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RESUMO

Este trabalho visou estender os limites da utilizacdo da técnica de
feedforward para amplificadores de microondas, tipicamente para aplicacoes
multi-oitavas. Neste sentido, mostrou-se a viabilidade da sua utilizacio em
circuitos para redes faixa-larga (como as de TV-por-Cabo, por exemplo), como
também, em sistemas de comunicacdes opticas.

Por completitude, o trabalho se inicia, apos uma breve introdugio, com
uma revisio dos conceitos referentes as nio-linearidades em amplificadores de
poténcia. Apresenta, também, os métodos mais comuns de analise de circuitos
nio-lineares, comparando-os quanto is suas vantagens, restrigcdes e condigoes de
utilizacdo. A isto corresponde o Capitulo 2.

O Capitulo 3 apresenta os diversos métodos de linearizacdo de
amplificadores de microondas, novamente sob uma Optica comparativa. De
especial interesse é a Secio 3.2, na qual se discute a técnica de Pré-Distor¢ao em
RF. A Sub-Se¢io 3.2.2 apresenta uma contribuicio deste autor a esta técmica,
contribuigde esta que permitiu simplificar significativamente a sua
implementag¢io. As vantagens potenciais da técnica de feedforward ficam
patentes, servindo de motivacio para o capitulo que se segue.

O Capitulo 4 faz uma revisiao da técnica feedforward, apontando, também,
os efeitos do comportamento nio-ideal dos diversos blocos constituintes deste
tipo de sistema, sobre o comportamento total de um amplificador linearizado por
esta técnica.

No Capitulo 5 siao discutidas as formas usuais de implementacio desta
técnica em amplificadores de microondas. A partir da anilise feita destas
implementacdes, propéem-se novas formas de implementagio, de forma a nio s6
estender-se o seu funcionamento para operacdo multi-oitavas, como também,
para permitir que seus ajustes e sintonia sejam feitos totalmente por controles
elétricos externos. Para tanto, é proposto um método de analise/simula¢io destes
tipos de amplificadores, valendo-se simplesmente de simuladores para circuitos
lineares. Por tudo isto, este capitulo ¢ o principal deste trabalho. Sao utilizados,
ou sugeridos, componentes ¢/ou elementos de circuitos nie tio usuais, tendo-se
considerado conveniente fazer uma breve descricio de suas caracteristicas
principais.

O Capitulo 6 descreve o prototipo de validacio desenvolvido, bem como
os resultados medidos em bancada.

As conclusdes finais, bem como sugestdes para trabalhos futuros, sdo
apresentadas no sétimo (e ultimo) capitulo. O trabalho é complementado por trés
Anexos.




ABSTRACT

The basic aim of the present work was to extend the application limits of
the feedforward technique to microwave amplifiers, mainly for multi-octave
operation. It has been shown that it is possible to make use of feedforward
linearization for broadband networks (such as CATV) and optical
communication circuits as well,

For the sake of completeness, this work begins, just after a brief
Introduction, with a review of the foundations of power amplifier non-
linearities. Also, the most usual non-linearity analysis methods are presented,
their strong and weak points, and conditions of application, in Chapter 2.

In Chapter 3, several linearization methods are discussed and compared.
Special attention is paid to Section 3.2, where RF pre-distortion is discussed.
Sub-Section 3.2.2 presents this author’s contribution to that subject, that results
in a simplification of the hardware involved. The potential of the feedforward
technique arises, becoming itself a motivation for Chapter 4.

The fourth Chapter presents a review of the feedforward technique,
pointing out the effects (on the linearized amplifier performance) of the non-ideal
behavior of each feedforward-system building block.

Chapter 5 discusses the usual feedforward system concepts, for microwave
amplifiers. Starting from this point, different ways of implementation are
proposed, aiming at multioctave operation and a fully electrical controlied
system.

To make this possible, an analysis and simulation method has been proposed,
using simply linear circuit simulation software. A design procedure is alse
presented. This chapter is the core of this thesis.

Chapter 6 describes the validation prototype that is developed, together
with the measured results. The final conclusions are given on the last chapter,
Chapter 7. Three Annexes close the work.
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CAPITULO I

1.0 INTRODUCAO

A grande maioria dos sistemas de telecomunicacdes, sejam digitais ou
analégicos, necessitam de amplificacdo linear do sinal. A solucio trivial,
neste caso, consiste na utilizacio dos amplificadores operando com
poténcias significativamente menores do que aquelas correspondentes a
compressdo, e portanto, da saturacdo. Esta técnica, conhecida como
back-off, apresenta-se como alternativa adequada para a grande
maioria das aplicacdes de baixa freqiéncia, tipicamente até algumas
centenas de megahertz. Foi também, durante muitos anos, a udnica
solucdo wutilizada na faixa de microondas. Abaixo de 1 GHz, os
dispositivos ativos (geralmente transistores bipolares) apresentam
ganhos de poténcia elevados. Também, como neste caso o custo dos
transistores do estdgio de saida ainda ¢ uma parcela pequena em
comparacdo com o da unidade como um todo, pode-se simplesmente
projetar o amplificader com um superdimensionamento nas
caracteristicas de poténcia. A medida em que se sobe em freqiiéncia, trés
desvantagens fazem-se progressivamente presentes, a saber: o custo
elevado dos quadripolos ativos; a dificuldade de obtencdo - ou até
mesmo a inexisténcia - de transistores que operem linearmente no nivel
de poténcia desejado e, finalmente, o decaimento significativo da
eficiéncia dos transistores. Os dois primeiros problemas sio
autoexplicativos. O terceiro ¢ um pouco mais sutil. Os transistores de
poténcia, na faixa de microondas, apresentam baixa eficiéncia em classe
A, tipicamente 20% na banda C, decrescendo com a freqiéncia. Assim,
como a técnica de back-off implicaria em um projeto com o ponto de
compressdo usualmente de 8 a 10 dB acima da poténcia nominal de
operacdo [1], tanto o consumo quante a dissipacdo térmica tornar-se-

iam preocupantes.



Um consumo¢ maior impde a necessidade de se projetar fontes com
maiores capacidades de poténcia, tendo isto duas implicacgdes
relevantes: a primeira refere-se a dificuldade progressiva do projeto
destas fontes. Em geral, utilizam-se fontes chaveadas [2], tipicamente
as do tipo forward, quando a poténcia da alimentacdo solicitada pelo
amplificador ji é da ordem de 10 watts . A segunda, mais relevante, diz
respeito as restricdes quanto 2 eficiéncia dos equipamentos profissionais
de telecomunicacdes em estacdes ndo-assistidas e/ou em regides remotas.
Nestes casos, quando da queda da rede, o banco de acumuladores
(baterias) deve alimentar todo o sistema, sendo, portanto, desejdvel a
minimizacio do consumo de poténcia de cada subsistema do
equipamento. Uma outra solug¢do, que nos anos 80 comegou a ser
utilizada, sdo os bancos de células solares [3], com as suas conhecidas
limitacoes de poténcia; isto favorece, mais uma vez, 0s equipamentos

pouco demandantes de poténcia de alimentacdo.

A dissipacido térmica implica no uso de grandes radiadores de calor
(dissipadores), que, na faixa de microondas, usualmente mais que
dobram o volume e a massa dos amplificadores. Dissipadores mais
eficazes implicam em perfis de aluminio com geometrias mais
complexas, implicando em ferramentas especiais para a sua confeccio,

elevando significativamente os custos de producdo.

Estas desvantagens, inerentes a técnica de back-off, motivaram a
busca por métodos de linearizacdo para a amplificacdo de sinais de
microondas, que serdo discutidos no Capitulo 3. O presente trabalho
comecard revendo os conceitos mais relevantes relativos a linearidade ¢
nio-linearidade de circuitos eletréonicos. Seguir-se-d4 com a apresentacdo
dos métodos conhecidos para a linearizacdo de amplificadores de
poténcia, detalhando-se, no Capitulo 4, o método a ser estudado e
desenvolvido neste trabalho. O Capitulo 5 visa apresentar as formas de
implementacdo desta técnica, com especial énfase naquelas que

constituirdo as contribuicdes do autor. Por questdes de completitude,



alguns elementos de circuito ou dispositivos, ainda ndo muito difundidos
¢ que serdo utilizados nas impiementacdes a serem propostas, serio
discutides. No Capitulo 6, os projetos e os resultados simulados e

medidos, dos protdtipos de validaciio, serdo apresentados e comentados.

As conclusdes do estudo desenvelvido, conjuntamente com algumas

sugestdes para pesquisas futuras, encerram este trabalho.



CAPITULO 11

NAO-LINEARIDADES EM AMPLIFICADORES DE POTENCIA

2.0 APRESENTACAO

Neste capitulo faz-se uma revisdo dos conceitos bdsicos relatives a
linearidade e nido-linearidade de circuitos, visando nido apenas
estabelecer as bases para os demais capitulos, mas também,
introduzir a padronizacdo da nomenclatura a ser utilizada ao longo do
trabalho.

2.1 LINEARIDADE E NAO-LINEARIDADE

Antes de se discorrer sobre n#o-linearidades, deve-se conceituar
devidamente o que seja linearidade. Um circuito é dito linear se o
Principio da Superposicdo for aplicdvel a ele. Especificamente, se as
excitacdées x; e x2 forem aplicadas separadamente a um circuito
gerando as respostas yy e y», respectivamente, tem-se como resposta
A excitacdo axy + bxy; a resposta ayzy + by ("a" e "b" sdo constantes
arbitrdarias, podendo ser reais ou complexas). O enunciado acima
se confunde com as propriedades que uma funcido deve atender para
que represente uma transformacido linear, em termos da dlgebra
linear {4]. Assim, um circuito linear ¢é aquele cuja funcido de
transferéncia [5,61 constitui uma transformacie linear do espaco
vetorial de entrada (excitacdio ), sendo as respostas do circuito, a estas
excitacoes, os elementos do espacgo vetorial da saida. Cumpre observar
que, na defini¢io acima, a resposta do circuito contém o mesmo
contetddo espectral das excitacdes da entrada. A isto corresponde dizer
que os circuitos lineares invariantes no tempo nio geram novas
freqiéncias. A necessidade da restri¢io quanto a invaridncia no tempo
deve-se ao fato do chaveamento, com uma freqiiéncia de comutacido fy,
de uma forma de onda de frequéncia f;, gerar o batimento das duas

freqiiéncias, resultando em varios produtos de intermodulagdo e



harmoénicas [7]. Este critério pode ser usado para se distingdir circuitos
lineares dos nido-lineares, uma vez que os dltimos geram um grande
nimero de novas componentes de freqiiéncias. E conveniente separarem-
se os circuitos nédo-lineares em dois grupos, correspondendo aqueles
fracamente ndo-lineares e aos fortemente ndo-lineares. Devido 2
subjetividade das palavras "forte" e "fraca", ndo ha uma definicio
formal para o limite entre os dois casos. Porém, um critério que estd se
tornando consenso € o de se definir como nio-linearidade fraca aquela
cujo comportamento possa ser satisfatoriamente descrito per uma
expansio em série de poténcias ( ou série de Volterra ) de suas
caracteristicas de corrente-tensio I/V, carga-tensdo Q/V ou fluxo
magnético-corrente ®/I [8,9]. Tem-se, como conseqiiéncia disto, que
estas caracteristicas sdo continuas, com derivadas continuas, e, para a
maior parte das aplicacédes, necessitam de poucos termos para descrevé-

las. Duas outras condigdes, porém, devem ser impostas neste caso:

- O nivel de excitacdo nio deve ser muito alto, para nio aumentar o
nimero de termos da série de poténcias, devido ao conseqiiente aumento

dos niveis dos produtos de intermodulacio;

- As ndo-linearidades devem ser suficientemente fracas de forma a nio

perturbarem o ponto quiescente de polarizacio.

Todas as condicdes que acabamos de citar costumam ser
atendidas pelos projetos usuais de amplificadores de poténcia em
classe A. Os circuitos fortemente nio-lineares sio aqueles que nido se
encaixam no conceito de "ndo-linearidade fraca”. A anilise de seus
comportamentos costuma valer-se de técnicas no dominio do tempo
ou da técnica de equilfbrio harménico. Os diversos métodos de anidlise
de circuitos ndo-lineares serio apresentados ainda neste Capitulo.

E importante dizer que, na realidade, nenhum circuito ou
componente eletrdonico ¢é perfeitamente linear em quaisquer
condicdes de operacio.



Assim, a linearidade deve ser considerada uma idealizacao, sendo uma
boa aproximacdo para os circuitos normalmente considerados lineares,
dentro de uma faixa de nivel da excitacdo e para uma certa gama de
aplicacoes. Sob esta O6ptica, surge também o conceito de "quase-
linearidade". Diz-se que um circuito é quase-linear quando, para a
maioria das aplicacoes, ele pode ser considerado linear, devendo suas
fracas nido-linearidades serem consideradas apenas sob o enfogue
sistémico. Neste caso, os niveis de pureza espectral devem ser
devidamente controlados, visando atender as especificacdes do sistema
como um todo. Como exemplos de circuitos quase-lineares, tem-se 0s
amplificadores, com quadripolos atives, para pequenos sinais, ou
mesmo, um amplificador de poténcia classe A, operando relativamente
longe (8 dB ou mais) da saturacdo. Por outro lado, como exemplo de
aplicagdes em que os componentes Sdo utilizados em condicoes
fortemente nio-lineares, tem-se os misturadores de freqiéncias ativos,
com transistores ou com diodos e os multiplicadores de freqiéncia, tanto
com diodos de recuperacdo rapida (step recovery diodes) quanto com
transistores. Todas as nao-linearidades citadas até o momento referem-
se ao comportamento das fungdes de transferéncia dos circuitos. E
importante, também, se definir as "ndo-linearidades de dois terminais”
[8]. Neste caso, a nio-linearidade estd restrita ao componente de dois
terminais, como, por exemplo, um resistor, um indutor ou um capacitor.
Seu comportamento ndo-linear é funcdo de uma tinica varidvel, que pode
ser a corrente ou a tensdo em seus terminais, chamadas, neste caso, de
varidvel de controle. Deve-se iembrar que, no caso da niao-linearidade de
transferéncia, a tensio ou a corrente de controle pode estar em gualquer
lugar do circuito, que ndo em seus terminais. Também, ¢ possivel que um
componente do circuito tenha mais de uma varidavel de controle,
geralmente sendo uma delas a tensdo ou a corrente nos terminais. No
mundo real, geralmente os dois tipos de nio-linearidades estdo
presentes. O circuito equivalente completo de um FET, como sera visto

na Secido 4 deste Capitulo, pode ser tomado como um exemplo, uma vez



gue inclui capacitores niao-lineares com mialtiplas tensdes de controle,
transconduténcia ¢ resisiéncia de dreno-fonte nio-lineares. H4 grande
diferenca entre os dois tipos de nao-linearidades, como serd mostrado no
exemplo a seguir [8]: Considere umt resistor nio-linear
[Figura2.1.1.(a)] e um amplificador com transcondutincia nio-linear,
sendo ideais as suas demais caracteristicas, Figura 2.1.1.(b). Ambos os
circuitos sdo excitados por uma fonte de tensio, Vs, com impedancia

interna R,.

