento con-

segue-se, de imediato, uma resposta aparentemente mais plana no
amplificador, pols tanto seu ganho como sua poténcia méxima

seguem a queda da curva de ganho do transistor nd3o realimen-
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Figura 5.5: Amplificador de Poténcia de 100 MHz.

Como apresentado na Figura 5.5, a topologia deste circuito
consiste de um 7 R~L-R (R3, L2 e R5), colocade em série com o
sinal, e uma ponte capacitiva da entrada para a saida para ter-
minar o conjunto {(C4). Em baixas freqiiéncias, o capacitor esta
aberto e o indutor & considerado um curto, e, nesta condicio,
tanto a fonte de sinal como a carga véem 50 ohms. Na faixa de
freqiiéncias de operagdo do circuito e acima dela, o indutor
central do T & considerado um circuito aberto, e o capacitor
ponte & considerado uma baixa impeddncia. Para estas freqiién-
cias, a carga vé a fonte e recebe a malor parte do sinal desta.
De posse da fonte de referéncia e de um amplificador com potén-
cia suficiente na faixa de operacdo, pudemos desenvolver e tes-
tar o multiplicador de freqgiiéncias a diodo SRD. Este estéagio
consiste de um casador de impedéncias tipo PI, de 50 para 15
ohms (C2, L1 e C3, na Figura 5.6), do circuito de ataque do SRD
(LZ) e do seu circuito de casamento de saida (L3, C4 e C5).
Tanto o circuito de casamento de entrada comec o circuito de

ataque do SRD sdo feitos para a faixa de 100 a 120 MHz (Figura

5.6), e ndo apresentam qualquer problema quanto & sua constru-

¢cdo, uma vez dque 08 valores dos componentes sintetizados sdo

46



condizentes com esta faixa de freqgiiénclia e com o substrato uti-
lizado (o indutor de ataque do diodo SRD foi feito em circuito
impresso). J& o circuito ressonante de saida, caso fossem uti-
lizadas as técnicas de projeto de circuitos convenioconais,
resultaria num circuito LC série com um capacitor de 0,2 pF
como parte do circuito ressonante. Numa andlise mais detalhada,
vimos que este valor era menor que as ilhas de sclda deste

capacitor no substrato utilizado, sendo considerado, portanto,

irrealizéavel.

Figura 5.6: Multiplicador a Diodo SRD.

Uma tentativa para se utilizar o acoplamento entre dois fios
torcidos também ndoc deu resultados confiaveis. A solugdo encon-
trada fol a de se alterar o nivel de impedadncia de carga do
ressoador, fazendo com que a carga aparecesse numa derivagdo
capacitiva do circuito, e, este sim, resultou em valores condi-
zentes com as freqgiiéncias envolvidas, e, portanto, realizlveis,
O dltimo item do multiplicador a SRD & o controle de polariza-
cdo, gue apesar de ser composto por um Gnico resistor (R1),
pois o SRD & autopolarizado, tem uma grande influéncia na esta-
bilidade do multiplicador, 3& gque & este resistor gquem controla
o duty-cycle do SRD. Este pardmetro sdé foi ajustado em defini-
tivo quando o multiplicador foi acoplade ao conversor harmd-
nico, uma vez que da largura de pulsos do multiplicador e de

seu contelido harmdénico, além da poténcia de saida, dependem a
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eficiéncia e a tensdo de offset do conversor. No caso deste
conjunto multiplicador-conversor, o resistor de polarizag¢do do
multiplicador & também um resistor de amortecimento. Este amor-
tecimento foi incorporado ao circuito porque o conversor uti-
lizado - um misturador comercial e um estidgio isolador para o
sinal do oscilador, Figura 5.7 -~ ndc suportava a poténcia e a
largura dos pulsos gerados pelo multiplicador. Adiantando um
pouco a apresentacgido de dados posteriores, implementamos
durante este trabalho uma outra fonte de microondas onde o con-
versor harménico foi projetado para funcionar como tal, e
naquele caso, a tensdo de auto polarizacdo do diodo SRD é& usada
também como polarizacgdo dos diodos do conversor, para que se

obtenha um melhor resultado com harmdnicos de ordem mais alta.

As medidas feitas com esie conjunto -~ oscilador de referén-
cia, amplificador-isolador, amplificador de poténcia e conver-
sor harménico =~ levaram & confirmag¢do do esperado teoricamente:
a perda de conversdo aumenta com a ordem do harmdnico conver-
tido. Isto & verdade desde que o nivel do harmdnico correspon-
dente esteia presente na porta Mult (Fig. 5.7), que funciona
como oscilador local do conversor, com uma amplitude sufici-
ente para efetuar o chaveamento correto dos dicdos do conversor
[36,37]. Assim, como este nivel & bastante dependente do res-~
soador na saida do multiplicador, da sintonia deste resscador e
do seu fator de qualidade dependem a correta cobertura da faixa
de fregiéncias em que desejamos o funcionamento da fonte de
alta freqiiéncia [38]. Este & o motivo do resscador (L4, C4 e
C5) ter sido sintonizadeo na parte mais alta da faixa de fre-

gliéncias a ser coberta (1300 MHz), e ndo ter sido dada grande

importéncia a faixa mais baixa (800 MHz), pois esta usa para a

conversdo ¢ oitavo harmdénico, contra o décimo segundo da faixa
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mais alta. Com esta escolha de ajustes, conseguimos um ganho
bastante plano do conversor para todas as faixas de fregliéncias
envolvidas {(a amplitude de saida do conversor estava entre 250

e 350 MV enquanto a tensido de off-set tinha seu valor entre
/=100 mv) .

Yoo L1

] YN,

Mylt.

FI

_____ _ Aap/Filtro
- e ]

Figura 5.7: Conversor Harmdnico.

E com estes dados que trabalhamos para o projeto da tltima
etapa de contrug¢do da fonte de alta freqliéncia a PLL, o cir-
cuito de contreole de fase. Este circuito tem a fungédo de con-
verter a tensdo de salda do conversor harmbnico, devidamente
filtrada, aos valores necessarios para serem aplicados ao
varactor do oscilador de alta fregiiéncia. Como cinceo tipos
diferentes de fonte, com trés faixas de fregiiénecia distintas,
seriam usuadrias dos mesmos blocos funcionais, algumas precau-
¢des foram tomadas para evitar um grande trabalho de ajuste
durante a fase de producao industrial. Uma destas precaugdes
feci a de se isolar a entrada de controle do oscilador de alta
freqiéncia com um coperacional, pois, deste modo, diferentes
moéduleos de filtro/amplificador poderiam ser adaptados nesta
conexdo, sem problemas. Além disto, este estagio poderia ofere-
cer um ganho extra ajustdvel, de modo que caso alguma restri-

¢do, no que diz respeito ac ganho, fosse feita aco filtro de
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malha, o ganho total poderia ser recuperado neste estigio.