A corrente na saida do amplificador ¢ uma funcido da tensio de excitacio
e da funcdo de transferéncia, podendo ser determinada simplesmente

substituindo-se, na funcio de transferéncia, a forma de onda da

excitacdio - nio dependendo da natureza dos circuitos de entrada e de
saida.
RB j Hs
———M A —

Vs @ v i=f{v) Vs @ v Ye i=f{v)

(@ (b)

Figura 2.1.1: (a) Ndo-linearidade de dois terminaig; (b) Ndo-linearidade de transferéncia.

No caso da ndo-linearidade de dois terminais, a andlise é mais
compliexa, uma vez que a temnsido de excitacdo gera, no resistor,
componentes de corrente em diversas freqiiéncias. Estas componentes

circulam no resto do circuito, gerando tensdes, nestas novas freqiiéncias,
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no resistor linear R, e, portanto, no resistor nio-linear. Estas novas
componentes de tensio geram novas componentes de corrente. Este
proecesso continua, gerande componentes em todas as freqiiéncias
possiveis. O modelamento e a simulagdio deste tipo de nio-linearidade
em circuitos mais complexos costumam sé serem possiveis com métodos
computacionais iteratives. Como um bom exemplo, pode-se citar a
determinacio dos niveis das freqiéncias espurias geradas em um

misturador a diodos [10, 11].

2.2 GERACAO DE FREQUENCIAS

Geralmente, demonstra-se a geracio de novas frequéncias em circuitos
nido-lineares, descrevendo-se as componentes da caracteristica corrente/
tensdo através de uma série de poténcias, e considerando-se a tensdo de
excitacio como sendo multitonal. Em [8], este tratamento foi
enriquecido com a apresentacdo da andlise de um circuito exemplo,

mostrada na Figura 2.2.1.

\i

j=av + bv? + v’
Vs K\J v

Figuraz 2.2.1: Um resistor ndo-linear excitado diretamente por uma fonte de tensio,
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Seja v, a tensido de excitacio do circuito apresentado na figura e seja
i a corrente resultante. O circuito ¢, tipicamente, um caso de n#o-
linearidade de dois terminais. Porém, como ndo hd impedincia de fonte,
a tensdo v sobre o resistor ndo-linear é a prépria tensdo vy de excitacgdo.
Conseqiientemente, a corrente pode ser determinada substituindo-se a
forma de onda da excitacdo na série de poténcias, o que,
matematicamente, seria andlogo ao caso da ndo-linearidade de

transferéncia do circuito apresentado na Figura 2.1.1 (b).
A corrente é dada por:

i= av + bv? + ¢v3 (2.2.1)

com a,b,c constantes reais,

Seja v, uma excitac¢io de dois tons, da forma:
vs= Vs(t) = Vi cos(wit) + V3 cos(wst) (2.2.2)

Substituindo-se (2.2.2) em (2.2.1), tem-se:

i) primeiro termo:
ip(t)=a vy(t) = aVv, cos(wyt) + aVy cos(w,t) (2.2.3)
ii) segundo termo:
ip()= b v2()= (b/2){V,% + V,2 +V,? cos2aqt) + Va2 cos(Zost) +
2V Vilecos((w) + w)t) + cos{{mq - o)t)]1} (2.2.4)
iii) terceiro termo: (2.2.5)

ic(D=cvd ()= (c/4) (Vi3cos(Boqt) + Vy3cos(Bugt) +



3V,2V, [cos((Zag+o)0)] + cos((Zo1-0)t)] + 3V Vi [cos((Zoy+o)t) +
cos((Zma-o)1)]+3(V 3+ 2V V) cos(w ) +3(V22 +2Vi2V3) cos(wat))

A corrente total no resistor nao-linear ¢ a soma das trés
componentes: i,, ip € i.. Deve ser observado o elevado namero de novas
freqiéncias geradas pelos termos da expansdo em série de poténcias da
corrente, eq.(2.2.1), nimero este crescente com a ordem do termo
considerado. Como a excitagcdo v, estd em paralelo com o elemento ndo-
linear, tem-se apenas componentes de tensdo nas freqaéncias angulares
w; e wy. Caso houvesse um resistor entre a fonte de tensdo v de
excitacdo e o elemento nido-linear, o nimero de componentes de tensio
seria maior, devido as correntes neste resistor. Estas novas tensdes, por
sua vez, gerariam novas componentes e assim por diante. Em termos
priticos, para se simplificar a andlise do problema, deve-se limitar o
ndamero das componentes de freqiéncia a serem consideradas. Este
namero serd maior com o crescimento do grau da ndo-linearidade, da
intensidade da excitacdo e da acuidade desejada dos resultados. As
freqiéncias geradas, ®©p,, também chamadas de freqiiéncias de
intermodulacido, sio combinacdes lineares [4] das duas freqiéncias de

excitacdo, wy € wj,. Assim:
Op,p= MOy + RO, {2.2.6)
com m,n inteiros ( ... -2,-1,0,1,2,...)

As componentes de corrente nestas freqiéncias sdo chamadas de
produtos de intermodulacdo. A soma dos valores absolutos de m e n ¢é
chamada de "ordem do produto de intermodulacio”. Também, para que
as freqiiéncias op, sejam distintas, ©; € 2 devem ser ndo-
comensurdveis, ou seja, a razdo entre elas ndo pode ser um nimero
racional. £ comum considerar-se que esta condicdo seja satisfeita

quando as duas ou maijs excitacdes sdo arbitrarias. O significado de
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freqiéncias negativas fica mais claro quando as funcdes cossenoidais sio

expressas na forma exponencial:
cos(wt)= [exp(jot) + exp(-jot)]/2

Cumpre observar que, no tratamento de circuitos ndo-lineares, ndo se
pode excluir as freqiiéncias negativas, diferentemente da andlise do
estado estaciondrio (através de fasores) de circuitos lineares.
Observando-se as equacdes (2.2.3) a (2.2.5), vé-se que o k-ésimo termo
da série de poténcias, obtida generalizando-se a eq. (2.2.1), gera
freqiéncias de intermodulacdo de ordem ne maximo igual a k. Estas
freqiéncias sio combinacdes lineares, de ordem & , das freqiiéncias
componentes da tensido nos terminais do elemento nio-linear. Isto ocorre
em decorréncia de, neste caso, estas componentes serem as préprias
componentes de tensdo da excitacdo, Caso a fonte de excitacdo tivesse
uma resisténcia interna, que estaria em série com o elemento nio-linear,
a tensdo total nos terminais da carga teria produtos de intermodulacdo
de ordens superiores a k. Vé-se, entdo, que um elemento ndo-linear pode
gerar freqiéncias de intermodulacdo oriundas de todos os harménicos
possiveis das freqiiéncias de excitacdo, mesmo aquelas nas quais, a soma
das ordens dos produtos de intermodulacdo, Iml + Inl, é maior que a
maior ordem da série de poténcias que descreve o comportamento nio-
linear da corrente com a tensiio. Isto ocorre devido ao "batimento" de
todas as componentes de freqiéncia da tensdo nos terminais da carga.
Pode-se também notar, a partir das equacdes (2.2.3) a (2.2.5), que os
termos de ordem impar, da série de poténcias, geram apenas produtos de
intermodulacio de ordem impar, assim como os termos de ordem par
geram produtos de ordem par. Pode-se valer desta propriedade para a
eliminacio dos termos de ordem par ou dos termos de ordem impar,
através de estruturas balanceadas. Nestas, as condicdes de simetria ou
de anti-simetria fazem com que as adicdes vetorias dos produtos de
intermodulacido, gerados pelos elementos niao-lineares, eliminem, per

cancelamento, os termos pares (ou impares) da série de poténcias. Serdo
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apresentados, a seguir, mais dois exemplios, visando nioc apenas
aprofundar um pouco mais a compreensao do funcionamento dos
circuitos nio-lineares, como também, apresentar superficialmente, uma
forma de andlise dos mesmos. Na Figura 2.2.2 tem-se um circuito nio-
linear, formado por um resistor nao-linear e uma fonte de tensdo, com

resisténcia interna de 1 ohm.

™\ =)

1.02

Figurs 2.2.2: Um resistor nic-linear, zlimentado por uma fonte de excitagio em série com um

resistor linear.

Serd suposto que a dependéncia da corrente com a tensio ¢ descrita

somente por termos de ordem impar, sendo a série dada por:

i= f(v)= v/2 + v3/7 + v3/15 (2.2.7)
Revertendo-se esta série [12], tem-se:

v=£1(i)= 2,000 i - 2,286 i3+ 3,570 i% + 3,184 i 4+ ... (2.2.8)

A queda de tensio na resisténcia da fonte ¢ 1xi . Aplicando-se a Leide

Kirchhoff de tensdo ao circuito da Figura 2.2.2, tem-se que:

- 3i-2,286i%4+3,570i°+ 3,184 + ... (2.2.9)

Vs
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Revertendo-se, agora, a expressido (2.2.9), fica-se com:
i=0,3333vs+0,02822vs3+0,002271v55-0,001375 vs7+... (2.2.10)

gque expressa a corrente de malha como funcgdo apenas da excitaciio

(conhecida) vy . A expressio (2.2.10) contém apenas termos de ordem
impar, uma vez que todos os elementos que compdem o circuito sio
descritos apenas por termos de ordem impar na série de poténcias, Note
que o resistor linear pode ser considerado como um caso especial de
elemento ndo-linear , tendo apenas o primeiro termo da "série de
poténcias”. E importante dizer gue a série apresentada na expressido
(2.2.10) ¢é infinita, incluindo todos os harmonicos impares , ¢ ¢s produtos
de intermodulacdo de ordem (também) impar resultantes.

O truncamento faz-se necessario por razdes praticas, implicando em
menos termos, quanto maior for a convergéncia da série. Para se
visualizar o grau da perturbacdo introduzida por um elemento nio-
linear, suponhamos, ainda neste exemplo, alguns valores numéricos.
Assim, seja:

vg(t)= 1 + 2 cos(wt) (2.2.11)

A Figura 2.2.3 apresenta v,(t) e a forma da corrente resultante, i(t),
nio-senoidal, indicando a presenca de um forte conteiido de harménicos.
Para determind-los, basta substituir (2.2.11) em (2.2.10) e aplicar a
mesma manipulacio algébrica realizada no desenvolvimento de (2.2.3) a
(2.2.5).

Uma outra observacio importante deve ser feita em relacdo 2
Figura 2.2.3: a componente continua da corrente é muito maior que
0,364 A - corrente que seria gerada pela componente continua da
excitacdo sozinha, ou seja, o valor fornecido por (2.2.10) com v =1 V.
Assim, a componente continua gerada pelos produtos de intermodulacio,
devido ao elemento ndo-linear, pode mascarar o ponto de operacdo

quiescente (cc). Este fato é especialmente importante ao se dimensionar
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a rede de polarizacio dos transistores, que deve levar em consideracio a
tendéncia 2 auto-polarizacdo, quando operando em grandes sinais
[13]. Isto é também de interesse, ndo sé6 quando do dimensionamento do
radiador térmico do dispositive, como também, na prépria medicdo dos

parametros de espalhamento [S] des transistores.

3 - ‘ 3. »
vg(t) 2| | Tsl) 2 -
4] ) | 0 | i 1 L
A _N\M2/ o 0TI
@l w

Figura 2.2.3: Formas de onda de tensdo e corrente, no circuito da Fig.2.2.2.

Isto é relevante porque a perturbacdo introduzida na polarizacio dos
transistores modifica tanto as fases como 0s médulos dos parimetros dos
dispositives. Como um segundo exemplo, analisemos o mesmo circuito,
apenas mudando a caracteristica IxV do elemento nido-linear, que,
agora, serd considerado de comportamento quadrdtico "real", descrito

por:

/’
f(v)=a v, se v>0 (a)
iz (2.2.12)
0 , se v=c< (b)
N

onde ¢ € uma constante real qualquer.
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A restricdo em (b) foi imposta para contornar o prohlema da
caracteristica IxV ndo ter derivadas definidas quando a tensio de
polarizacdo, V,, ¢ nula; e, também, para que a expressido da corrente,
i=f(v), possa ser revertida. Assim, para que a condicio (a) seja
satisfeita, supde-se que o dispositive opera com uma tensio de
polarizacao, V,, suficientemente elevada para garantir que nenhum
pulso negativo de excitacdo possa anular a tensiio nos seus terminais.
Conseqiientemente, para sinais razodveis, a expressdo (2.2.12(a)) pode
ser reeescrita de forma a incorporar esta tensio de polarizacio, ficando-

se, entdo, com

f(v+Vo)=a(v+V)iza(V, 242V v+v?) (2.2.13)
onde v € 0 desvio da tensdo em relacgiio ao valor de polarizacio.

Deve-se observar que a equacgdo (2.2.13) contém um termeo linear,
2aV,v, implicando que o comportamento do dispositive ¢é, apenas
aproximadamente, quadratico. No mundoe real, é praticamente
impossivel se obter componentes com comportamento quadritico ideal,
ou seja, descritos apenas por termos de ordem par na série de
poténcias. Os componentes ditos possuidores de comportamento
quadrdtico, na verdade, contém pelo menos um termo de ordem impar,
como ocorre, por exemplo, com os FETs. Este termo de ordem impar
possibilita a existéncia de uma corrente de excitacido impar, no caso de
uma tensdo de excitacdo também impar (de primeira ordem, por
exemplo). Observar que, no caso ideal, seriam possiveis apenas
produtos de intermodulacido de ordem par. Para complementar este
exemplo, observemos ¢ que acontece ao circuito da Figura 2.2.2 quando
a ndo-linearidade tem apenas um termo de ordem impar e, os demais,
sdo de ordem par. Escolhendo-se adequadamente os coeficientes da série
de poténcias, que descreve a caracteristica IxV, pode-se assegurar que,

para qualquer intervalo de excitacdes desejado, nido se estara criando
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resisténcia negativa.
Seja:
i= f(v)= v + 2v2 + 3v* (2.2.14)

Revertendo-se esta série, incluindo-se o resistor de 1 ohm, tem- se

que:
ve=2i-2i%+8i%.43i%+64if (2.2.15)

Revertendo-se novamente esta série, obtém-se a expressido da corrente
em funcdo de todas as poténcias de vy - apesar da série original conter

apenas um termo de ordem impar, de ordem 1.
A andlise destes exemplos visa mostrar que:

-A caracteristica IxV de um elemento de circuito, ou mesmo de um

circuito nido-linear, pode ser caracterizada por uma série de poténcias.

O k-ésimo termo da série de poténcias gera produtos de intermodulacdo

de ordem k, das freqiiéncias presentes na tensio ou corrente de controle.

-Alguns destes produtos podem coincidir com freqiiéncias de ordens
inferiores ou superiores (produtos entre outros produtos de

intermodulacio).

Assim, podemos concluir que um circuito ndo-linear, descrito tanto por
termos de ordem par quanto de ordem impar, de uma série de poténcias,
pode gerar todas as freqiéncias de intermodulacdo possiveis,

independentemente da maior ordem de sua nio-linearidade.

2.3 A NAO-LINEARIDADE

Serdao apresentadas, a seguir, as propriedades mais comumente
observadas em circuitos "nido-lineares”, sob o ponto de vista sistémico.

Elas sdo, na realidade, manifestacdes diferentes do mesmo efeito fisico.
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Em decorréncia deste fato, estas manifestacboes estio fortemente

relacionadas entre si, conforme serd discutido ao longo desta secio.

2.3.1 Geracio de Harménicos

Conforme ji visto, a geracdo de harmoénicos é a propriedade mais
marcante dos sistemas nido-lineares. O harménico de ordem k£ de uma
excitagdo € um sinal com uma freqiiéncia de intermodulagio de ordem k.
Nos sistemas de banda estreita, tipicamente da ordem de 10%, os
harménicos nio representam problemas, uma vez que "caem" fora da
faixa de interesse (do sinal), podendo ser facilmente removidos por
filtros de fdcil implementacdo [14). Freqientemente, as prdéprias redes
de adaptacio de impedincias, ou mesmo as limitacdes intrinsecas na
resposta de freqiééncia dos componentes utilizados nos circuitos
subseqiientes, ji constituem um filtro suficiente para, naturaimente,
rejeitar estes espidrios. Por outro lado, em sistemas banda-larga
(tipicamente os de banda superiores a uma oitava), bem como em
transmissores (para os quais as restrigdes quanto i radiacio de espirios
€ também "banda-larga", uma vez gque visa preservar, de emissdes
indesejadas, uma faixa larga do espectro), os niveis de espiurios devem
ser necessariamente controlados. Isto porque, 2o ccorrerem dentro da
faixa de interesse, intermodulario, ou até mesmo levario 2 saturacio, os
estigios amplificadores ou detectores subseqilentes que sejam
susceptiveis, de alguma forma, 4 sua presenca. A filtragem, nestes casos,
¢ mais complexa, exigindo filtros estreitos e, geraimente, de baixas
perdas, tendo normalmente, como banda- passante, a faixa de sinal (um
canal apenas). Hi casos, também, em que 2 geracio de harmdnicos €
intencional, sendo amplamente conhecidos os comb Ggenerators
(geradores de um "pente” espectral de harménicos} [15]. Este tipo de
gerador encontra ampla utilizacdo na estabilizagio de osciladores na
faixa de microondas, nos quais o baixo ruido de fase é garantido a partir

do "batimento" deste, com harménicos gerados por um circuito
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fortemente ndo-linear, a partir de um oscilador a cristal usado comeo

referéncia (phase locked loop).

2.3.2 Compressdo, Saturacdo e Perda de Sensibilidade

Em qualquer circuito real, a compressio e a posterior saturacido
necessariamente ocorrem, a partir de um dado nivel de excitacio,

devido ao fato de ser limitada a sua mdxima poténcia de saida.

E importante observar que quando um circuito , por exemplo um
amplificador, ¢ excitado com deis sinais: um, de amplitude
suficientemente forte para levid-lo 4 compressdo (ou a saturacgdo) e o
outro, de pequena amplitude, a saturacgido devida ao sinal mais forte
também faz decrescer o ganho para o sinal mais fraco. Portanto, a
saturac¢io causa a diminuicio da sensibilidade do sistema. Para
entendermos melhor como ocorre a saturacio, observemos que,
conforme jd visto, a componente de corrente na freqiéncia de excitacido
em um circuito nio-linear é, em geral, uma funcdo descrita por uma
série de poténcias, com diversos termos além do linear. Seja a corrente

de resposta 2 excitacido descrita por:
i(t)=(av+cyd) (2.3.1)

Caso, por exemplo, o coeficiente do termo de ordem mais alta seja
negativo, a corrente ird saturar, ou seja, nio aumentard a mesma taxa
que a excitacdo. Fica claro, entdo, que o projetista de circuitos que
operam com fortes sinais, deve dispor da informac#do sobre qual a maior
poténcia de saida na qual os dispositivos que compdem o circuito a ser
projetado, podem operar. Esta informacdo é usualmente fornecida pelos
fabricantes através do "ponto de compressio de 1 dB” - ou seja - a
poténcia de saida onde as ndo-linearidades do dispositivo reduzem de

1 dB o ganho de poténcia de pequenos sinais [16].
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Assim:

Gy gp(dB)= G4(dB) - 1 (2.3.2)
onde Go(dB) € 0 ganho linear para pequenos sinais, em decibel.
Como o ganho de poténcia é definido por:

Gp= fPsaida”{Pentrada]: Pnut/Pin (2.3.3)
tem-se que;

P{,ut(dBm):Gp(dB) + Py {(dBm) (2.3.4)

¢, portanto:

Py ap{dBm)=G (43(dB) + Pip(dBm) (2.3.5)
Assim:
Py gp{dBm) - Pi,(dBm) = Go(dB) - 1 (2.3.8)

E bastante comum se apresentar a curva de poténcia de saida versus a
poténcia de entrada, P, ,, x Pyn, de forma a explicitar o ponto de
compressao de 1 dB - ver Figura 2.3.1. Deve-se observar, nesta Figura, o
comportamento linear da poténcia de saida no i’nterva]o de poténcias
correspondentes i resposta para o menor sinal detectivel, P, , .4, € 2
resposta alguns dB's abaixo do ponto de compressio de 1dB. A medida
que 2z poténcia de saida se aproxima da compressdo, o ganho diminui
progressivamente, afastando-se do comportamente linear. Define-se
"Regiio Dindmica de Saida” i faixa de poténcia limitada inferiormente
pela menor poténcia de szida detectiavel do circuito (Pmmsd) e,

Superiormente, pela poténcia de saida no ponto de compressio, Py 45.

A menor poténcia detectivel pelo amplificador é fung¢do da figura de

ruido deste, pois os sinais para serem "reconhecidos” devem estar acima
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do nivel de ruido.

P (dBm)
ou(t \L .
""" 18
/4? """"""" e
PidB ..
Faixa Dinamica
\
Po,msd / ----
{menor sinal . :
detactavel) :
P msd Pin,1d8 P (dBm)

in

Figura 2.3.1: O Ponto de Compressio de 1 dB e a Faixa-Dindmica de amplificador de microon-

das.

2.3.3 Intermodulacdo

Comeo j4 foi discutido anteriormente, as combinacdes lineares de dois
ou mais tons sdao, também, conhecidas como produtos de intermodulacao.
A intermodulacdo ocorre guando dois ou mais tons sdo suficientemente
fortes para levar um dispositive ndo-linear a  excursionar
significativamente ao longo de sua caracteristica nio-linear, ou, no caso
de dispositives quase-lineares, quando as amplitudes dos sinais sdo tais
que levam o dispositivo a operar préximo a saturacao (compressio).
Apesar dos produtos de intermodulagiao serem mais fracos que 0s tons
que os geraram, podem causar problemas, pois, dependendoe de onde
incidirem, distorcem - ou até mesmo mascaram - o sinal desejado. Como

exemplos tipicos de situacdes onde as intermedulacées sdo criticas
podemos citar:
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-Transceptores, onde os circuitos de recepcao sofrem interferéncia via
radiacdo ou mesmo conducdo (por compartilhamento de um mesmo
oscilador local, por exemple) provinda dos circuites do transmissor.
Freqientemente, alguns produtos de intermodulacio, gerados no
transmissor, incidem na faixa de sinal do receptor, com

aproximadamente o mesmo nivel de poténcia;

-Os produtos de intermodulacao indesejados entre os harménicos de um
VCXO (oscilador de microondas, cuja fregiiéncia de oscilacdo ¢
controlada por tensdo, tendo porém seu ruido de fase reduzido pela
interacdo com um oscilador de referéncia a cristal) e os harménicos do
sinal, que incidem na banda de transmissdo - eventualmente dentro de

um canal - impossibilitando, neste caso, a sua remocao por filtragem,

-Na maioria dos sistema usuais de telecomunicacoes, 0 vasamento de
parte da poténcia do oscilador local pela porta de sinai do misturador
de um transmissor, deve ser necessariamente eliminado por filtragem ou
por balanceamento (anti-simetria). Caso isto niao seja feito, o
amplificador de poténcia, que sucede o misturador, tende a saturar. Isto
introduz fortes intermedulacées. E importante notar que , nestes
sistemas, a freqiiéncia deo oscilador local esta fora da faixa de sinal.
Porém, o amplificador de poténcia, em geral, ainda tem ganho razoavel
naquela frequéncia. Este exemplo é de especial interesse por evidenciar
0 cuidado que deve tomar o projetista de sistemas com circuitos nio-
lineares. O projeto nao deve se limitar apenas a faixa de sinal, mas sim,
considerar também os harménicos e os produtos de intermodulacao mais
significatives.

Em sistemas onde a banda de freqiiéncias de operacdo é menor que
uma oitava, todos os espdrios centrados em W1+ Wy, 201, 20, 201+0, ,
2w3+@y, 30y ¢ 3wy caem fora da banda passante, podendo ser facilmente
filtrados [9]. Jd os produtos de 3% ordem, por geralmente ocorrerem
dentro da banda de sinal, bem como por terem ainda elevada densidade

espectral de poténcia em relacio aos produtos de maior ordem,
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constituem o maior problema. Assim, é importante que o projetista
saiba, ao iniciar o projeto, os miveis aproximados destes produtes de
intermodulacdo, em funcao da poténcia de opera¢ao e dos componentes
atives que utilizard. A grande maioria dos fabricantes {16, 17] fornece
apenas o ponto de compressio de 1 dB. Felizmente, devido a forte
correlacio entre o ponto de compressao e os niveis de intermodulacgao -
ambos originam-se do mesmo comportamento fisico do componente -
pode-se estimar razoavelmente (tipicamente com erros inferiores a 3 dB
nos niveis de espirios [18,19]1) os produtos de intermodulagio de
terceira ordem. A forma usualmente utilizada vale-se do fato da
poténcia de saida do sinal ser, para pequenos sinais, proporcional a
amplitude do sinal de entrada, enquanto que a poiéncia de saida para
o produto 2®{-m,, {ou2wy—w; ), édiretamente proporcional ao cubo da
amplitude do sinal de entrada. Com base nisto, constroi-se um grafico,
em escala log-log (ou seja, ambas as escalas em dBm) tendo na abcissa a
poténcia do sinal de entrada e, na ordenada, as poténcias do sinal de
saida em ®y ou @;, ¢ do terceiro harménico. O resultado sdo duas retas,
com inclinacoes 1 e 3, respectivamente. De especial interesse é 0
chamado "ponto de interseciio de terceira ordem”. Este ponto ¢é definido
como sendo a poténcia de saida extrapolada, na qual ocorre a intersegao
do prolongamento (tedrico) das duas retas, de inclinacdo 1 e 3. Deve
ser observado que a inclinagdo da reta de inclinacao 1 é aquela que
corresponde a operacio com fraces sinais, longe, portanto, da
compressido - ver Figura 2.3.2. Pode-se provar analiticamente {9], que
para componentes ou circuitos cujo comportamento nido-linear possa ser
descrito por uma série de poténcias de ordem 3 - o0 que geralmente
acontece, como ji visto neste trabalho, para amplificadores de poténcia
em Classe A - o ponto de intersecdo de 32 ordem, Pju3, ¢

aproximadamente 10 dB acima do ponto de compressio de 1dB.

Assim,

Pine3(dBm)= Pyyp(dBm) + 10 dB (2.3.3.1)
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Pode também ser provado [9,18] que, em geral:

2P2f1.52= 3 Pgp - Pypy s

ou

Pri - Posrpo= (1/3)(Piyy 3 - Pagr o) (2.3.3.2)

onde Prr.r7 € a poténcia do produto de intermodulacio do tom em f2 eo0
22 harménico do tom em fr e, P éapoténcia do tom de freqiiéncia f;.

Para interrelacionar os conceitos vistos até o momento, voltaremos a
falar sobre "Faixa Dinamica", visando expliciti-la como uma funcido do
ponto de intersecdo de 32 ordem e, também, do ponto de compressio de
1dB (A Faixa Dindmica de um amplificador, sem espiirios significativos,
¢ definida como a diferenca entre a poténcia de saida na freqiiéncia de
excitacdo, Ps;, e a poténcia do produto de intermodulacdo de 3% ordem .

P2f1.572, quando Pps1.f2 € igual & menor poténcia de saida detectivel).

Assim, a Faixa Dinamica, FD, é dada por:

FD= (1/3).( Pin g - Py msa) (2.3.3.3)
Four A\
Pint.:} (Bm) ponmieintersegéo de
A \ % 3* ordem

> R

P \ Faxa Dinfimica
l,med Livre de Espurios

Figura 2.3.2: A Faixa Dindmica Livre de Espirios ¢ o Ponto de Intersecio de 3% ordem.
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Lembrando agora, que a poténcia de ruido térmico na saida de um
dispositivo de duas portas (no caso, um amplificador), com figura de
ruido F, é dada por [18,20,21] :

Pyvo=k TBGF (2.3.3.4)
com [18]:

k T= -174 dBm (ou kTB= -114 dBm/MHz @ 290 K)

G= ganho do dispositivo de duas portas

e considerando que 0 menor sinal de entrada detectivel estda X dB acima

do nivel de ruido térmico, tem-se:

Po,msd = -174 dBm + 10logB + F(dB) + G(dB) + X(dB) {2.3.3.5)
\ S
— Yy
(2.3.3. 4), em dB entrada amplificada, [G(dB)+Pin,min(dBm)]

e, finalmente

FD= 1/3.[P;p.3 + 174dBm -10logB - F(dB) -G,(dBm)-X(dB)] (2.3.3.6)

Obs.: Geralmente, toma-se X(dB)= 3 dB [13].
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2.3.4 Conversdo AM/PM

A conversio AM/PM ¢ definida como a variagio na fase da saida
devida ao incremento, de 1 dB, na amplitude do sinal de entrada. E um
tipo de distorg¢do de fase que ocorre quando um sinal, modulado de
alguma forma em amplitude, é transmitido através de um circuito nio-
linear. A perturbacio na fase torna-se uma funcio da amplitade
instantinea do sinal. Assim, a fase do sinal, na saida do circuito, ficard
variando em torno de um valor médio. Este tipo de distorgio pode ser
um problema grave em sistemas cuja informacio de fase seja
importante. Tipicamente, podemos citar os sistemas de comunicacdes
modulados em fase, como, por exemplo, os rddios 64, 128 ou 560 gAM,
sendo o problema crescente com o aumento da "constelacdo do sinal®,
uma vez qgue as tolerdncias para flutuzgoes de fase tornam-se
progressivamente mais estreitas, para cada um dos estados possiveis. A
corrente de resposta na freqiéncia angular ®y , no elemento nio-linear

do circuito apresentado na Secgido 2.2, é dada por:
i1()= (aVy + 3¢ V,Y) cos(o,t) (2.3.4.1)

ou seja, ij(t) é a soma das componentes em ®,;, de primeira e terceira
ordem, da corrente na entrada. Suponha, agora, que estas componentes
nio estejam em fase. Deve-se observar gque esta possibilidade nio foi
prevista nas equacdes de (2.2.1) a (2.2.5), uma vez que elas descreviam
nio-linearidades "sem memdéria”. Entretanto, é possivel existirem
defasagens em sistemas tendo ndo-linearidades capacitivas. Neste caso,

a resposta seria a soma de duas grandezas complexas:

1;(0)= aVy + 3¢V lexp(jd) (2.3.4. 2)
onde "¢" € a diferenca de fase.