Em se tratando do filtro de malha propriamente dito, Figura
5.8, as funcdes a ele atribuidas sfo as de corrigir, dentro do
possivel, o off-set do conversor harmbénico, filtrar os espliurios
do conversor e as freqiliéncias acima da qual o controle do VCO
nio & desejado, e mover a fase correta do sinal de controle
para o varactor do VCO [39~41]. Estas funcgdes seriam facilmente
implementadas se ndc fosse uma tarefa que ndo & do filtro de

malha, mas estd intimamente ligado a ele: a aguisigioc de sin-

cronismo.

Det. Fase B1

- ‘1>v Usc.
o —

Figura 5.8: Amplificador/Filtro de Malha/Gerador de Busca.

Uma vez definidas a faixa de freqiiéncias de atuagdo do con~-
trole (ganho df/dv do VCO, multiplicade pela variagdo da tensdo
de controle), a freqgliéncia acima da gual o VCO ndo deve mais
ser controlado pela referéncia, e com que velocidade ele deve
ser controlado (istoc &, w, e {), outros dois fatores ficam
definidos, para a estrutura como um todo: ¢ acquisition ou cap-
ture range e o holding range [42~46}1. A faixa de sincronismo
depende, basicamente, da tensdo de saida do comparador de fase
(no nossc caso o conversor harmbdnico), do ganho do conjunto
filtro~amplificador da malha (R4/R1) e do ganho df/dv do VCO. A

captura de sincronismo, no entanto, depende, além destes fato-




res, da faixa de passagem da malha de controle e da velocidade
com gue esta atenua os sinais a partir da sua freqiiéncia de
corte [47~51}]. Como, no nosso casc, a faixa de freqiiéncias
(holding range} abrangida pelo VCO em fungdo da tensdo de con-
trole é ordens de grandeza malor que a faixa de controle (prbd-
xima ao capture range), a probabilidade do VCO, gquando ndo
estiver sincronizado, estar operando fora da faixa de captura,
é muito grande. Neste caso, outro mecanismo para a aquisicdo de
sincronismo deve ser providenciado. Uma tecnologia bastante
comum para este caso & o uso de um gerador de busca, gue entra
em funcionamento quando a fonte ndo estd sincronizada. O gera-
dor aplica uma tensdo extra ao VCO, fazendo com que este varie
sua freqiiéncia entre a minima e a méxima permitidas, buscando a
referéncia, para a aquisicgfo de sincronismo. Alguns circuitos
externos ao filtro/amplificador de malha foram proijetados e
testados, mas as dificuldades para a detec¢do de sincronismo/
auséncia~de-sincronismo e para que o sincronismo fosse mantido
quando © gerador de busca era desligado foram tdo grandes, que
a opgédo fol a de se incorporar este gerador como parte da malha
de controle [52~54]. A implementacdo deste circuito & bastante
delicada, além de confusa em alguns casos. Ele & feito por um
osciladcr tipo ponte de Wien, componentes Cl, C2, R2 e R5 na
Figura 5.8, no proéprio operacional do filtrc de malha. Este
oscilador Wien tem sua realimentagdoc positiva fraca o sufici-
ente para que a oscilacgdo seja interrompida pela soma de uma
realimentagdc negativa também fraca no mesmo operacional. Para
isto o oscilador ponte de Wien é distorcido, ndo tendo seus
valores simétricos como no modelo original, e ndo usa um limi-
tador tipo PTC, para que oscile com uma forma de onda senoidal.

Com estas modificagdes, este oscilador, quando em funciona-
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mento, gera uma sendtide saturada, onde nosso objetivo & o de se
ter duas rampasg, uma ascendente e outra descendente, mesmo gue
isto impligue em alguns periodos de saturacgdo razoavelmente
loengos [26]. Uma vez incorporado ao filtro de malha, este tipo
de gerador de busca preenche todos os requisitos acima, de
dificil implementac@o em outros protdtipos: com a fonte fora de
sincronismo, ndo hd a realimentagdo negativa da malha, e o©
oscilador comega seu ciclo. Quando as freqiiéncias do VCO e da
referéncia estdo proximas o suficiente para que exista a reali-
mentacdo negativa da malha, o oscilador Wien deixa de ser o
elemento ativo (contrelador), tornando-se ativo o filtro de
malha, sem nenhuma descontinuidade na tensdc de controle [55],
A grande vantagem deste circuito & exatamente esta: guando
ocorre a captura do sincronismo, ndo existe a descarga dos ele-
mentos reativos do gerador de busca, pois estes j& estardo com
as tensdes de trabalho final da malha de controle, isto &, eles
simplesmente deixam de ser carregados ou descarregados pelas
constantes do oscilador, pois o controle, agora, é feito pela

malha de sincronismo.

Como em quase todos os itens onde a solugdec envolve uma
melhora de desempenho, ha um prego a ser pago; este caso ndo é
diferente neste aspecto: uma limitacdo foi feita no ganho do
filtro de malha, pelo resistor R4, que ndo pdde ser um integra-
dor perfeito. Esta limitagdo ocorre devido as caracteristicas
dos amplificadores operacionais, que variam muito seu ganho DC,
de unidade para unidade, comprometendo a partida do gerador de
busca. O critéric usado para limitar o ganho deste estdgio foi
o de garantir que qualquer amplificador operacional usado na
malha tivesse seu ganho em malha aberta maior que o limitado

pelo circuito, isto &, a resposta em fregiiéncia seria determi-
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nada pelo circuito, e ndo pelas caracteristicas do operacional.

Com os circuitos descritos acima, temos em mios os componen-
tes necessarios para a montagem da primeira de uma série de
fontes que foram programadas, conforme mostrado na Figura 5.9.
Este € o diagrama béasico para as fontes nas faixas de 800 MHz,
l GHz e para as fontes de 5 GHz ndo &geis (para estas Oltimas
devemos adicionar a estes blocos um multiplicador por quatro, a
diodo SRD). A partir dos testes destes blocos componentes,
foram determinadas algumas caracteristicas do conjunto, que

descreveremos a seguir.

Isolador/ Saida

bscilador o>

Huitisl,
Ampl. Pot. I,

Keferéncia Amptificador
100 HHz

Filtra

Figura 5.9: Diagrama de Blocos - Fonte de RF.

Os testes do oscilador de 1 GHz mostraram uma variacdc de +/
-6 MHz para uma mudanca na temperatura ambiente de -10 a +60°C.
As simulacg¢des feitas para variacéo de pardmetros do dispositivo
ativo e de outres componentes do oscilador indicam outros +/-6
MHz de variacdo ao longo da vida Gtil da fonte {(aqui foram
assumidas variag¢des de +/-10% para cada item). OQOutros +/-6 MHz
foram assumidos como margem de seguranga, resultando num total
de 36 MHz para a faixa em gue o oscilador de 1 GHz deve ser con-
trolado para que seja garantido seu sincronismoe até as condi-

¢bes limites acima descritas.

A medida do ruido de fase (estabilidade de curto prazo) do
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oscilador livre foi feita com auxilico de uma malha de sincro-
nismc de faixa estreita, e indicou que, teoricamente, uma faixa
de 70 a 100 kHz deveria ser utilizada neste sistema, Esta faixa
s6 fol definida apdés a malha definitiva ser construida, e o
melhor ponto de corte foi em 30 kHz, com um amortecimento do
controle da ordem de 5 (o valor tedrico para 70 kHz & de 0,7).
Estes valores foram os escolhides na bancada, para que a fonte

ficasse estével em toda a failxa, nas trés bandas.