Mesmo se "0" permanecer constante com a amplitude, a fase de Iy se
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altera, devido &s variacbes em V,;. Comparazndo-se as eguacdes
{2.3.4.1) e (2.3.4.2), é possivel ver que a alteragdo de fase serd
progressivamente maior, 3 medida que o circuito aproximar-se da

safuracao.

2.4 MODELAMENTO DAS NAO-LINEARIDADES EM
DISPOSITIVOS SEMICONDUTORES

A caracterizacio adequada de um circuito ndo-linear deve dispor de
outras ferramentas além da teoria bdsica de circuitos de mailtiplas
portas e da conceituagio de impedincia, uma vez que ambas -
principalmente a primeira - pressupdem linearidade. O método que tem
se mostrado mais eficaz para a caracterizagio adequada de circuitos
nio-lineares, é o modelamento do dispositivo nido-linear através de
circuitos equivalentes. De especial interesse sio os modelamentos dos
dispositivos semicondutores, uma vez que sio eles a principal fonte de
nic-linearidades em um circuitoc de microondas. Porém, pelo que
acabou de ser dito, tanto os "Parimetros-S" quanto os "Pardimeiros-Y"
(usualmente empregados para a caracterizacido de dispositives e de
circuitos lineares) sio de pouca valia. Sua utilizagio fica praticamente
restrita aos primeiros passos do projeto de circuitos guase-iineares,
onde o dimensionamento preliminar das estruturas de adaptacio, ou
casamento de impedidncias, ndo precisa levar em consideragdo as
pequenas nido-linearidades. Entretanto, mesmo nestes casos, 0
refinamento do projeto deve considerd-las. Isto se traduz, geralmente,
pela inciusdo, no circuito, ou no sistema do qual o circuite fard parte, de
impedincias de terminacio ou de filtros visando a eliminacido dos
harmoénicos, ou dos produtos de intermodulagio, mais criticos. Todos os
métodos de modelamento que serio apresentados nesta secio supdem
comportamento "quase-estditico” dos elementos ndo-lineares (por

exemplo, capacitincia e transcondutincia), ou seja: Todos o5 pardmetros
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destes elementos mudam instantaneamente com a variacdo de uma ou mais
tensdes (ou correntes) de controle. A principal vantagem da premissa de
comportamento "quase-estitico” é que o modelamento para grandes
sinais, dos dispositivos, pode ser facilmente obtido a partir do modelo
de pequenos sinais. Os modelos de pequenos sinais freqiientemente sido
fornecidos pelos fabricantes, por serem mais "compactos” do que as

longas tabelas contendo os parametros de duas portas.

O modelamento comeca com a definicdo da topologia do circuito
equivalente do dispositivo, geralmente formado pelos elementos lineares
e ndo-lineares na forma de parametros concentrados. Feito isto, deve.se
atribuir valores a0s elementos resistivos, reativos e as
transcondutiincias presentes no modelo. Esta é uma tarefa dificil, uma
vez que, diferentemente do que acontece com os circuitos lineares (onde
cada elemento de circuito ou cada fonte controlada é caracterizada por
uma, ou no mdximo duas comnstantes), nos circuitos nio-lineares os
valores dos elementos sdo fungées de suas tensdes ou correntes de
controle. Estas funcdes dificilmente podem ser determinadas a priori
pelo simples conhecimento do material e da geometria do dispositivo. A
forma usual de determind-las é através de medigdes sucessivas para
diversos niveis de excitacdo e/ou polarizacdo. A partir de dados
experimentais, gera-se uma tabela com os diversos valores de cada um
dos elementos do circuito equivalente. Os valores para as situacdes
intermedidrias, de polarizacdo e/ou da excita¢cio, podem ser
interpolados. De maior interesse, porém, ¢é a determinacio de expressdes
polinomiais, continuas em um dado intervalo de interesse, explicitando o
comportamento de cada elemento do modelo, em funcfio da polarizacido e
excitacd#o. A principal vantagem, em se ter estas expressdes, é a
possibilidade da inclusdo delas em rotinas numéricas (computacionais),
0 que viabiliza as simulagoes e otimizacdes do modelo proposto, ou do
circuito que contém o dispositivo modelado. £ importante relembrar que
o modelo do dispositivo deve manter sua acuidade em uma larga banda

de freqiiéncias, uma vez que os produtos de intermodulacdo e os
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harmonicos podem cobrir uma faixa bem mais larga que aqueia do sinal.
E também necessario lembrar que, como os dispesitivos semicondutores
nio sdo, na realidade, pardmetros concentrados, é possivel se encontrar
modelos mais rigorosos, que contenham parimetros distribuidos. Porém,
modelos mais complexes implicam em dificuldades computacionais
maiores, nio apenas pela quantidade de memdéria necessdria, mas,
principalmente, pelo tempo de processamento envolvide. Recomenda-se,
portanto, que a topologia do modelo do dispositivo seja a mais simples
possivel, dentre aquelas que permitam a representacio satisfatéria do
componente, para uma dada aplicacido desejada.

2.4.1 O Modelamento em Pardmetros Concentrados

Os modelamentos que serao tratades nesta secdo baseiam-se em
¢circuitos que contém fontes controiadas, capacitores e resistores. Como
os dispositives semicondutores usuais nio apresentam comportamento
de indutores ndo-lineares, os indutores ndo serio aqui tratados. Ha duas
formas de se descrever os elementos ndo-lineares de circuitos. A
primeira, faz uso da relacdo IxV ou QxV, quando sob a excitagdo de
grandes sinais. A segunda, utilizada para modelar circuitos "quase-
lineares" (operande com pequenos sinais), consiste na descricio do
deslocamento da tensdo ou da corrente (ou tensdo e carga) nas
vizinhancas do ponto quiescente de polarizacde. No primeiro caso, o
elemento de circuito pode ser considerado uma "caixa-preta"”, tendo
uma determinada caracteristica IxV ou QxV. Ja no caso de pequenos
sinais, o elemento de circuito é um resistor, capacitor, ou uma fonte de
corrente, que ¢ uma funcdo de uma tensio de contreoie (que pode ser
continua ou variante no tempo). A relagido entre estes dois tipes de
caracterizacio (de pequenos sinais e de grandes sinais) serd discutida
nesta Secdo, e, em especial, serd visto como a caracterizacao de
pequenos sinais pode ser obtida a partir da caracterizacio de grandes

sinmais. Dois conceitos sio basicos para o modeiamento de dispesitivos
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semicondutores: O de tensio (ou corrente) de controie e o conceito de
quantidades incrementais. O valor de um elemento de circuito,
controlado por tensdo, depende do valor de uma tensio que pode estar
sende aplicada em seus terminais, ou em gqualiquer outra parte do
circuito. E importante ressaitar que ¢ valor do elemento deve ser uma
funcdo (na acepcdo matemdtica da palavra) da tensao de contrele. Isto
significa que existird um inico valor do elemento para um dado valor da
tensdo de controle. Observe-se que dois valores diferentes da tensido de
controle podem corresponder a um tnico valor do elemento de circuito,
a reciproca nido sendo verdadeira. Como um exemplo tipico, tem-se a
expressao da capacitincia de juncgio de um diodo, em funcio da tensio
aplicada a juncdo. Analogamente, um etemento de circuite controlado
por corrente ¢ aquele cujo valor é uma funcio de uma corrente. Muitos
elementos podem ser tratados tanto como controlados por tensio guanto
controlados por corrente. Como exemplo, fem-se a condutancia
Schottky, que pode ser expressa como uma funcao exponencial da tensio
ou como uma func¢do linear da corrente em seus terminais. Nestes casos,
a escolha de uma ou de outra descricio dependeri apenas da
conveniéncia do projetista. Diferentemente, a corrente - em alguns tipos
de diodos - inicialmente cresce, 4 medida que a tensio da juncao
aumenta, comecando a decrescer para posteriores aumentos de tensio.
Este tipo de ndo-linearidade necessariamente deve ser tratada como
"controlada por tensido", uma vez que 2 tensido de juncio nio é uma
funcie (matematicamente falando) da corrente. E importante, neste
ponto, que se definam os conceitos de resisténcia, capacitincia e
transcondutincia de pequenos sinais, de um elemento nido-linear de
circuito. Como um exemplo [8], a caracteristica IxV de um resistor
linear é dada por V=Rxl. Suponha-se, agora, que um resistor nio-linear
faga parte de um circuito no qual é aplicada uma corrente alternada,
sebreposta a uma corrente continua de controle, I,. A tensio devida 2
corrente alternmada é dada por v(t)=r{(I;).i(t), onde v{(t) e i(t) sio a

tensao e a corrente de pequenos sinais, respectivamente.
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Através da Figura 2.4.1, é facil ver que:

v(t)=[dV/dI] | i(t) (2.4.2.1}
I=1,

r(i,)=[dV/dI] I (2.4.2.2)
1=1,

Observe-se que a equacdo (2.4.2.1) € exata apenas quando o valor
miximo da corrente alternada tende a zero. Esta defini¢do de resisténcia
é conhecida como "resisténcia incremental", sendo vdlida apenas para a
andlise quase-linear. A mesma idéia pode ser aplicada as fontes
controladas, tais como aquelas descritas por uma transcondutancia

linear. Assim,

gV go)=[dI/d V] | (2.4.2.3)
ngvgo

onde se considerou que a corrente de dreno I4 ¢ uma funcido apenas da
tensdo de porta (gate), V,. Caso a corrente dependesse também de outras
tensdes, a expressio (2.4.2.3) seria reescrita em termos de derivadas

parciais.

E interressante notar que o tratamento visto acima ¢ aplicdvel tanto

para um simples componente quantfo para uma fonte controlada.

A diferenca entre os dois ¢ que, numa condutidncia, a tensdo de
controle é aplicada nos terminais do componente, a0 passo que, no €aso
de uma fonte controlada, a tensdo de controle pode estar em qualquer

lugar do circuito.
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Fignra 2.4.1: Resisténcia incremental para pequenss-sinais, de um resistor nio-linear,

O Teorema da Substituicio [5] define a equivaléncia entre um
elemento de circuito e uma fonte controlada: "um elemento de circuito
resistivo, linear ou nido, tendoc a caracteristica i=f(v), é equivalente a
uma fonte de corrente controlada, tendo a mesma caracteristica, sendo
"V" a tensio nos terminais"., Apesar da definicido ser dada em termos de
"V" e "I" para grandes sinais, o Teorema da Substituicio & igualmente
aplicivel, por analogia, a2 elementos capacitivos bem como a elementos
controlados por corrente. Como um exemplo de aplicacio do teorema da
substitui¢3o, considere.se o caso de uma condutincia nio-linear, cuja

caracteristica IxV seja dada por:

i= f(v)= Gyv + Gov2 4 Gavd 4 .. (2.4.2.4)
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Observando-se a expressido acima, vé-se que o elemento nio-linear pode
ser descrito por um circuito eguivalente, contendo uma condutincia
linear, G, e fontes controladas representadas pelos termos de ordens
superiores. Ainda pelo mesmo teorema, tem-se que Gy ndo € a
condutincia incremental (que é a derivada da curva (IxV}); igualam-

se, apenas, em v=90.

2.4.1.1 Resisténcias e Condutidncias Nido-lineares

Nesta Secido, as resisténcias e as condutincias ndo-lineares serdo
tratadas supondo-se a condicio de operacdo quase-linear. Assim, a
anilise estard restrita aos casos em gue o elemento de circuito a ser
modelado esti polarizado com uma tensio de controle V,, tendo,
também, aplicada sobre ele, uma onda de tensdo de pequena amplitude,
v(t). Nestas condicdes, ow seja, gquando v<<V,, pode-se expandir a
corrente em uma série de Taylor em torno de V,, para determinar a sua

componente alterrada*:

f(Vo+v)= f(Vy)+[df(V)/AV]| v + 1/2{a?1(V)/avZ]| v2+ ... (2.4.2.5)

V=V, V=V,

donde a corrente "i", de pequenos sinais, é dada por:

i=f(Va+v) - F(Va)=(df(V)/avl] v+« 1/2 [a20(V)/av2]] vi+ ... (2.4.2.6)

v V=V, V=V,

* obs.: Pare simplificar as equagdes, a dependéncia temporal do sinal v{t) serd
suprimida, ao {ongo de todg essa segdo. Assim, v(t) serd grafado como v apenas, O mesmo

procedimento serd adetado para a dependéncia temporal das cargas e das correntes.
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O detalhe importante na eq.(2.4.2.6) ¢ que a correnie de pequenos
sinais, i, possui também componentes continuas, além das componentes
alternadas. Note-se gue v possui apenas componentes alternadas, As
componentes continuas surgem dos termos pares da eq.(2.4.2.6). Para
ficar mais claro, deve-se lembrar gue a2 funcdo f(x)=cos x, por exempio,
tem valor médio nulo, o que ndo é o caso das funcdes de ordem par,
f(x):cuszx; f(x):cus4x, etc. Porém, sob a hipdtese de "pequenos sinais",
0 deslocamento do ponto guiescente de operacio ¢ muito pequeno (em

2 4 6

comparacio com f(V,)), pois v* +v° v° etc, geraimente podem ser

desprezados. Isto é exatamente o que acontece, quando um dos elementos
do circuito opera em condigio gquase-linear. Neste caso, os termos de

ordem maiores que a unidade podem ser desprezados.

Assim:

i= df(V)/dV | v = g(V,) v (2.4.2.7)
V=V,

onde g{(V,_,}) é a condutincia incremental em Vi

Para o caso nio-linear, a expressio(2.4.2.6) pode ser expressa por:

i= gyv + gzvz + g3v3 + een {2.4.2.8)

sendo gque , valendo-se do teorema da substituicdo, v elemento nio-linear
pode ser modelado conforme mostrado na Figura 2.4.2, onde gy é a

condutincia incremental.
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91 Q2V ng

Figura 2.4.2: Circuite equivalente nio-linear, de umsa condutinciz nie-linear.

Fregientementie, um elemento nio-linear de circuito € controlado por
mzais de uma tensio ou corrente. O circuito equivalente simplificado de
um FET (ver Fig. 2.4.3) é um bom exemplo, uma vez que a corrente de
dreno, I4, € uma funcdo tanto da tensdo de porta (gate}, Vg, gquanto da

tensio de dreno, V.

g (porta) d (dreno)
O T
+ +
Vi v, 1=f(V{,V3)
s (fonte)
Q o

Figura 2.4.3: Um elemento nio~linear com controle miltipio.
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Assim, Ig= f(V4,V4) pode ser expandida em uma série de Taylor
bidimensional, desenvolvida em torno dos pontos de polarizacio de
porta, Vg, e de dreno, Vg4, respectivamente. Como ja foi visto, no caso
quase-linear, os termos de ordem superior podem ser desprezados,
ficando-se entdo com:

ig= Of/0V, vy + BF/0V4 vy (2.4.2.9)
onde,

6f/6Vg=gm=transcondutﬁncia do FET (2.4.2.10)

8f/d3Vp= Gp = condutiancia de dreno (2.4.2.11)

A extensdo das equacdes acima para o caso de resisténcias, ou de
fontes de tensdo controladas por corrente, é imediata: tudo o que se tem
a fazer € permutar I e V, bem como i e v, nas equacdes de (2.4.2.5) a
(2.4.2.11). Também, as mesmas expressdes podem ser usadas para fontes
de tensdo controladas por tensiio ou para fontes de corrente controladas
por corrente, apenas substituindo-se adequadamente as diversas

variaveis.

2.4.1.2 O Capacitor Ndo-Linear

Assim como qualquer elemento de circuito que apresente uma
dependéncia ndo-linear da corrente com relacdo a temsio pode ser
tratado come uma resisténcia ou uma condutincia, qualquer elemento
que armazene carga pode ser tratado como um capacitor. Porém,
diferentemente de um capacitor linear, para o qual a razdo entre a carga

e a tensdo é dada por uma constante - a capacitAncia, um capacitor
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ndo-linear apresenta uma dependéncia da carga com a tensao, dada por:
Q.= fq(V) (2.4.2.12)
onde Q. é a carga no capacitor.

Expandindo-se fp em uma série de Taylor, supondo-se que a tensao nos
terminais do capacitor, V=V, é a tinica tensido de controle e, além disso,
subtraindo-se a componente continua da carga, chega-se 2 expressdo da

carga. Lembrando que a corrente é a derivada da carga em relacdo ao
fempo, tem-se que:

i:dq/dt:de(V)/dv1. dv/dt + d2fo(V)/dV?E]. v.dv/dt +
V=V, V=V,

1/2 d3fo(V)/dv? |.v2.dv/dt (2.4.2.13)
V=V,

onde, novamente, omitiu-se a dependéncia temporal da tensao e da
carga, para ndo sobrecarregar a notacao. Observa-se que a equacao
(2.4.2.13) pode ser reescrita como:

i=[ C(Vy) + Co(Vo) v + C3(Vy) vZ 4 .. 1. dv/dt (2.4.2.14)

onde a expressio entre colchetes é 2 capacitincia incremental, descrita
por uma série de poténcias.

Para o caso quase-linear, tem-se que:

i= Cy(V,).dv/dt (2.4.2.15)
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onde

Ci(Vy)= de(V)/dV (2.4.2.16)
v=V

]

Ha casos em que a capacitincia é controlada por mais de uma tensio,
como tipicamente acontece em muitos componentes semicondutores (ex.:
MESFET em arseneto de gdlio, GaAs). Nestes casos, a caracteristica
QxV para grandes sinais é da forma:

Qe= fo(Vy, Vi, Vi, i) (2.4.2.17)

Felizmente, na maioria dos casos prdticos, raramente devem ser
consideradas mais que duas tensées de controle. Nestes casos, a
expressido para a corrente pode ser obtida expandindo-se
Qc=fg(Vyi, V3) em uma série de Taylor bidimensional, em torno dos
pontos de polarizacdo, subtraindo-se, em seguida, as componentes
continuas de carga (para se ficar apenas com a carga devida ao sinal
alternado) e, finalmente, derivando-se com relagio ao tempo. A
expressdao resultante é, geralmente, muito extensa. Porém, como a
dependéncia da corrente é, na maioria das vezes, significativamente
maior com uma tensido de controle do que com a outra, consegue-se
chegar, apoés simplificacdes, a expressées mais fdceis de serem
utilizadas. Atencdo especial deve ser dada, quando das simplificacoes,
para que, ao fazé-las, ndo se esteja também eliminando produtos de

intermodulac¢ido que deveriam ser considerados, sob o ponto de vista
sistémico.

Tomando-se os termos de ordem mais baixa da expressio para a

corrente, tem-se a expressio para pequenos sinais {caso quase- linear):
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i= an/SVI dV;/dt + SfQ/SVZ CEVz/d{=

Vi= Vie Vi= Ve
Va= Va, Va= Vy,
CI(VI(}’VZO)'dvlldt + Cz(vio,V2o).dV2/dt (2.4.2.18)

E importante dizer que, para o modelamento de dispositives a
semicondutores, é geralmente mais facil se obter as expressoes em séries
de Taylor para as caracteristicas IxV ou QxV, a partir das expansdes em
séries das caracteristicas CxV ou GxV. Isto ocorre porque ¢
relativamente facil se medir a variacdo da capacitincia e da

condutincia, com as variagdes nas tensdes de polarizacao.

Pela equacao (2.4.2.8), tem-se que:

i= gqv + gzv2 + g3v3 4 aen
onde:

i= f(Vo+v) - £(V,) (2.4.2.19)
Assim,

F(Vo+v)= F(Vy) + = F(Vy) + g4V + E2V2 + 3V + .o (2.4.2.20)

Como G(V)= df(V)/dV, tem-se, apés derivacao da eq.(2.4.2.16) com

relacao a tensao, que:

G(Vg+v)= g1 + 282V + 3g3vZ + ... (2.4.2.21)
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Fazendo-se o mesmo procedimento para a expansioc em série de Taylor

para a caracteristica QxV, chega-se a:

Q(Vo+v)=fg(Vy)+CvaCyvie Cavda L. (2.4.2.22)
e que:
C(Vo+v)= Cq + 2C,v + 3C4v2 4 ... (2.4.2.23)

2.4.1.3 O Modelamento de MESFETS

Na Figura 2.4.4 ¢é apresentado um modelo para MESFET, em
parimetros concentrados, aplicivel tanto para pequenos sinais quanto

para fortes sinais.

Rg Cd(vdrvg) Rd
g — AN | AAAN—
cg(Va,Vg) = ¥,

|

Figura 2.4.4: Um circuito equivslente psra um MESFET GaAs

No modelo, R, é a resisténcia 6hmica da porta, R, e Ry sio as

resisténcias de contato 6hmico da fonte e do dreno , respectivamente.
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R, é a resisténcia de canal, na regiio entre a porta e a fonte do FET.
Cys € 2 capacitincia entre o dreno e a fonte. Esta capacitincia ¢ devida,
principalmente, 4 metalizagio. Por este motivo, pode ser considerada
constante. De maior interesse sido C, e C, (capacitincias responsdveis
peia corrente de deslocamento através da regido de deplecio da porta),
por serem geralmente nio-lineares, assim como a fonte controlada da
corrente de dreno. Iy, C, e C4 sdo fungdes das tenstes de porta e de
dreno, V, e Vy4. E importante nao confundi-las com Vg, e Vg, que sdo as
tensbes "extermas", ou seja, nos terminais da porta e do dreno do
dispositivo. A determinacio dos elementos lineares do modelo da
Figura 2.4.4 ¢ trivial, diferentemente do que acontece para as
capacitincias ndo-lineares C, e Cy e Iy Eles podem ser estimados a
partir do conhecimento do material (permissividade, resisténcia dhmica
do substrato), do processoc de fabricagio do dispositivo (espessura da
metalizagdo e composicio das camadas dielétricas) ou através de
medicbes relativamente simples [8, 13]. E importante lembrar que o
modelo da Figura 2.4.4 guarda grande semelhang¢a com a geometria do
dispositive, simplificando a andlise. Para o modelamento das
capacitincias e do comportamento nio-linear da corrente, 0 mais comum
é se utilizar um "tracador de curvas de semicondutores" e um medidor
de capaciténcia (geralmente uma ponte capacitiva), para a determinagio
direta do comportamento das capacitincias e da corrente, em fungiao das
tensbes de polariza¢io. Um outro método seria a determinacgio indireta
deste parimetros, ou seja, os valores dos componentes do circuito
equivalente sio inferidos a partir da determinacao de outros
parimetros. Como exemplo mais freqiente, tem-se a determinacio dos
valores dos componentes do circuito equivalente de um FET através de
seus pardmefros-S, medidos para vidrias polarizagbes e niveis de
excitagio. Por este método, os valores dos componentes do modelo sdo
ajustados empiricamente (geralmente por rotinas computacionais de
otimizacio, [22]) até gque os perémetros-5§5 do modelo sejam

satisfatoriamente proximos dos resultados medidos no transistor real,
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numa faixa de freqiiéncias significativamente maior do que a banda de
sinal (de forma a possibilitar a previsio do comportamento da estrutura

em estudo, valendo-se da simulacio do comportamento do circuito

equivalente obtido).

2.5 METODOS DE ANALISE DE CIRCUITOS NAO-LINEARES
2.5.1 Introducio

Viarios fatores tém contribuido fortemente para o crescente interesse em
se ter modelamentos cada vez mais acurados para os circuitos utilizados
em sistemas de telecomunicacées: A implementacao do mesmos, cada vez
mais presente, seb a forma de "circuitos integrados" (o que,
praticamente, inviabiliza ajustes posteriores em bancada); o aumento
significativo da complexidade dos circuitos e da escala de producdo
(fazendo coem que qualquer ajuste posterior, ainda que possivel,
implique em elevados custos de produ¢daoc) e, finalmente, a
disponibilidade cada vez maior de recursos computacionais. Os anos 80
viram surgir uma grande variedade de programas de computador de
simulacdo e/ou otimizagdo de circuitos lineares. Por outro Ilado,
diferentemente do caso linear, onde os métodos de modelamento, sintese
e andlise de circuitos eram bem conhecidos, as técnicas de projeto de
circuitos nao-lineares ainda nio estavam bem consolidadas. Com isto, a
grande maioria dos circuites nio-lineares projetados até entio, em
especial aqueies operando na faixa de microondas, tinha parte de seu
projeto desenvolvido ou otimizado "na bancada". A experiéncia pessoal
do projetista era fundamental... Também, os métodos de anilise
disponiveis até entdo eram, tipicamente, pouco eficazes quanto a todos

os aspectos relevantes, a saber:

-Acuidade: os métodes tradicionais eram incapazes de prever
quantitativamente, de forma confidvel, 0 comportamento nio-linear de

até mesmo um ftnice componente {7}. Pior acontecia, ao se tentar
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descrever um circuito,no qual mais de uma fonte de nao-linearidade

estivesse presente;

-Tempo de processamento e¢/ou capacidade de memoria demandados: Nao
apenas devido a baixa eficiéncia dos métodos (convergéncia lenta,
nimero muito elevado de variaveis), como também devido a baixa
velocidade e capacidade de processamento dos computadores de pequeno
porte entdo disponiveis;

-Facilidade de utilizacido: ou seja, interacdo homem-maquina muito

limitada, pouco "amigavel".

Atualmente, dispéem-se de métodos que minimizam estes problemas,
sendo possivel agrupd-los em trés grupos [22], dependendo de como o0s

elementos de circuitos, lineares e nio-lineares, sido tratados:

.Métodos no "Dominio do Tempo", onde todos os elementos sao
analisados no dominio do tempo (como exemplo mais conhecido, tem-se o

SPICE [23] e, mais recentemente, o EESOF ACADEMY ([24], para
circuifos de microondas};

.Métodos no "Dominio da Freqgiiéncia", onde os elementos sdo tratados
neste dominio {(exemplo: expansdo em série de Velterra [8,9]) e,

firnalmente, os

.Métodos "Hibridos", nos quais combinam-se as técnicas nos dois
dominios. Neste caso se inclui o "Método do Equilibrio Harménico"
(harmonic balance), que ¢é empregadoe nos programas comerciais
Harmonica [25] e Libra (24].

As limitacdes e as vantagens de cada um destes métodos serao
discutidas, sucintamente, a seguir.

Os simuladores baseados em técnicas no dominio do fempo podem ser
utilizados tanto para circuitos analégicos quanto para circuitos digitais,

podendo conter tanto respostas em transiente quanto em regime
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estaciondario. Entretanto, a aplicabilidade da andlise no dominio do
tempo encontra sérios problemas no caso dos circuitos de microondas.
Isto se deve, principalmente, & natureza distribuida dos elementos de
circuitos e, também, ao grande espacamento entre as freqdéncias
envolvidas na determinacido dos produtos de intermodulacido. Neste caso,
a simulacdo do comportamento do circuito implica em um processamento
multifreqiiencial, resuitando em problemas ndo apenas quanto ao tempo
de processamento para a resolucdo numérica do sistema, como também,
em limitagdes de faixa dindmica (para os produtos de ordens superiores,
de menores amplitudes). Por outro lado, os métodos no dominio da
freqaéncia abrem mdio da generalidade, em favor de maior eficiéncia.
Estes métodos determinam a resposta em regime estaciondrio, de um
circuito excitado por um nimero pequeno de entradas senoidais. Como
exemplo mais comum de um método deste tipo, tem-se a Andlise por
Série de Volterra. Esta técnica é adequada a andlise multifreqiiencial,
estando, entretanto, limitada & andlise de pequenas niio-linearidades e
pequenos sinais. Esta limitacdo decorre da crescente complexidade
algébrica das funcdes de transferéncia, com o aumento da ordem das
séries que as descrevem. Tipicamente, trabalha-se com séries de até 34
ordem [22].

Os métodos hibridos conseguem, de certa forma, valerem-se do melhor
das duas técnicas: Neles, os elementos lineares do circuito sieo
analisados no dominio da freqiéncia, sendo os elementos nio-lineares
analisados no dominio do tempo. Considerando-se que, na maioria dos
circuitos prdticos, apenas poucos elementos sdo nio-lineares, os métodos
hibridos conseguem manter parte da eficiéncia dos métodos no dominio
da freqiéncia; possuem a vantagem de poder, também, analisar circuitos
fortemente ndo-lineares. A dnica dificuldade relevante seria a de se
compatibilizar os dois dominios - tempo e freqiiéncia, o que é feito
através da Transformada de Fourier. Porém, isto coloca uma restricio:
As frequéncias consideradas devem ser ou préximas entre si omun

harmonicamente relacionadas. Este fato limita a capacidade do método
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ne modelamento de misturadores, bem como de alguns casos de

intermodulacio.

O objetivo desta secido serd o de apresentar, ainda gque
superficialmente, os métodos mais utilizados atualmente para andlise e

simulacio de circuites nido-lineares de microondas.

2.5.2 Andlise por Série de Poténcias Generalizada

Uma Série de Poténcia Generalizada nada mais é do que uma série de
poténcias contendo defasagens no tempo, dependendo da ordem de cada

termo e, contendo também, coeficientes complexos, conforme mostrado

abaixo:
) N r .
y(=2 {a (X by x (-1 )] } (2.5.2.1)
r=0 k=1

onde "y(t)" € a saida do sistema; "r" ¢é a ordem dos termos da série de
poténcias; a, é um coeficiente complexo; " Ty, ¢ um afraso no tempo
gue depende tanto da ordem do termo da série, guanto do indice da
componente da freqiéncia de entrada; by ¢ um coeficiente real. A
conveniéncia em se expressar os elementos nio-lineares usando uma
série como 2 recém-descrita é que, para uma excitacio multifreqiencial,

com "N" componenties, da forma:

N N
x(t)=2 xy(t) = & |xy |.cos(@pt + 0,) (2.5.2.2)
k=1 k=1

o fasor da "g-ésima" componente de freqiéncia angular "Q,", da

resposta "y"na saida, é dado por:
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Yo=2 X Y, (2.5.2. 3)

com cada conjunto de ni's definindo um produto de intermodulacgio,

sendo "n" a ordem da intermodulagio.