Os ajustes descritos acima foram feitos em oito unidades,
que foram montadas para o teste de campo de um equipamento de
Radio Digital em 900 MHz, e que antes passaram pelas etapas de

ajuste e de teste térmico, das quais damos alguns dados a

seguir [55].
Poténcia da fonte: +23 dBm & 50 ohms, 1200 a 1330 MH=z,

+8 dBm de 760 a 1200 MHz (com atenua-

dor interno).
Perda de retorno de RF: -6 dB 1200 a 1330 MH=z.
-24 dB 760 a 1200 MHz (c/ atenuador).

Ruide de fase: -110 dBc/Hz @ 10 kHz em 860 MHz.

~105 dBc¢/Hz @ 10 kHz em 1100 MHz.

~100 dBc/Hz @ 10 kHz em 1270 MHz.
Esplurios: Harménicos do OL: =18 dBc de 760 a 1200 MHz.
Harmdénicos da referéncia: -130 dBc.

Valcres dependentes da temperatura (+5 a +45°C):

Off-set do comparador: +30 a -70 mV {(piores casos).

54



Mudan¢a na tensdo de controle: +/~ 1 V @ 800 MHz.
+/= 2 V @ 1200 MHz.

+/- 4 V @ 1330 MHz.

Esta fonte foi integrada a um mdédulo multiplicador por
quatro desenvolvido separadamente, que causou uma profunda
infiuéncia no resultado final do projeto, na versdo de 5 GHz,

e, por este motivo, sua descrig¢do consta a seguir.

P

0 mbédulo multiplicador é& composto de um amplificador seguido
de um multiplicador a SRD e um filtro. O amplificador de 1200 a
1330 MHz, foi projetado como amplificador unilateral, caso
idéntico ao estiagio de poténcia de 100 MHz internc ao PLL. Este
projeto resultou num amplificador com uma impedéncia de entrada
de 100 ohms e ganho de 7 dB. Um atenuador de 3 dB foi inserido
na sua entrada para isolar o oscilador do amplificador, e um
cabo de quarto de onda € 1250 MHz, 50 ohms, foi usado para

retirar a maior poténcia possivel do oscilador.

0 sinal amplificado & aplicado ac circuito de casamento e
ataque do diodo SRD, que tem sua saida conectada a uma deriva-
cdo de um filtro de 4,6 a 5,5 GHz, construido em tecnologia de

linha de fita (strip-line) em substrato de teflon.
O conijunto assim obtido teve as seguintes caracteristicas:
Poténcia de saida: +10 dBm de 4,8 a 5,3 GHz.
Harménicos do OL: -35 dBc para o 3° harménico.

Espurics: -130 dBc, de 4,8 a 5,3 GHz.

Ruido de fase: =85 dBc/Hz @ 10 kHz da portadora.
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5.2 Aplicagdo em Circuitos PLL.

0 segundo oscilador a ser construido tem caracteristicas
semelhantes a fonte descrita anteriormente, mas sua freqiiéncia
de trabalho & de 1,8 a 2,3 GHz. Este & um oscilador para ser
utilizado num ré&dio digital na faixa acima, com converséo
direta para 70 MHz, o gque implica numa grande pureza espectral

na faixa de 40 a 90 MHz da portadora (faixa de freqiléncias de

FI).

Como foi detectado que a maior dificuldade de ajuste e o©
malor consumo de poténcia da fonte anterior (versdo de 5 GHz)
estavam no multiplicador por quatro, decidimos utilizar um
outro tipo de sistema de controle para tentar fugir de um mul-
tiplicador apds o PLL, dado gue um oscilador a ressoador
dielétrico, sem ser amarrado a uma fonte com melhor estabili-

dade de longo prazo, ndoc atenderia as caracteristicas do pro-

jeto do sistema.

Para isto fol proposta uma malha com conversdo do oscilador
de RF para a faixa de 20 MHz., Este sistema estaria livre de
esplurios na faixa de sinal, e um comparador digital de fase e
de freqiiéncia poderia ser usado, simplificando a aquisicio de

sincronismo.

Os blocos em comum com o oscilador anterior, isto &,
oscilador de referéncia, buffer, e amplificador de poténcia de
100 MHZ foram aproveitados sem modificagdes significativas.
Deste modo, restam quatro blocos a serem projetados: Conversor

Harmbénico, Comparador de Fase, Filtro de Malha e o Oscilador de

2 GHz.

0 diagrama de blocos deste oscilador pode ser visto na Figura
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5.10 abaixo:

Multiplicader
e Bscilador =
Conversor saida
) v i)
A Pot Amp. Amp/Fil
mp. Pot. o m i
P Filtro P
s : T
Oscilador Comp.
Amp/issl.
Ref. Fase

Figura 5.10: Diagrama de Blocos - Fonte de 2 GHz.

Para o oscilador de 2 GHz foi desenvolvida uma primelra ver-
gs8o que fornecia +13 dBm de poténcia de saida, que, apesar do
seu baixo consumo de poténcia DC, se mostrou muiteo instivel com
a variacdo da carga (efeito load-pull). A alternativa a este
projeto foi o desenvolvimento de um oscilador de maior poténcia
de saida (este novo oscilador, mostrado na Figura 5.11, guando
carregado ao maximo, fornece 0 dBW de poténcia de saida),
embora fossem necessarios apenas +7 dBm para o misturador do
Up/Down~ Converter. Esta reserva de poténcia nos permitiu o
projeto de uma fonte extremamente bem adaptada, gque dispensasse

qualguer tipo de atenuador externo.

Como todos os desenvolvimentes deste trabalho, este também
comegou com a medida dos pardmetros S de pequenos sinais do
dispositivo ativo. Esta talvez tenha sido a maior dificuldade
deste estdgio, pois o dispositive utilizado oscilava quando
polarizado na condig¢do correta e carregado com 50 ohms. A

alternativa foi a de carregar o dispositivo com resistores

extras, gque foram retirados a posteriori, durante os cdlculos.
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Para um dispositiveo t8o instdvel, o objetivo de se obter um
componente incondicionalmente estdvel, para depois provocar a
instabilidade desejada foi impossivel. Uma estabilidade condi-
cional foi obtida com uma carga na entrada do transistor, que
foi usada como saida. Para este transistor, apenas um ressocador
LC série, (composto pelo capacitor €3 e seus terminais, na
Figura 5.11), em paralelc com o dispositivo ativo, foi o sufi-
ciente para garantir a oscilac8o. Neste caso, como recomendado
no Capitulo II, Seglo 2.2, é necessdrio se garantir que nunca
sera apresentada & saida do dispositivo ativo uma impedéncia
gque possa provocar oscilagdes fora da faixa de interesse. Este
estudo foi feito, e a carga utilizada para provocar este efeito
foi também usada para retirar a poténcia necessaria para ser
acoplada ao conversor harmdnico {(RlL e R2) e a um detector de
poténcia (R3 e D5), parte da especifica¢do do projeto. Deste
modo foi obtida a isolag8o desejada entre a amostra para con-

versdo & a saida da fonte.