Uma vez dispondo-se da descrigdo pela série de poténcias
generalizada do dispositivo ou do circuito - que, como ji se viu, é uma
representacdo no dominio do tempo - e da representacio do sinal de
entrada no dominio da freqiéncia (como, por exemple, os fasores de
tensio), é possivel se determinar a representacio da saida no dominio da
freqiaéncia {no caso, fasores de corrente), {26,27]. Além disso, existem
férmulas que permitem calcular o ganho em funcio da freqiéncia e a
compressio do sinal de saida em relacdo ao nivel de poténciz na entrada
[26,27]. Os somatdrios em (2.5.2.3) sio efetuados scbre um nimero
infinito de produtos de intermoduiacio (os Yq'), fornecendo a q-ésima
componente da saida. Como jd foi visto anteriormente neste trabalho,
quando um circuito ndo-linear é excitado por um ndmero finito de
sendides, o contedido espectral da resposta a esta emtrada contém um
nimero infinito de componentes de freqiiéncia. Por isto, para que seja
vidvel a2 andlise destes circuitos por métodos numéricos, ¢ necessdrio que
0 ndmero de componentes a serem consideradas seja truncado. Este
método se assemeiha, em muitos aspectos, ao do equilibrio harménico.
Em ambos os métodos, o circuito é dividideo em um circuito linear e em

outro, ndo-linear. Ambos o5 métodos determinam a solu¢ioc em regime
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estaciondrio, através da minimizacdo de uma funcao erro, E, referente
aos fasores das tensdes dos nos. Esta funcao é a soma dos quadrados das
correntes totais (calculadas a partir dos valores atribuidos a estes
fasores de tensio), em cada um dos nés comuns aos dois sub-circuitos,

ou seja:

M N
E= X I [I,q+Ipg' (2.5.2. 4)

onde I,, ¢ a corrente entrando no sub-circuito linear , no né "p" e na
frequéncia "q'", e, analogamente, Ipq‘ é a corrente entrando no sub-
circuito nao-linear, no né "p" e freqiéncia "q";"M" € o nimero de nos;
e "N", o niimero de componentes de um sinal multifreqiencial

de entrada.

Em regime, a corrente entrando no sub-circuite linear deve ser igual
e oposta A corrente entrando no sub-circuito nde-linear, para cada
freqiléncia. Assim, "E" deve ser igual a zero. A avaliacao da "funcgao
erro” ¢é feita atribuindo-se valores para os fasores de tensdo dos nés,
calculando-se, em seguida, os fasores de corrente e o erro. A tensio
estimada inicialmente (geralmente supondo-se comportamento "quase-
linear", decorrente de uma excitacio de pequenos sinais) ¢, entao,
atualizada a cada iteracido do processe. Para tal, pode-se usar, por
exemplo, o método de "Newton-Raphson", [28]. Esta rotina cessa quando
o erro ¢ reduzido a um valor pré-determinado como aceitdvel. Este valor

depende das intensidades das correntes presentes no circuito.

E interessante notar que, tanto o método de analise por série
generalizada, quanto o método por equilibrio harménico, calcuiam as
correntes do sub-circuito linear valendo-se das técnicas de andlise de
circuitos no dominio da freqiiéncia, j4 bem conhecidas. Eles diferem

quanto & forma de se calcular as correntes no sub-circuito nao-linear.
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Como serd visto, os métodos baseados em equilibrio harménico valem-se
da transformada de Fourier para converter as tensoes para o dominio do
tempo, aplicando, em seguida, métodos no dominio do tempo para
calcular as correntes (neste dominic). Estas correntes sio, entio,
convertidas para o dominioc da freqiténcia (Fourier), para que se estime
o erro no equilibrio harmdénico. No caso da andlise por série de
poténcias generalizada, as tensdes no dominio da freqiéncia sido usadas,
conjuntamente com as expansdes em séries de poténcias das nio-
linearidades, como dados de entrada para as férmulas que determinam,
diretamente, as correntes no dominio da freqiéncia. Em seguida, o erro
é, com elas, determinado. Surge daf uma diferenca importante: Nio sio
necessdrias as transformadas de Fourier, 0 que implica que c método por
série de poténcias generalizada nio fica restrito ao caso de excitagdo por

sinais harmonicamente relacionados.

2.5.3 O Método dao Equilibrio Harménico

Este método € um caso especial do "Método de Galerkin", (método
este usado, por exemplo, para a a2ndlise de onda completa de linhas de
transmissdo e guias de onda), podendo ser também considerado como
sendo a extensao, ao caso ndo-linear, da andlise fasorial, [29]. Convém
lembrar que, na andlise fasorial, a solugio da equagdo diferencial linear,
¢em regime estacionirio, e com um estimulo senoidal, ¢ determinada

supondo-se que:

i) A solugio ¢é da forma x(t)= Re (X ejmog}; onde "X" é a

transformada de Fourier de x(t);
it) Substituindo-a na equacio diferencial;
iii) Calculando-se as derivadas;

iv) Resolvendo-.se 2 equacio algébrica, em X, resultante.
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Quando a equacdo diferencial é nio-linear, a solucdo, apesar de
geralmente ndo ser uma funcdo harmoénica simples no tempo, pode ser
razoavelmente aproximada por uma funcido simples. Nos Métodos de
Equilibrio Harmoénice, o que se faz ¢ supor a solucdo puramente
senoidal e ajustar-se o modulo e a fase desta solucdo, de forma a atender
a equacdo diferencial apenas para essa fundamental. Assim, a solucdo
aproximada x(t)= Re (X ej“’e)*) é substituida nesta equacdo (ignorando-
se todas as componentes de freqiéncias diferentes da fundamental),
resolvendo-se a equacdo algébrica resultante para X. E importante dizer
gque a solucdo inicialmente proposta nio necessariamente precisa ser
puramente senoidal. Assim, uma combinacdo linear de sendides também
poderia ser considerada. De maior interesse ¢ o caso em que estas
sendides estido harmonicamente relacionadas, correspondendo a dizer
que a solucdo sera periédica (pela andlise de Fourier), [6].Substituindo-
se esta solucdo aproximada na equacdo diferencial; aplicando-se a
transformada de Fourier 2 expressdo resultante, e fatorando-a como
uma soma de termos puramente senoidais, tem-se que, devido a

ortogonalidade das fungdes senoidais dos diferentes harmonicos,

T

'[ [sen(m ot) sen(n wt)] dt =0, sem diferente de n;

o

e, da superposicio (devide 2 linearidade da adicdo), a expressdo
resultante pode ser subdividida em um conjunto de expressdes mais
simples (uma para cada harménico). Estas equacdes sdo, entio,
resolvidas através da determinacido do conjunto de coeficientes das
senéides da solucdo proposta, que equilibram (ou seja, "resolvem") a

equacdo para cada harménico. Dai 0o nome do método.

Foi lembrado, na Seciio anterior, que a maior parte dos circuitos
usuais de telecomunicacdes pode ser considerada linear, com
modelamento e analise mais simples. Assim, também para este método, ¢é

interessante dividir-se o circuito analisado em circuitos lineares e nao-
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lineares, de forma a se reduzir o numero de variiveis 2 serem
otimizadas. Feito isto, descrevem-se os sub-circuitos por suas séries de
Fourier, ajustando-se depois, numericamente, os coeficientes destas
séries, de forma que, tanto as relacoes topoldgicas e constitutivas de
cada sub-circuito, quanto as equagdes resultantes da interconexio destes
sub- circuites {(de forma a "restaurar" o circuito original), sejam
satisfeitas. Em linguagem mais direta, a isto correspoderia dizer que os

noés comuns dos diversos sub-circuitos devem respeitar a "lei dos nds".

A descrigio do Método do Equilibrio Harménico, recém-feita, visa
tio somente, situar o leitor quanto aos diferentes métodos existentes
para a amnidilise de circuitos n3o-lineares. Para alguém que deseje
conhecé-lo em profundidade, recomenda-se fortemente a leitura da

referéncia [30].

2.5.4 Andlise por Série de Volterra

2.5.4.1 Introducéo

A maioria dos métodos baseados em série de poténcias tem aplicagio
restrita a sistemas sem memdria (circuitc nos quais as distorcdes sio
dependentes apenas da freqiaéncia), [9], uma vez que 2 andlise fornecida
por eles limita-se &s nao-linearidades de amplitude. Isto ocorre devido a
impossibilidade de se representar a fase valendo-se, unicamente, da
série de poténcias. Nos casos em gque as distor¢des de amplitude sdo
preponderantes em relacdo s de fase, isto nio se constitui em problema
maior. Entretanto, esta representacgio ¢é inadequada a maioria dos
sistemas de comunicacdes, onde a2 conversio AM-PM ¢ de grande
importincia (exemplo: os sistemas 64 ou 256-QAM). Uma alternativa
para se contornar este problema ji foi anteriormente apresentada neste

trabalho: a introdugio dos atrasos, dependentes da freqiiéncia, bem
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como a inclusio dos coeficientes complexos, resultando na "Série
Generalizada de Poténcias". Uma outra, que serd discutida a seguir, € o
uso da "Série de Volterra", uma série de poténcias "com memdria".
Esta representagio ¢ especialmente 1dtil para o caso de pequenas nao-
linearidades, quando entio, poucos termos ji sdo suficientes para
caracterizi-las. Finalmente, ¢ importante lembrar que, na priticsa,
todos os sistemas com memoéria tém nio-linearidades de amplitude e de

fase.

2.5.4.2 A Andlise Utilizando o Série de Volterra [31]
{a) O método:

Em um sistema com memdria, o sinal de saida, em um instante ¢,
depende do sinal de entrada em todos os instantes que o precederam.
Matematicamente, tem-se que o sinal de saida no instante ¢, y{t), é um
funcional do sinai de entrada, x{7T), para T<t. Como ¢é bem conhecido, no

caso linear este funcional é uma integral de convolugio do tipe:

o0

y(t):‘[hl(‘t) x(t-1) dT (2.5.4.1)

- DG

Porém, em um sistema nio-linear, o sinal de saida relaciona-se com ©

sinal de entrada através de uma série funcional, da forma:

y(t):j hl(T)X(t*T)dT + J Ihz(rl,Tz)x(t'Tl)X(t'Tz) dtldtz “+

s )

o0

IJJ53(71,72,13)X(t*'ﬂl)X(t-Tz)X(t'T3) d71d12d13 + een (2.5.4.2)

- o0
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onde 0 numero de termos é fungdo das nao-linearidades do sistema.

Fazendo-se uma analogia com o case linear, tem-se que cada nticieo

" "

de ordem "n", ou seja, ho(T4,t2, ... T,), da equacde acima, pode ser

chamado de resposta impulsiva ndo-linear de ordem "n". Sua
transformada de Fourier seria considerada, entdo, a "funcgio de

transferéncia ndo-linear de orden n".

Reescrevendo-se (2.5.4.2) como:

y()= 2 yo(t) (2.5.4.3)
n=1

onde y,(t) € a componente de saida de ordem "n", dada por:

yn(t)mJ....Ihn('cl,...,'cn)x(t~11)...(t~'r,,) dty...T, (2.5.4.4)

-

A relacdao espectral entrada-saida fica sendo:

Y(o)= 2 Y, () (2.5.4.5)
n=1

onde Y,(w) € a componente do espectro de saida, de ordem n, dada por:

oo n
Yn(m)mj.....{Hn(ml,...,wn) S(o-wy ... -0,) . II X(w;) do; (2.5.4.6)
— o0 i=1
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O termo de ordem "n" da expansio da saida em funcgdo do espectro de

entrada, X(w), é dado por:

yn(t)xf...fﬁn(m;,...,mn) JI X (@) expjost) do; (2.5.4.7)

- o i=1

(b) Determinacdo das Funcdes de Transferéncia Nido-Lineares:

Um método conveniente para se calcular as funcdes de transferéncia
nio-lineares é o da Sondagem (também conhecido como o "Método da
Entrada Harménica"). Este método baseia-se no fato de ser a saida,
decorrente de uma entrada harménica, também harmoénica, sempre que a

equacao (2.5.4.2) for vailida.
Seja entio
x(t)= exp(joqt) + exp(jot) + ... + exp(jo,t) (2.5.4.8)

a entrada aplicada a um circuito. A transformada de Fourier desta

entrada é uma soma de fung¢des delta:
X(§)=8(§~w)+8(E~wy) + ... + 3(§-a,) (2.5.4. 9)

A expansao de Volterra da saida resultante é dada por:

oo oo n
y=2J..J Ho(&seenE ) L1 18(E;-000) .0 +8(8 00,01 . exp(i&;t) d&,
n=1 -oa i=1
(2.5.4.10)

Resolvendo-se a equaciao (2.5.4.10) e agrupando-se termos idénticos,

fica-se com:
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Y(t)= > E{[ n!/(myl...m DL H (0,00, 0kg) exp{_i(mk1+...+mkn)t}}}
n=1 m

(2.5.4.11)

onde cada subscrito k; varia de 1 a n (correspondendo a uma permutacio
dos "®’s"), e m, no segundo somatoério, indica que o somatério inclui
todos os conjuntos distintos { m; }, tais que:

m
m; < mj,;, € X m=n . (2.5.4.12)
i=1

Assim, a funcdo de transferéncia nido-linear, H (®y,...,0,), pode ser
obtida, analiticamente, como o coeficiente de nlexp[j(w +...+®,)t], na
expansdo da saida do sistema, quando a entrada for uma soma de
exponenciais, como na equacao (2.5.4.8)).

Como informacio final, ¢ de interesse dizer que, uma vez dispondo-se
da expansdo em série generalizada de poténcias das caracteristicas de
entrada e saida de um sistema, pode-se determinar, através desta, as

"funcgdes ndo-lineares de transferéncia™ de Volterra deste sistema.
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CAPITULO III

METODOS DE LINEARIZAGAO

3.0 INTRODUCAO

A crescente sofisticacio dos equipamentos ridio de microondas, bem
como a crescente saturacio do espectiro de freqgiiéncias, decorrentes do
esforco em se atender as demandas de servicos (voz, dados e video),
implicou em restri¢cdes cada vez mais severas quantc 3 linearidade
destes equipamentos. Todo o espectro disponivel deve ser ocupado com
informagio inteligente, e nio, com espurios. Nos sistemas ridio, tanto
apaldgicos quanto digitais, o principal responsdvel peia geragio de
espirios (produtos de intermodulacio) sdo oS amplificadores de
poténcia. A explicagio para isto ¢ simples: Como sdo eles os maiores
consumidores da poténcia da fonte de alimentagio e, também, pelo
aumento "exponenciai® do prego dos componentes atives com a poténcia
(ou até mesmo pela dificuldade tecnoidgica em fabrici-ios), seu
dimensionamento, quanto & peténcia de operagio, é critico. Assim, pode-
se afirmar que, na prdtica, um ridio é tio linear quanto o € 0 seu

amplificador de poténcia.

H4i, como ji foi dito anteriormente neste trabalho, duas formas de se

garantir operacio linear:

a) Através de backo ff - situacgio na qual o amplificador opera virios
decibéis abaixo da poténcia de saturagio (o quento abaixo depende das
especificagdes do sistema, sendo, tipicamente, 11 dB  para os sistemas

de 64-QAM, [1]);

b) "Linearizagdo"” - gquando a adigio de algum tipo de circuito
permite estender o limite superior da poténcia de operacdo, uma vez que
os produtos mais importantes de intermodulagio, ou seja, os que

incidem na banda de sinal, sio por ele cancelados, em amplitude ¢ em
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fase, na saida do amplificador.

Nesta Sec¢do serio discutidas trés formas usuais de linearizacgigo,

enfatizando as vantagens e desvantagens de cada uma delas.

3.1 REALIMENTACAO NEGATIVA

Este é 0o mais antigo dos métodos de linearizacioc. A realimenatacio
negativa foi amplamente estudada, principalmente devido % sua
importincia para amplificadores de dudio, onde ela nio apenas aumenta
a linearidade, como também a largura de banda plana dos equipamentos.
A sua utilizacdo em microondas foi, por muitos anos, restrita ao caso de

freqiiéncias nio elevadas, por diversos fatores:

~No caso dos amplificadores a vilvulas, as dimensbdes dos circuitfos
de realimentacido eram tais, que a variagio da fase do sinal amostrado

poderia levar, facilmente, o amplificador a oscilagio;

~Para os circuitos transistorizados, os maiores limitantes para a

atilizacio de realimentacio, eram:

-Baixo ganho, que ficaria ainda menor apés a realimentacio;

-Inexisténcia de resistores chips (no caso de substratos plisticos
como, per exemplo, o "PTFE"), fazendo c¢om que os resistores
apresentassem impedincias complexas, ao invés de puramente

resistivas;

-Complexidade de modelamento, andlise e simulag¢io da malha
realimentacio, gquanto ao seu comportamento em fumcioc da
freqaéncia, antes da disponibilidade de ferramentas de so fiware

de simulacio/otimizacio de circuitos de alta.freqiéncia;

-A rapida variacido de fase da funcio de transferéncia (e

consegientemente de 5,21}, decorrente das dimensbdes dos
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transistores bipolares ou das portas dos FET's, disponiveis dquela
época, tendiam a colocar os transistores realimentados em
condicdo de oscilagio, ainda gue operando em bandas estreitas de

freqiéncia.

Mais recentemente, entretanto, amplificadores realimentados, operando
na faixa de microondas, tém sido intensivamente usados, na técnica de
integragio monolitica. Outra forma de implementagido, que estid se
tornando comum, sio os circuitos hibridos em miniatura, nos quais,
além dos elementos de circuitos em parimetros distribuidos, tem-se
também outros elementos passivos (capacitores, indutores espirais,
furos metalizados), realizados em pardmetros concentrados ou em
parimetros quase-localizades, [32]. Com o aparecimento dos resistores
miniaturizados [33], até o5 circuitos em substratos flexiveis passaram a
poder se valer da realimentacio, [34,35]. A Figura 3.1.1 apresenta a
configuracdo tipica de um amplificador realimentado de microondas,

[36].

entrada é\“\ salda
E - ~
- . AO N 5

-

B

matha de reaiimentagio -

Figura 3.1.1: Um amplificader realimentzdo de microondzs, onde: A= Ganhode tensiode maltha
aberta; cy= Fator de acoplamento dz hibrida de entrada, (cy<1); ¢ = ¥ator de acoplamento d=x
hibrida de saida, (cy <<1); f = Funcio de transferéncis di malhz de reslimentagio. No casoda
implementacieo monclitica, os acopladores (responsiveis por ®ey" e "ey") sdo geralmente substi-

tuidos por resistores concentrades, pars minimizar z ires do wa fer,

56



A funcio de transferéncia de tensio, do ampiificador realimentado, é

dada por:

Ap(o)= Ag(0)/ [ 1- Ag(0)B(@)e ez ] = Ay(w)/F(w) (3.1.1)

Os coeficientes de reflexdo de entrada e de saida sdo dados por:

Fip(0)= Ti(e) / F(o) (3.1.2-a)

Cor{m)= Tol®) / F{o) (3.1.2-b)

E importante dizer que a entrada e a saida do amplificador, em malha
aberta, devem ser adaptadas de forma que 0s médulos do coeficiente de
reflexdo acima sejam menores que 1, ou seja, que o sistema seja
incondicionalmente estivel em todas as freqiiéncias, [36].

A realimentacdo diminui a razio entre as amplitudes dos produtos de
intermodulacdo em relacio a2 do sinal, na proporcio de:

11/01-Ay(0)B(ow)ejey 1| (3.1.3)

Pode ser demonstrado, derivando-se a equacdo (3.1.1) em relacio a
freqiiéncia, o, que a planura de ganho também melhora com a
realimentacio, o que €é o efeito mais conhecido deste método.
Finalmente, resta dizer que um tratamento mais rigoroso dos efeitos da
realimentacdo de amplificadores, sobre as linearidades dos mesmos,

deve incluir a caracterizacdio de "fortes-sinais”, em malha aberta.
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3.2 PRE-DISTORCAO

3.21 Introducido

A pré-distorgio é uma forma mais eficaz e complexa, comparativamente
3 realimentacio, de reduzirem-se os niveis dos produtos de
intermodulacido. A idéia bdsica dos pré-distorcedores ¢ 2 de se gerarem,
a partir de uma amostra do sinal incidente, produtos de intermodulacgio,
em dispositivos nio-lineares (incluidos no circuite exatamente para este
fim), e reintroduzi-los no circuito - ajustados em amplitude e fase - de
forma a canceilarem, na saida, os produtos de intermodulagio gerados

pelo amplificador.

O uso de algum tipo de pré-distorgdo, para amplificadores de
poténcia, é bem cophecido. Pré-distorcedores em freqiiéncia
intermedidria tém side freqilentemente preferidos, devido nao s6 2
simplicidade do circuito envoivido, como também, devido a
disponibilidade de componentes de baixo custo naquelzs bandas de
fregqiténcia (tipicamente inferiores a 200 MHz.). Mais recentemente, a
pré-distorcéo diretamente em R.F. comecou a ser utilizada. A principal
vantagem deste caso, em relagio ao anterior, é que © amplificador passa
a poder ser vistoc como uma “caixa.preta", em termos de engenharia de
sistemas. O que se gquer dizer com isto é que no caso de ocorréncia de
uma falha, a unidade pode ser quase que imediatamente substituida por
outra - sem prejuize da gquolideade do sistemae - dado gue o nove
amplificador ji terd sido previamente ajustado e compensado quanto as
intermodulagdes. F interessante notar gue, caso se tivesse optado pela
pré-distorgio em frequéncia intermedidria, quase que certamente todo o
sistema teria que ser reajustado, de forma a compensar 0S nDDVOS niveis
de intermodulacio gerados pelo amplificador recém-substituido. Tal
tarefa costuma ser muito dificil em campo, nido s6 devido aos
equipamentos de medidas que se fazem pnecessirios (e geralmente nao-
disponiveis em campo), como também, devido 2 gqualificacio do técnico

responsdvel por esses ajustes.
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Diversas estruturas ji foram apresentadas na literatura, [37].[39].

A seguir, serd descrita e explicada a estrutura bdsica de um pré-
distorcedor em R.F., apontando-se, inclusive, as maiores limitacgdes por
ela apresentada. Uma vez compreendido seu principio de
funcionamento, seri descrito um pré-distorcedor proposto pelo autor,

conjuntamente com ¢ Eng% Paulo R. Favaretto, [40].

3.2.2 Uma Estrutura para Pré-Distorgcido em RF.

A Figura 3.2.1 apresenta o circuitc mais comumente utilizado para a

pré-distocdo em RF.

s B
Diodos Schottky g/ pin

entrada

i “‘\1,<;‘

— ~

cire, cire.

aberto aberio
i l varactores
P P

Figurz 3.2.1: Umaz topolegia pars pré-disturcia.

Neste tipo de circuito, o sinal recebido é separado em dois. Uma
metade ird "bombear" os diodos Schottky, gerando os produtos de
intermodulacio, cujos niveis sio controlados pelos diodos "PIN". A

outra metade da poténcia de sinal passa por uma hibrida de 90° com as
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duas portas de saida terminadas em aberto, cuja inica fungio ¢ a de se
manter a simetfria de percurso dos dois caminhos do sinal. O ajuste fino
de fase ¢ feito pelo defasador constituido peles varactores. Os sinais
propagantes em ambos os bragos sao, entao, recombinados pelo
combinador "Wilkinsen", do Iado direito da mesma Figura. Este circuito

apresenta alguns problemas inerentes a ele, a saber:

a) A perda de insercdo costuma ser elevada, por trés razdes:

.Uma parte considerdvel da poténcia de sinal é utilizada no bombeio
dos diodos Schoftky;

-Uma poténcia razodvel é perdida no atenuador PIN;

-A perda de inserc¢io do combinador "Wilkinson" ¢, geralmente, bem
superior aos 3 dB, uma vez que os sinais que alimentam as suas

duas portas nao estio em fase.

b) O ajuste (ou sintonia) costuma ser demorado, uma vez que ha trés
estruturas, com hibridas, para serem ajustadas. Isto pode ser ainda mais
complexo (ainda que resultando, provavelmente, em um melhor
desempenho) quande permite-se que cada dispositive semicondutor

tenha suas pelarizacoes ajustadas separadamente.

¢) Finalmente, pode-se dizer que a estrutura convencional costuma
apresentar dimensées fisicas maiores do que as correspondentes a uma
versdo diferente, proposta pelo autor, em [40]. Esta versao sera
reapresentada a seguir. Nela, utilizam-se polarizagdes externas para os
diodos Schottky, além de se valer de uma forma diferente de combinac¢dao

dos sinais. Como sera visto, as modificacdes introduzidas nio apenas
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simplificam o circuito responsdavel pela pré-distor¢do, como também

melhora o seu desempenho.

A idéia de se controlar a polarizacdo dos diodos surge do fato dos
niveis dos produtos de intermodulacioe, geradoes por um diodo,
aumentarem quando a barreira de potencial diminui, para uma mesma
poténcia de "bombeio" (no caso, o sinal). Assim, caso deseje-se
aumentar os niveis de intermodulacio, o diodo (usado para este fim)
deve ser '"piorade", peia aplicacio de uma corrente de polarizacdo
direta. Analogamente, a reciproca é verdadeira. Este fato traz outra
vantagem: sob estas condicdes, menos poténcia de RF se faz necessaria
para o bombeamento do diodo usado com gerador de intermodulacio,
para que se obtenha um determinado nivel de produtos de
intermodulacao desejado. Além disso, é bem conhecida a forte influéncia
da corrente de polariza¢do sobre a impedincia de um diodo, aiterando a
fase e 0 mdédule do coeficiente de reflexao do dispositive, em reiacao as
impedancias de carga. A estrutura proposta pelo autor se vale da
polarizacdo individual do par de diodos, geradores de intermedulacao,
para fazer o ajuste da fase entre os dois caminhos percorridos pelo
sinal. Um ajuste adicional é obtido com os varactores (inserides no
circuito justamente para iste). A Figura 3.2.2 apresenta o pré-
distorcedor recém-.descrito. Nele, o sinal dividide pelo "Wilkinson"
sofre uma alteracdo de fase na hibrida H,;, sendo parcialmente
convertido em produtos de intermodulacio pelos diodos conectados a
hibrida H;. As duas componentes sio recombinadas pelo acoplador Hai.
A influéncia da aiterag¢do das correntes de polarizacdo sobre a relacio
de fase, entre os sinais que percorrem os dois caminhos, é bem maior do
que a devida aos varactores em paralelo com capacitores fixos. Estes
capacitores fixos foram colocados ne circuito para permitir o ajuste da
faixa de valores de capacitincia fornecida pelos varactores (dispoe-se,
comercialmente, de apenas alguns poucos valores de capacitidncia para
varactores de microondas).
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Figura 3.2.2: O Pré-distorcedor descrito em [40].

Soma-se a isto, a possibilidade de se diminuir a sensibilidade da
capacitiancia da associacdo resultante, as variacdes das tensdes aplicadas
aos varactores. Os sinais sio recombinados no acoplador, que faz uma
adicdo assimétrica dos dois sinais, reduzindo a contribuicdo dos
produtos de intermodulag¢io na porta de saida. E importante que o
acoplador, no braco principal do sinal, tenha baixa perda de inserc¢do,
para ndo prejudicar a eficiéncia do ampliificador. Consegue-se,
tipicamente, 15 dB de melhoria [40], nos niveis dos produtos de

intermodulacio de 3% ordem, com a incorporacdo deste pré-distorcedor.
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Um diagrama mostrando os blecos constituintes de um amplificador de
poténcia operande com pré-distorcio em R.F., é mostrade na
Figura 3.2.3. E interessante destacar a importancia de dois blocos: o

circuito de controle e polarizacdo, e 0 circuito de controle automdtico de

ganho.

S segundo  __, :gio de potbrcia
I bloco de ro-dict at;r;;ador bloco de estagio de potencia ,
£. isolador ganhe P ’ ganho :
sy
Q .

>(2) D 8

AN G

y

‘ amostrador

e e e e e e o e L . S S IPUN I

' ) e - amostra
: L 7 + da pot.
: o ' I ‘

| polarizagio & /* detector de

o
o

=, salda

Figura 3.2.3: Um amplificador de poténcia com pré-distorcio de RF.

O circuito de polarizacao permite o ajuste individual das polarizacdes
de cada diodo Schottky, bem como de cada varactor do pré-distorcedor,
de forma a se ajustar a amplitude e¢ a fase dos produtos de
intermodulagdo adicionados ao sinal. Com isto, consegue-se ajustar o
ponto étimeo de cancelamento dos produtos de intermodulacio na saida
do amplificador. O controle do circuito de polarizacio é responsavel
peia alimentacido temporizada dos FET's, ou seja, garante que as portas
estejam polarizadas negativamente quando da polarizacie ou do
desligamento dos drenos, protegendo os transistores de poténcia. O
controle automidtico de ganhe ¢é fundamental para o correto
funcionamento do pré-distorceder: Garantir que a poténcia de saida

seja mantida constante é 0 mesmo que dizer que os espirios gerados pelo
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estigio de saida tém nivel de poténcia constante. Esta invariancia no
tempo é fundamental para o ajuste dos niveis de poténcia e polarizagao
do pré-distorcedor, uma vez que ele se baseia no cancelamento, em fase e
em amplitude, dos produtos de intermodulacido. Deve-se lembrar que a
poténcia de entrada estad sendeo considerada constante, o0 que,
geraimente, implica em uma segunda malha de controle de ganho,

noermalmente em FIL.