Resta agora o controle eletrdnico de fregiiéncia a ser aco-
plada ao oscilador. Um estudo mais detalhado das tensdes e
impedancias envolvidas mostrou que ndo displnhamos de um varac-
tor com caracteristicas adequadas ao circuito. Este dispositivo
deveria ser um varactor de poténcia, com a desvantagem do baixo
fator de gualidade inerente destes dispositivos. Por ocutro
lado, devido & grande instabilidade do transistor usado, wvimos
a necessidade de um controle ativo de sua corrente quiescente,
para evitar o disparo térmico e para uma maior estabilidade da
fregqiiéncia. Isto aconteceu porque ndo conseguimos achar um nulo
na variagdo da freqiiéncia de oscilagdo com a corrente de pola-
rizacdo do transistor, isto &, a variacgdo de freqgiiéncia & mono-

ténica com a corrente de polarizagdo, na faixa Gtil de corrente
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de polarizacdo deste transistor.

Uma wvez detectado este efeito; passamos a otimizad-lo ao
invés de minimizad~lo, para que a variacdo de corrente, mesmo
que pequena, pudesse ser usada como contrcle da fregiiéncia do
VCO. Esta foi a alternativa ao uso de um varactor de poténcia,
e as medidas do VCO mostraram uma variacgdo de +/-0,3 dB na
poténcia de saida para uma excursdo total de 70 MHz na faixa de

2 GHz.

O esquematico deste coscilador (Figura 5.11) mostra a entrada
da tensé&o de controle (entrada MOD) através do circulto de
polarizagdo, bem como as saidas de RF principal da fonte e para

o conversor harmdnico {saida CONV) .

A cobertura da faixa de 1,7 a 2,3 GHz & feita através do

ajuste do capacitor na realimentacdo (C3).
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Figura 5.11: Oscilador de 2 GHz.

O segundo bloco, o conversor harmdnico (Figura 5.12), foi

projetado como um misturador balanceado, recebendo em seu ter-
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minal de oscilador local (pontos A e B) o pulso do multiplica-
dor SRD. Para atingir, com eficiéncia razcdvel, a conversio do
décimo oitavo ao vigésimo terceiro harménico, usamos um mistu-

rador polarizado, onde a polarizacdo & dada pelo préprio SRD.

A configuragfo mostrada na Figura 5.12 foi usada para se evi-
tar um problema comum aos misturadores faixa-larga: a dificil
construg¢do de baluns que cubram toda a faixa de fregiiéncias do
misturador. Esta restrigdo & muitc importante neste caso, poils
este balun deveria cobrir a faixa de 100 MHz a 2,3 GHz. Com o
uso da configuracgdoc abaixo, o efeito balanced-to-unbalanced
deve existir apenas na faixa da referéncia, ou seja, de 100 a

110 MEz,

A

j W:] 21 H fd Bl (A f.(_.s_, RF

Figura 5.12: Conversor Harménico de 2 GHz.

Nesta configuracdo o diodo SRD atua em modo balanceado,
estando todos os elementos acoplados a ele divididos simetrica-
mente com relacdo ao terra. Devemos ainda observar que existe
um atenuador tipo PI entre o oscilador e o conversor, sendo

mostrado uma parte de seu circuito no bloco oscilador (R1 e R2
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na Figura 5.11) e o restante no bloco conversor (R4 e R6é na
Figura 5.12). Foram usados dols resistores em série com o sinal
a fim de reduzir a capacitidncia parasita destes componentes.
Uma outra técnica usada para aumentar a eficiéncia de conversio
foi a de se usar as linhas de conexdo do SRD e diodos do con-
versor como um ressoador de quarto de onda (sdo as linhas que
ligam o capacitor C8 ao diodo D1, na Figura 5.12). Isto faz com
gque os dicdos do conversor sejam chaveados mais de uma vez a
cada pulso do SRD, dando o efeito de aumento de eficiéncia do
conversor [37,38]. A saida de FI & tomada no terminal central
do balun como num misturador convencional, e & acoplada ao fil-
tro de FI com comprimento elétrico desprezivel para as freqiién-
cias envolvidas, para que as reflexfes existentes ndo provoquem

mudangas significativas de amplitude no sinal convertido.

Segue-se ao filtro de FI um primeiro estigio de amplifica-
¢do, para que, em seguida, o sinal de FI seja isolado fisica-
mente (este sinal passa para outro compartimento na caixa do
oscilador), e seja novamente filtrado e amplificado para ser

convertido para nivel ECL e aplicado ao comparador de fase.

Durante o projeto desta fonte, os cdlculos mostravam gue
apenas um filtro de terceira ordem seria suficiente para rejei-
tar os sinais indesedjados na FI, para qualquer freqiiéncia da
fonte. O dado gque ndo foi levado em consideracdo durante o pro-
Jeto elétrico foli o da proximidade fisica entre o filtro e o
balum do conversor, e dos acoplamentos indesejados devido A
grande diferenca de poténcia entre os sinais. Com a utilizaco
de dois filtros, pbde-se relaxar a rejeicio necessaria para
cada um deles, obtendo-se o mesmo valor total de rejeigcdo sem

um acoplamento forte de sinais indesejados.
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Com o sinal de FI pronto para ser aplicado ao comparador de
fase, passamos ao processamento do tom da referéncia gue sera

aplicado 4 outra porta do comparador, como serd descrito a

seguir.

0 oscilador de referéncia fornece um tom na faixa de 100 a
110 MHz, que é isolado e aplicado ao amplificador de poténcia

e, em seguida, ao conversor harmdénico.

Uma amostra derivada do isolader do oscilador nos dava
poténcia suficiente para ser usada num divisor ECL. Esta amos-
tra do tom da referéncia foi aplicada a um divisor por cinco,
tendo em sua saida um tom na faixa de 20 a 22 MHz, que é& usado
como referéncia para o comparador de fase do tipo 12040, Figura
5.13. Este & um comparador digital de fase e freqgiéncia, que
opera com fregiiéncias de até 25 MHz em suas entradas. As saidas
deste comparador sdc complementares e devem ser somadas pelo
amplificador operacional a ser usado no filtro de malha, con-

forme descrito no Capituloe IV, Secdo 4.3 [57].
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Figura 5.13: Comparador de Fase/Freqiiéncia e Filtro de Malha.
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As saidas do comparador sdo aplicadas a dois filtros passa-
baixas RC usados para rejeitar os pulscos de 20 MHZ presentes
nas saidas do comparador de fase, e pré~filtrar este sinal para

o operacional, que faz a fungdc de amplificador DC, conversor

de nivel e filtro de malha.

A tensdo de controle (Vec) é aplicada ao VCO e exteriorizada

como monitoracdo e alarme de falha de sincronismo da fonte.

Estes blocos fecham a segunda fonte descrita neste trabalho.
Foram montadas seis unidades desta fonte, gque passaram pelos
testes de temperatura e umidade, além do teste de campo do
Ré&dio Digital (Radi-234). As caracteristicas obtidas estdoc des-

critas abaixo:
Faixa de Freqgiiéncias: 1,7 a 2,3 GHz.
Poténcia de Saida: +8 dBm.
Ruido de Fase: -85 dBc/Hz @ 10 kHz da portadora.
Variacgdo da Tensfo de Controle: +4/-2 V, 5 a 45°C.
Esplirios:
Harménicos do OL: ~12 dBc.
Harménicos da Referéncia: -90 dBc.

Harmdnicos Convertidos da Referéncia: -95 dBc.
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CAPITULO VI: Conclusdes e Sugesties

Este trabalho descreveu dois tipos de fontes usadas em con-

versores de subida e descida e em transceptores para comunica-

¢do comercial.

A estas fontes sdo impostas uma série de restricgdes, as quais
0o projetista tem que se adequar, restringindo ¢ ndmero de
opgdes possiveis para seu projeto. O resultado do trabalho aqui
descrito se encontra em campo, em operagio; suas curvas de pro-

jeto e os correspondentes resultados estio no Apéndice A deste

trabalho.

Como o objetivo do desenvolvimento feito era um produto
comercial, varias etapas do projeto ndo foram executadas com um
procedimento académico rigoroso, devido ao tempo disponivel
para se chegar a um produto, ou pela inexisténcia de ferramen-
tas in house para uma andlise mais rigorosa. Estes itens, tais
como uma simulac¢do ndo linear precisa, ficam como sugestdes
para trabalhos futuros na area, bem como outros que tirem pro-
veito do descrito neste e possam dar um passo a mais nas fontes

de alta freqiiéncia para uso comercial.

Uma compara¢do pode ser feita entre as fontes descritas,
apontando alguma vantagem para a segunda fonte (fonte de 2
GHz), nos itens de ruido de fase, de facilidade de ajuste, e no
seu comportamento com temperatura. No entanto, estas vantagens
foram conseguidas devido & caracteristica desta fonte ser uti-
lizada exclusivamente em faixa estreita, portanto sem a possi-

bilidade de sintonia grossa do VCO por controle elétrico.

Novas fontes comerciais certamente usardo como referéncia

(externa ou interna) sintetizadores digitais tipo DDS (Direct
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Digital Synthesizer), aumentando a velocidade com que devem ser
feitos os chaveamentos em freqiiénecia das fontes multiplicado-

ras.

Estes sintetizadores ndo eliminam qualquer dos blocos exis-
tentes nas fontes atuais; eles apenas sdo inseridos entre a

referéncia existente e o estdgio amplificador.

A auséncia, neste trabalho, de uma analise nio linear dos
dispositives desenvolvidos (cosciladores, amplificadores satu-
rados, multiplicadores e misturadores), foi devido ac fato de
ndo se dispor, na época, de ferramentas para este fim. Esta é
uma forte sugestdo para proximos trabalhos na &rea: ¢ uso oti-

mizado de simuladores em modo ndo linear.

Outro segmento ndo explorado aqul foi o uso de osciladores a
ressoador dielétrico amarrado a uma referéncia, © gque propor-—
ciona um tom de saida com ruido de fase significativamente mais
baixc, e qgue, com a popularizacdo destes componentes, & uma

realidade cada ver mais difundida.

0 uso de cadeias com divisores tem sido revisto recente-
mente, pois o melhor efeito dos divisores, que é& o efeito de
sintetizador, j& é coberto, com vantagem, pelos sintetizadores
tipo DDS. Assim, trabalhos envoivendo este tipo de fonte devenm

ser desenvolvidos no sentido de reduzir o tempo de aguisicdo de

sincronismo da fonte.
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APENDICE A - MEMORIA DE CALCULO USANDO TOUCHSTONE

Este apéndice traz a memdria de cdlculo dos dispositivos

apresentados nco Capitulo V deste trabalho.

Os dados serdo apresentados sob a forma de arguivos de cir-
cuitos para anadlise linear pelo programa TouchStone'™, dispo-
nivel no CPgD, ou como arguivos de paridmetros § de pequeno
sinal, ou, ainda, como saidas do simulador linear, tanto em

forma de tabelas, como em forma de graficos.

Os pardmetros § dos transistores estdo agrupados no Apéndice
B. Os mesmos foram medidos no CPgD e fazem parte de um banco de

dados que tem sido utilizado com bastante freqléncia e com

relativo sucesso.

O primeiro passo no projeto do oscilador de 1 GHz foi a veri-
ficagdo da estabilidade do dispositiveo ativo, feito como mos-

trado na Tabela 1.

Tabela 1: Verificagdo dos pardmetros do transistor BFW16A.

ckt

s2pa 1 0 2 bfwléac
def2p 1 2 bfw

freg

step 0.05 0.1 0.2 0.5 0.7 1 1.2 1.5 2 2.5
out

bfw spar grl

pfw k gr2

bfw dbisll] ¢r3
bfw dbis2l] gr3
bfw db{sl2] gr3
bfw db[s22] gr3
bfw sll

bfw 822

bfw 821

bfw gl2

Esta confiquragdo nos d& como saida os pardmetros de estabi-

lidade, como wisto na Tabela 2 abaixo.
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Tabela 2:

Parametros do

transistor BFWI1GA.

0.050000 0.726 | 0.570 ~155.000 27032 103,960 0.019 58.400 (1.340
(.10G000 1.026 | 0.600 -172.000 21,289 92.600 0.028 66.400 0.180
0.260000 1.088 | 0.610 178.000 15.446 81,700 0,051 72.300 0.170
0.500000 1.054 | 0.630 164.000 7676 59.500 0.115 76.000 0270
0.700000 0.969 | 0.630 155.000 4,861 48.100 0.156 74300 (.380
1.00000 0.865 | 0.660 140.000 1798 34.100 0.217 73.900 0.480
1.20000 (0.872 ¢ 0.660 132.000 €.000 26.600 0.251 72.200 0.560
1.50860 0.844 § G700 114.600 -1.938 20.900 0.323 71.300 0.590
200000 0.974 | 0.660 86,000 -4.731 18.300 0.418 64,600 0.7600
2.50000 1.049 | 0.570 66.000 -5.514 21.500 0.512 57.100 0.750

Uma vez projetado o oscilador,

lente para simulacdo,

700 MHz estdo nas Tabelas 3 e 4.

temos © seu circuito eguiva-

cujo circuito equivalente em 1,4 GHz e

Tabela 3: Oscilador de 1GHz com pardmetros para 1,4 GHz, Fig. 5.1.

dim

freqg mhz

ckt

cap 1 0 c=5

tlin 1 2 z=80 e=40 £=1000

cap 2 10 =6
ind 10 3 1=2

res 3 0 =270
cap 3 4 ec=0.1

cap 5 0 ¢=8

sZ2pa 3 5 0 \eel\sptb\bfwléaC
£lin 5 €& z=80 e=60 £=1000
tlin 6 0 z=90 =100 £=1000

deflp 6
freq

sweep 100 1600 50
lstep 100 200 500 700 1000 1200 1400 1600

out
tr =1l

tr dbislil]

tr

gri
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Tabela 4: Oscilader de 1 GHz com pardmetros para 700 MHz, Fig. 5.1.

dim
freq mhz
ckt
cap 1 0 e=10
tlin 1 2 z=9%0 e=90 £=10060
cap 2 3 c=9
res 3 0 r=270Q
cap 3 4 o=3.3
cap 5 0 c=8
sZpa 3 5 0 \ee\spthi\bfwléaC
tlin 5 6 z=90 e=60 £=1000
tlin 6 0 z=8%0 e=150 £=1000
fres 6 0 r=50
deflp & tr
freg
aweep 100 1600 50
Istep 100 200 500 700 1000 1200 1400 1600
out
tr sil
ttr 822
Itr 821
'tr k gril
tr db[sll] grl
by db([s21]1 grl
Ttr dbis22] grl
ftr sbhil
itr sb2

Com estes wvalores, temos as respostas abaixo (Fig. Al a A4)
em magnitude e no &baco de Smith, para 0,7 e 1,3 GHz.
EEsof - Touchstone - Wed Mar 08 191234 1994 - 0501614

p DBIS1
M

3500

0. 6o \\)*\

T

3000 \?W”A{

1.0 50, 0 FHEG-WHZ 1600

Figura Al: Oscilador em 1,3 GHz.
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EEgaf ~ Touchsione - Wed Mar 09 19 41: 59 1994 - 08C167

o DEEsi]
R
3,080
/ \
G. 000 . y
h Y

-2. 500

100.0 B5G. 0 FRED-HHZ 1600,

Figura AZ2: Oscilador em 700 MHz.

A resposta do pardmetro 511 do oscilador vista em magnitude
permite a visualisac8o do ganho do dispositivo ativo, e a apre-
sentaclo no abaco de Smith (Fig. A3 e A4), nos d& uma visdo de
como varia a fase do oscilador em suas varias faixas {(nenhuma
mudanga significativa & esperada se os elementos de adaptacédo

externa foram corretamente sintonizados).

EEsaf - Touchstone - Wed Mer 08 19:12: 09 1984 - 0501567

G S
]

1. 100. 000 N b 1 7 =
F2o 1500, 0D

Figura A3: Oscilador em 700 MHz,
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CEsef - Touchstone - Wed Mar 09 1942039 1984 - (501614

o S8
R

i 100300
fe 1660, 00

Figura A4: Oscilador em 1,3 GHz.

0 bloco descrito abaixo & o oscilador de 100 MHz,.

Este oscilador fol projetado comc um osciladeor livre (Tabela

5), como explicado a seguir.

Tabela 5: Oscilador a cristal de 100 MHz, Fig. 5.3.

dim
freq mhz
ckt
res 0 2 r=51
cap 2 0 ¢=220
sZpa 2 3 4 \ee\sptb\bfy20é
res 4 0 r=560
res 3 5 r=33
ind 5 0 1=250
cap 5 6 c=2.4
cap % 0 e=4 ! cap. sintonia: 4 & 9 pF
cap 5 4 c=6.8
cap 4 0 ¢=33
deflp 6 tr
freg
sweep 90 120 1
sweep 50 1600 50
step 100 200 500 700 1000 1200 1400 1600
out
tr sll
tr db{sll] grl
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Embora simulag¢des com o cristal ndo tivessem sido feitas,
pois simulacgdes envolvendo cristais devem ser feitas em faixa
estreita e sdo de dificil convergéncia para o simulador, um
resistor foi inserido para simular as perdas do cristal e nao

acrescentou mudancgas na resposta do oscilador.

As Fig. A5 e A6 s8o as respostas em magnitude e na carta de

Smith do pardmetro S11 do oscilador de 100 MHz.

EEsef ~ Touchstone ~ Wed Mar 09 19 09 56 1934 - DSCXT

o 0B su}
TR

0. B00 \

‘*—.B\

-~ : o3 T EF £

-0, 490

50. 00 826, 0 FREG-MH7 1600.
Figura A5: Oscilador de 100 MHz.

fFsof - Touchsione - Wed Mar 09 19 $0:03 1984 - 0503

T
!

£1 50,0000 .2 .9 1 s =
£ 1600, 00

Figura A6: Oscilador de 100 MH=z.
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O buffer do oscilador (Tabela 6) fol projetado para ter uma
boa adaptagdo na entrada, porta a ser conectada ao oscilador a
cristal; por isso, um atenuador foil incorporadc a este estagio

para uma melhor resposta na faixa de utilizagdo e nos seus har-

mdénicos.
Tabela 6: Buffer de 100 MHz, Fig. 5.4.
dim
freqg mhz
ckt
res 1 {0 r=100
res 1 2 r=100
cap 2 3 c=2200
res 2 3 r=12000
rea 3 4 r=270
s2pa 2 4 0 \ee\sptb\biwlfae
res 4 0 r=560
def2p 1 4 tr
freq

sweep 90 120 2
sweep 50 1600 50
step 100 200 500 700 1000 1200 1460 1600
out

tr dbfsll} grl
tr dbis2l1] grl
tr dbi{si2] gril
tr db{s22] gri
tr k gril

tr sil

tr 822

'tr g2l

tr sbi

tr sh2

As Figuras A7 e A8 mostram a excelente adaptacdo da entrada,
embora ¢ ganho em 120 MHz seja de apenas 6 dB (a saida tem sua

parte resistiva em aproximadamente 10 ohms).

Esta tltima (impedancia de saida) foi a op¢do para se utili-
zar um amplificador de poténcia projetado como unilateral, que
tem sua impedidncia de entrada na regifo de baixa impeddncia da

carta de Smith (aproximadamente 10 ohms).
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Figura A7: Buffer de 100 MHz.
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Figura A8: Buffer de 100 MHz.

0 descasamento da parte reativa entre o buffer (Fig.A8) e o
amplificador (Fig. Al0), foi parcialmente compensado pelo
capacitor de acoplamento entre os doils estdgios, mas eventuais
descasamentos devem ser tolerados devido as restrigfes impostas
ao projeto do estdgio de saida (principalmente na poténcia de

saida) . A descricgdo do circuito estd na Tabela 7.



Tabela 7: Amplificador de 100 MHz, Fig. 5.5.

dim
freq mhz
ckt
tind 1 0 1=250
tcap 1 0 ¢c=20
lres 1 0 r=100
a2pa 1 2 0 \ee\sptb\bfwléae

cap 2 0 ¢=3.3
res 2 3 r=5H6
ind 3 6 1=250
cap 3 5 e=27
res 3 4 r=50
ras 4 5 r=50
ind 4 0 1=50
def2p 1 5 tzx
freq

sweep %0 120 1
sweep 50 1600 50
step 100 200 500 700 1000 1200 1400 1600
out
tr db[=ll] grl
tr db(s21] grl
tr db[s22] grl
tr db(sll] gr2
tr dbi{s2l] gria
tr db{s22} gr2
tr k grl
tr sll
txr 522
ftr 821
tr skl
tr sh2
grid
range 9C 120 3
gr? -20 0 2
grza 0 20

A curva do pardmetro 821, na Fig. A9, mostra um ganho plano
em 12 dB, com © circuito ‘T~com ponte’ j& incluido. A perda de
retorno de saida tem seu pior valor de -12 dB em 120 MHz, sufi-
ciente para bloquear oscilag¢des no estdgic seguinte, o multi-
plicador a diodo SRD. A Fig. Al0 mostra a impeddncia de entrada

em, aproximadamente, 10 chms, no dbaco de Smith.
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Figura A9: Amplificador de 100 MH=z.
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Figura AlQ0: Amplificador de 100 MHz.

Para demonstrar o funcionamento do multipliicador a diodo
SRD, foi introduzida, apds a implementagdo do circuito, uma
simulacio, via SPICE (Tabela 8), do estigio multiplicador, para
verificacdo das formas de onda presentes na entrada de sinal,
apbts o adaptador de imped&ncia, sobre o diode, e apds o ressoa-

dor de saida.



Tabela 8: Multiplicador a dicdo SRD - Simulagdo com Spice, Fig. 5.6,

*

LOPT ACCT LIST NODE OPTS NOPAGE RELTOL=.001 ITL5=0
.WIDTH QUT=8§0

.TEMP 35

VTEOV(5)Y VIN

.TRAN/OP 5NS 35S

.FOUR 105000KHZ V(7)

VIN 1 0 AC 14V SIN({C 14V 105000KHZ 0 ©)

cCl 1 2 1ownw

R2 2 3 50

C3 3 § 68PF

L4 3 4 30NH

c5 4 ¢ 180PF
L6 4 5 12NH

R7 5 0 50

DS 5 0 diode
L9 5 6 15NH

Ci0 6 7 1.2pF¥

cli 7 0 3,3pF

R1Z2 7 0 50

.MODEL dicde D {CIO=Z2E~12 TT=12.5E~93)
LPLOT TRAN V(7)

.PROBE

LEND

Nesta simulagdo (vista na Fig. All) fol usada uma poténcia de

Rultipbivadar & diede 3RB - Simulecae cex Spice
Date/Time tyes B4J157/%4  20:4k-52 femperstyre: I5.0
§.07 t } } ¥ | ;

-5, 01
18%

a¥(7)

i/

E

FAWAN

~23Y
Bns iny
ox[l] avl{4] «vis}

t }

Iﬂks lsh; Zﬂis Zs}s 10ns 5ny

HED

Figura All: Simulacdo do Multiplicador.

entrada de +27 dBm, e a tensdo de 14 Vp, presente na entrada,
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fol para que pudesse ser simulada a impedincia da fonte (usada

50 ohms) .

A descricdo do estagio isolador da Fig. 5.7 estd na Tabela 9,
e as caracteristicas correspondentes estdo na Filg. Al2. Este

estagio & explicado abaixo.

Tabela 9: Amplificador de 1 GHz, Fig. 5.7.

dim
freq ghz
ckt
res 1 2 r=8.2
s2pa 2 3 0 \ee\sptb\bfro3s
res 2 4 r=470
ind 4 3 1=1
res 3 0 r=150
def2p 1 3 tr
freq
esweep 0.1 2 100
cut
tr dbis2l] grl
tr dbisl2l grl
tr db{sgll}] gri
tr db{s22] gri
tr k
grid
lrange 6.1 2
grl -20 20 2

tEsof - Touchstone -~ Wed Mar 09 1904 28 1994 - AMPIG
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20, 00 oK o
0180 1. 000 FREG-GHY 10. 00

Figura Al2: Amplificador de 1 GHz.

83



A Figura 5.7, comparador harmdénico, incorpora um isolador
cuja fungfo basica é& impedir que o8 esplirios que passem pelo
misturader (comparador) cheguem ac VCO, e, além disto, sua
queda de ganho com fregiéncia minimiza a variac8o introduzida
pelo probe que retira o sinal do VCO para comparac¢do. O Ultimo
estdgio da fonte de 1 GHz a ser apresentado & o gerador de
busca, composto de um amplificador operacional que realiza as
fungdes de filtro de malha e de gerador de busca. A Tabela 10
traz a descrig¢do do circuito do amplificador/filtro de malha,

bem comco os elementos relatives ao gerador de busca.

Tabela 10: Geradcr de busca, Fig. 5.8.

dim

freq hz
ckt

res 1 2 r=3%00

res 2 3 r=3900

cap 2 4 =50

cap 3 4 c=2200

res 2 4 r=510000

opamp 2 5 4 0 0 m=lelld a=0 ri=lell r2Z=lell r3=l ri=leld [=1000 t=0
res 4 & r=5e5 RS
cap 6 5 c=68el fc2
cap 5 0 c=68e3 Ccl
res 5 0 r=200 1R2
def2p 1 4 tr

freq
aesweep 1 leé 100
out

tr dbis2ll grl

tr angis21] grla
grid

lrange 1 leé
grl 0 50 2
grla —180 180

S8c apresentadas, a seguir, duas curvas de transferéncia
(S21), uma para o amplificador e filtro de malha, (sem os com-
ponentes do oscilador Wien, R2, R5, Cl e C2Z), Fig. Al3, e a

segunda com o conjunto completo (Fig. Al4). Deve-se notar que a
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diferenga introduzida pelos componentes do oscilader é& apenas
uma mudan¢a na fase do pardmetro S21 na fregiiéncia de oscila-

cao.

FFsof - Touchstone - Sun Apr 24 20: 0B 57 1984 - GERBUSE
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0. 0G0 -180.0
1. 006G 1000 FAEG- M 1. Oe+0B

Figura Al3: Filtro de Malha.
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Figura Al4: Gerador de busca.

P

O cscilador de 2 GHz é& composto de um circuito de polarizacéo
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ativo e do oscilador mostrado na Tabela 11.

Tabela 11: Oscilador de 2 GHz, Fig. 5.11.

DIM

FREQ GHZ

VAR

CKT

res 1 2 r=82
res 1 0 r=120
cap 2 5 o=3
ind 5 3 1=2

tlec 2 0 z=80 e=00 =2
S2PA 2 3 0 \ee\sp\NELZ303
tlac 3 § z=80 e=90 f=2
res 3 4 =130

res 4 0 r=50

DEFIP 2 Q2@

FREQ

Sweep 1.
ouT

126 db{821] grl
'2g k grxr2

026G 511

126G 822

t2g skl

'2g shb2

Os graficos de saida deste oscilador (Figs. Al5 e Al6) mos-—

tram a grande variacdo da amplitude de resisténcia negativa,

esperada para este dispositivo. Esta variacido deve ser corri-

gida pela escolha adequada da polarizagdo do dispositivo e das

impedinciags vistas por seus terminais. Neste caso especifico,

caminho percorrido pelos circulos de estabilidade (na Fig. Al6)

nos mostram guais impeddncias ndo sfo permitidas nas portas do

dispositivo ativo fora das freqliéncias de trabalho.
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Figura Al6: Oscilador de 2 GHz.

O sinal convertido do oscilador de 2 GHz deve ser filtrado,

antes de ser amplificado, pois contém espirios do tom usado

para a conversdo do sinal do oscilador de 2 GHz., A simulacdo

deste filtro é& o prodximo bloco deste apéndice (Tabela 12), e

P

seu resultado & apresentado na Fig. Al7.
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Tabela 12:

Fitro 25 MHz, Fig. 5.12.

dim
freq hz
ckt
cap 1 0 ¢=b6
ind 1 2 1=700
cap 1 2 ¢=4.7
cap 2 0 ¢=100
ind 2 3 1=600
cap 2 3 c=15
cap 3 0 c=47
def2p 1 3 tr
freq
esweep leé le% 100
out
tr db([s21] grl
grid
lrange leé le9
grl —-80 0 5
EEsof - Touchstone - Wed Mar 09 190635 1984 - F1140
s Y
]
0. 400 = o Rt
\\
|
\
-40. 00
i Pr——
/ Bt
f E 3 \b\
l
0. 00
1. D406 1. 08407 FREG- H2 1. 08104

Figura Al7: Filtro de 25 MH=z,

O sinal convertido e filtrado & amplificado, depois nova-

mente filtradc e amplificado,

para ser entdo aplicado a um

estagio saturado que tem a funcgdo de manter o ginal em um nivel

compativel com o nivel ECL, pois este & ¢ tipo de comparador de
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fase usado na fonte de 2 GHz. ¢ amplificador usado para este

fim estd descrito na Tabela 13 a seguir:

Tabela 13: Preamplificador de 100 MHz, Fig 5.12.

dim
freg ahz
kb

res 1 2 r=0

s2pa 2 3 0 \ee\sptb\bfy306
res 2 4 r=4710
ind 4 3 1=300
res 3 0 r=300
def2p 1 3 tr
freg
esweep 0,01 1 100
cut

tr db[s21] gril
tr db{sl2] gril
tr dbisll}l grl
tr dbi{s22] ¢rl
tr X
grid
lrange 0,01 1
grl —30 20 2

A Fig. Al8 apresenta as caracteristicas do pré-amplificador

de 100 MHz, usado internamente na fonte de 2 GHz.
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Figura Al8: Preamplificador de 100 MHz.

Temos, a seguir, os graficos do ruido de fase e harmdnicos
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das fontes descritas, que sdo o resultado deste trabalho (Figs.

Al9 a AZ22).

MHR B50. 420 4 MHx
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RES BW 398  Ha vEW 18 M= SWP 18 wec

Figura Al9: Ruido de fase da Fonte de 1 GHz.
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Figura A20: Harmdnico da fonte de 1 GHz,
sintonizada em 850 MHz.
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Figura A21: Ruido de fase da fonte de 2 GHz.

A Fig. A22 mostra uma montagem de duas telas de um analisadoxr
de espectro, uma vez que no equipamento disponivel, ndo seria
possivel mostrar o tom de saida e o primeiro harménico em uma

Gnica tela, com boa visibilidade.
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Figura A22: Harménico da fonte de 2 GHz,
sintonizada em 1,85 GHz.
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APENDICE B - BANCO DE DADOS DE TRANSISTORES

! BFWLGAE.SZP (BFW16A)

! Vee=l2V,

To=T0mh

! Medido em Emissgor Comum

4 GHz & MA R 50

0.05

G¢.10

06.20

0.50

0.70

1.00

1.20

1.50

2.00

2,50

0.

.57

.66

.61

.63

.63

.69

.66

70

0.66

.57

~155

-172

178

164

155

140

132

114

8g

22.47

11.60

! BFW16AC.S52P (BFWI16R)

! Vees12V,

To=T0mA

103.9

22.6

81.7

59.5

48.1

34.1

26.6

20.9

18.3

21.5

! Madido em Coletor Comum

0.

# GHz 8
0.05

G.16 0
0.20 0
0.50 0
0.700 0
1.006 0
1.20 ©
1.50

2.006 0
2.50 0

MA

28

.97

.96

.92

.83

.82

L81

.78

.87

R 50

=7.

-14,

~29.1

-69,

-20.

~118.

—-133.

~151.

-176.

158,

1.82

-16.]

-38,

-48.

-61.

~67,

-72.

-83.

~102

(PARAMETROS §)

0.019

0.0z8

0.051

0.156

0.217

0.251

0,323

0.418

0,512

58.4

66.4

72.3

76.0

74.9

73.9

72.2

71.3

64.6

57.1

69.0

73.2

635

47.5

1 0.87 -15.3

70.82 -40.6

L0870 -64.4

92

0.34

0.18

.75

0.94

0.94

0,982

0.78

0.64

G.44

0.28

0.17

G.13

0.36

-57.8

~62.4

~63.5

-86.5

-94.0

-106.9

~-119.3

-121.7

~130.2

-137.1

175.%

7.0

162.0

135.9

118.¢9

101.6

8.3

87.9

-171.5

=179.9



! BFR390.52p

! Vee=8V, I
# GHZ MA RS
0.05 0.44
0.10 0,27
0.20 0.1i8
0.50 0.08
1.00 0.13
1.50 g¢.18
2,00 0,29
2.30 0.32
2.50 0.36
3.00 0.44
3.50 0.45
4.00 0.43
4,50 0.42
5,00 0.29

c=15mA

o

~44 .4

-70.3

~106.4

~156.4

159.0

142.2

i32.8

124.90

118.1

118.6

113.1

109.3

i04.2

90.73

33.81

22.53

12.22

140.2

116.0

98.09

80.08

66.58

55.53

47.13

38.10

37.38

31.93

25.87

19.54

14.56

9.40

0.013

0.022

0.639

0.082

0.177

0.253

0.345

0.37%

G.405

0.476

0.544

0.629

0.682

0.760

t BFY90, montado em emigsor comum,

! Ve = BY,

Te = 10mA

# GHZ & MA R 50

0.05 0,668
0.10 0.476
0.zZ0 0,324
0.30 0.270¢
0.50 0.252
0.70  0.242
1.80 ©0.312
1.20 0.300
1,50 0,374
1.70 0.308
Zz.00 0.397

-34.6

-65.3

-101.8

~-125.5

-160.9

-17%.8

143.3

14,51

11,77

7.33

5,20

3.27

2.39

1.73

1.4¢6

1.16

145.0

122.9

102.0

90.3

74.4

62.8

46.2

37.6

24.2

17.9

0,015

0.026

0.041

0,055

0,082

0.104

0.141

0.187

G.205

0.238

0.z278

53.7

48.1

42,4

36.4

74.4

66.5

65.3

65.4

66.5

67.8

67.8

68.6

67.1

66.46

61.0

93

0.74

G.57

0.44

0.37

0.29

0.22

0.20

¢.L9

0.16

0.24

0.29

.30

G.42

0.89

G.7%

.68

0.64

0.61

0.64

.62

0.87

0.58

.67

0.62

-17.1

~-21.6

~23.4

~-22.1

~29.8

-39.0

~49.6

-62.4

-64.6

~87.7

-113.6

-122.%

-124.5

-120.2

~13.

-18.

~37.

~47.5

-0,

~81,

=101,

-110.

~131.



! NEL2303.82F

! VoaslT V,

Ie=150 mA

# GHz 8 MA R 50

w

.26

.97

.92

.90

Sii

~179

167

155

139

521

.54

.32

g3

55

24

139

512

.02

.03

.04

.09

15

41

40

28

822

.67

.14

.80

-168

165

154

134