3.3 A "TECNICA DE FEEDFORWARD"

A Figura 3.3.1 apresenta o diagrama de blocos, de um amplificador de

poténcia, usando esta técnica {41]. A técnica consiste em:

.Amostrar a entrada (ndo distorcida) e a saida (distorcida) do
amplificador principal, obtendo-se, por cancelamento em amplitude e

fase dos tons de sinal, os produtos de intermodulacio isoiadamente;

.Através de um amplificader auxiliar, ajustam-se as amplitudes
destes produtos, de forma gque se igualem aos produtos de
intermodulacdo i saida do amplificador principal. Isto é feito para que
a subtracio dos produtos que se propagam no brage auxiliar, efetuada
sobre a saida do amplificador principal, resulte apenas em sinal
amplificado (ndo-distorcido). As linhas de retardo, responsiaveis pelos
atrasos T, € 7Ty, visam igualar eos comprimentos elétricos dos dois
caminhos, principal e auaxiliar. A habilidade com que uma
implementacdo desta técnica consegue manter, ao se variar a freqiiéncia,
aproximadamente iguais estes dois comprimentos elétricos, cemo
também a defasagem de 180° (para os cancelamentos em amplitude e fase

envolvidos), determina a eficdcia da utilizacdo do método.

Observe-se que isto implica, também, na escolha adequada da estrutura
de acoplamento: Ela deve propiciar o acoplamento mais plano possivel,
ao longo da banda de freqiiéncias de interesse, e "rodar" a fase o

minimo possivel, de forma a ser facilmente compensavel (por uma linha
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de transmissdo, por exemplo) o seu comprimento elétrico eqguivalente. A
perda de retorno de todos os blocos também deve ser otimizada, para
que se evitem as re-reflexdes internas, o que "espalharia" a fase das

frequéncias envolvidas. Também, perdas de retorno baixas contribuem

1,

ampilificador C linha de retardo 2
principal 4
A

)
saida

1
C sy
1 L~ C | atenuador C
S b o 2 x |© 4
Qo C
s [ 3
] A
finha de retardo 1 2
T, " amplificador
auxitiar

Figura 3.3.1: Diagrama de blocos de um amplificader de poténcia com Jeed forward.

para o aumento dos niveis de alguns produtos de intermodulacio, devido
a0 batimento de espdrios e sinais refletidos, decorrentes das nio-

linearidades (ainda que pequenas) dos estigios de amplificacio.

Ainda sobre os acopladores, é de interesse lembrar que existe um
fator de acopiamento 6timo, para cada acoplador do sistema, uma vez
que, um acoplamento muito elevado, introduziria uma perda muito
elevada no caminho principal e, se muito fraco, implicaria na
necessidade de um ganho muito elevado no amplificador auxiliar (o que
nioc apenas aumentaria o custo como, também, aumentaria a
complexidade do sistema, uma vez que o comportamento da fase do
coeficiente de transmissdo direta, S,y, fica mais dificil de ser modelado,

com o aumento do nimero de estigios deste amplificador).
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3.4 COMPARACAO ENTRE OS METODOS

Apesar do desempenho da linearizagido depender, obviamente, da
qualidade do projeto e de sua implementaciao, algumas vantagens e
limitagoes bdsicas sio inerentes a cada uma das técnicas que foram,

superficialmente, discutidas.

A realimentacio destaca-se das demais pela sua simplicidade e
decorrente compacidade. Gragas a isto, encontra larga utilizacio em
aplicacdes onde o ganho de poténcia dos tramsistores ¢ elevado e de
“"haixo custo”. Nesta categoria inciluem-se, tipicamente, VS
ampiificadores de sinal, monoliticos ou nido. Tem ainda a vantagem de
ser inerentemente banda-larga e, também, pouco sensivel a variagoes de
temperatura. Em contrapartida, esta técnica é a menos eficaz, dentre
todas as apresentadas neste trabalho, quanto 3 reducio dos niveis dos

produtos de intermodulacgio, uma vez gue ela o faz, as custas do ganho

do sistema.

A pré-distorgio tem a vantagem de ser um recurso qgue pode ser
utilizado em amplificadores ji existentes [40,41]. Basta que o
amplificador tenha sua poténcia de saida mantida constante por uma
maiha fechada de controle de ganho. Permite a reducgio dos aiveis de
espurios, tipicamente superior a 15 dB, quase sem comprometimento do
ganho do amplificador e de consumo de poténcia (baixas correntes de
polarizagdo do pré-distorcedor). E importante dizer que um Ppré-
distorcedor, colocado externamenie a um amplificador, gquase que
certamente deverd incluir um estigio de amplificacio, de forma a
garantir um nivel adequado de bombeamento dos dicdos responsdveis
peia geracido de distorgio. No caso de um amplificador jé projetado com
pré-distorcedor, esta fungio é desempenhada pelo estigio excitador do
amplificador. As estruturas de implementagio deste método, até onde €
do conhecimento do autor, resultam em bandas significativamente mais
estreitas do que no caso de reazlimentacio. Iste porque, praticamente, as

estruturas de casamento dos transistores, e as hibridas utilizadas, tém
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limitacdes significativas de banda (geralmente ficam abaixo de 20% , no
c2s0 dos circuitos usuais de telecomunicagdes). Agrava este efeito, o fato
destas estruturas apresentarem comportamentos diferentes para os
diferentes harménicos, e produtos de intermodulagdes, das freqiuéncias
envolvidas, Convém lembrar que a estrutura apresentada em {41], onde
€ citada a capacidade da técnica de pré-distorgio em operar em banda-

farga, ¢ ideal. Neste caso, inexistem os probiemas recém-citados.

O préximo método a ser detalhado, ¢ comparado aos demais, é a
técnica de feedforward. E, sem divida, a de implementacio mais
complexa e volumosa (maiores dimensdes). Em compensacio, é sem
divida também, a mais versdtil, por permitir a operacio em diferentes
niveis de poténcia. Uma vantagem adicional é que, nesta técnica, os
produtos de intermodulacio, usados para cancelar a distorcio do
amplificador principal, sio uma amostra do proprio sinal distorcido, ou
seja, uma copia exata da distor¢io gerada pelo amplificador,
diferentemente do que ocorre no casoc do pré-distorcedor, onde diodos
sdo utilizados para este fim. Eram dois os principais empecilhos para a
larga utilizacio desta técnica, a saber: ¢ custo, uma vez que implica na
utilizagcéo de um amplificador adicional, e a dificuldede de operacio em
banda-large, com o0s recursos tecnoldgicos de implementacgio de
circuitos, disponiveis nos anos 70 e 80. Como estas limitagdes foram
superadas, a técnica de feed forward apresenta-se como promissora na

época atual.
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CAPITULO IV

A LINEARIZACAO POR FEEDFORWARD

4.0 APRESENTACAO

Neste Capitulo, a técnica de linearizacao por feedforward sera
discutida detalhadamente. Inicialmente, serd descrito o principio basico
de funcionamento. Seguir-se-a analisando-se oS efeitos do
desbalanceamento sobre o cancelamento dos produtos de
intermodulacdo, bem como os efeitos do cancelamento nio-ideal destes
produtos, no desempenho do amplificador completo. Os detalhes das
diferentes alternativas de implementacido serdo deixados para o préximo

Capitulo.

4.1 PRINCIPIO DE OPERACAQ

O principio de funcionamento de uma sistema operando com a técnica
de feedforward pode ser facilmente compreendido ao se analisar o

diagrama de blocos apresentado na Figura 4.1.1, [42].

Um sinal, Aiej"“, entra no sistema através do aceplador C,, sendo
dividido (igualmente, para simplificar a andlise) em duas portas
isoladas: uma, Alej““, que ira excitar o amplificador principal (com
ganho K e atraso 1) até préoximo a saturagae; a outra, que segue para o
braco auxiliar (ou de referéncia). O sinal de referéncia, que trafega pelo
braco de referéncia, sofre um atraso igual ao tempo de trinsito através
do amplificador principal, de forma a manter o faseamento entre eleeo
sinal que atravessa o amplificador. O sinail Alej“’(t'ﬂ, de referéncia e que
naoe tem distorcdes, ¢é, entdo, subtraido da saida do amplificador
principal (que contém todos os produtos de intermodulacio), através
do conjunto constituide pelos dois acopladores, C; ¢ C3, e pelo

atenuador, de atenuacido 1/K'. Também para simplificar a presente
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andlise, considerar-se-d que o valor da atenuacdo é o inverso do ganho,

ou seja, que 1/K' = 1/K.

(A{K + B).ei®(t-1)

J T’ (AIK + B},e-j“}(t-'t-'{’)
NN

amplificador
principat

. Co t— YT 558
(Y ARVIRY. oy
] % ! G = i
o i e 8
© i o = &
= H @ T B
S i 2o
o— G < G I —o 8
e @
Aelot 1 »r 3
’\% AIKejm{t-'c-'c’)
~ T
TR ‘\
000 G K
y ‘/ ampiificador Bejm(t'T'T’)
. acopiador auxiliar -
Alejm(t )

p/ determinacac
do sinal de erro

-(B/K),ei®(t-%)

Figura 4.1.1: Diagrama de blocos de um sistema com feedforward.

Assim, representando-se o sinal a saida do amplificador principal
por (A{K + B).el®®P tem-se que o resultado desta subtragio (que
denominar-se-a de sinal de erro) é dado por -(B/K).ei®(*%) que contém
todos os produtos de intermodulacido gerades

pelo amplificador

principal. Para que ocorra o cancelamento da distor¢ido, é necessario
que ¢ nivel de poténcia desta subtracdo seja levado ao mesmo nivel dos
produtos de intermodulacio & saida do amplificador principal. Isto ¢é
possivel

gracas a inclusio de um amplificador auxiliar com uma

defasagem de 7' e com ganho K (este ganho ndo precisa realmente ser
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igual ao do amplificador principal, como serd discutido mais adiante. Foi
aqui considerado apenas para simplificar a andlise). () atraso
introduzido pelo amplificador auxiliar é compensado pela inclusao de
uma linha de retarde de mesmo atraso, t', no braco principal.
Finalmente, o sinal de erro, -Bel®(t-7-T") o o gsinal do amplificador
principal, atrasado,(A{K + B)el®(t-7=%") 5534 combinados no aceplader Cy.
O sinal resultante, AKel®*" %) emerge, sem distor¢des, da porta

de saida deste acoplador.

4.2 ANALISE DO SISTEMA

Como mostrado na Fig. 4.2.1, [42], um sistema de feedforward é
formado por duas malhas. A primeira, é a malha de determinacdo do erro;
a segunda, a malha de injecdo do erro. Cumpre lembrar que 0s produtos

de intermodulacio, sem o sinal, sio o que entende-se aqui como erro.

Como os acopladores sio intensivamente usados nesta técnica de
linearizacdo, convém também lembrar sua Matriz Espalhamento, [43].
De especial interesse é o caso de um aceplador direcional de trés portas,
[39,44] (um acoplador direcional de quatro portas, no qual uma de suas
portas se encontra perfeitamente casada). Assim, um acoplador de trés

portas pode ser representado por uma Matriz Espalhamento 3x3:

S511 S12 513
[ST={ su 522 5 (4.2.1

31 Sa2 %33
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amplificador principal

C,
E, ;
G g T
1 2
3
, 1/G, ,
E, 1 primeira maiha \ g segunda matha @
O— i} ¢ —C
S O {determinacio do (injecdo do sinal erro) CsiS .
sinal errp)
3 3
3
E, E;
T S(S) G2
2 1
amplificador auxiliar
G

onde:

E; = Sinal de entrada

E, = Saida do amplificador principal

Ey = Sinal de saida do amplificador auxiliar
E; = Sinal de entrada do amplificader auxiliar
E, = Sinal de saida do sistema

s

Gys G3 = Ganhos do ampltificader principal e auxiliar, respectivamente

T, ©" = Linhas de retardo necessérias para compensar os tempos de transito
através dos amplificadores principal e auxiliar

{1=1,4) = Matrizes de Espalhamento, (S}, des acopladores Cy, C,, Cy e Cy

Fig. 4.1.2 : Diagrama de blocos de um sistema feedforward.
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Para simplificar a obtenciio das expressiées para o ganho do sistema, ¢
conveniente abstrairem-se as consideracdes temporais, bem como

considerarem-se ideais as condigoes de operacdo, [42].

As condicdes para que ocorra o equilibrio perfeito, entre a primeira e
a segunda malha do sistema, podem ser obtidas a partir da andlise da

Fig. 4.1.2., A saida do amplificador principal é dada por:

Ei=E; sV G, + Ep (4.2.2)

onde Ep é a soma de todos os produtos de intermodulagdo. O sinal de

erro €:

Ez = 'El 531(2) 813(3) + Ei 531(1) 812{3) (4.2.3)

‘\ inversdo de sinal devido ao acoplador! inversor Cy

ou

Ezz [~821(1) Gl 531(2} 513{3) + 831(“ 512(3)}'Ei - [EB 531(2) 513(3))] (4.2.4)

Pela equacdo (4.2.4), para que ocorra o cancelamento de todas as

portadoras, em C3, é necessario que:

521G 531 54313 + 55, 5,0 =0 (4.2.5)

Esta é a condicdo para o perfeito equilibrio da primeira malha, nas
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freqiéncias fundamentais. Substituindo-se (4.2.5) em (4.2.4), tem-se

que:

Ejy = -Ep 53, 5443 (4.2.6)

que contém todes os produtos de intermodulagio, constituindo-se,

também, na entrada do amplificador auxiliar.

O sinal de saida do sistema, na porta I do acopiader Cy4 pode ser

descrito por:

E, = Ez Gy 513 + Ej 55,2 5,9 eft-7) (4.2.7)

Substituindo (4.2.2) e (4.2.4) em (4.2.7), obtém-se:

Eo =[(-521'G 531 Ps 133+ 534 51,3 E; - Eps3 P 5133

- Gy 513(4} + (E 521(1) G, + Ep) 321(2} 512(4)'ejm(t~t’)

ou
2

Eo = [(-5217G 1531 513 4 5570 51,3 G 55 +

$210 551@ 51, Gl g, 4

{-531(2) 513{3) Gz 513(4) + 521{2) 512@).@‘;&({-7’}) ED (4.2.8)
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A condicao de equilibrio perfeito da segunda malha, nas freqiéncias

dos produtos de intermodulagao, pode ser obtida a partir de (4.2.8):

521 512 el = 55D 513 Gy 545 (4.2.9)

Observando-se (4.2.8), pode-se ver que se a condicdo (4.2.9) for
satisfeita, os termos em Ep, da equacao (4.2.8), sdo cancelados na

saida,pelo uso do acoplador Cy.

De (4.2.5), (4.2.8) ¢ (4.2.9) pode-se ver que, quando ambas as malhas
estio em condicio de equilibrio perfeito, ou seja, que as condicdes
expressas por (4.2.5) e (4.2.9) estao satisfeitas, o ganho total do sistema

feedforward é dado por:

G = Eo/E; = 5210 Gy 559 5, ef@) (4.2.10)

onde pode-se constatar que o ganho do sistema independe do ganho do

amptificador auxiliar, G;.

Também de interesse é o caso no qual a segunda malha estd em
equilibrio, porém o mesmo nao ocorrendo com a primeira malha. Neste

caso, por (4.2.8) e (4.2.9) tem-se que 0 ganho do sistema é dado por:

G = Eg/E; = ((-s31'V G4 531 513 + 531V 51,8 G, sz )+

521 53,2 51,4 Gl (4.2.11)
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A expressido acima mostra que o ganho é, agora, dependente tanto de Gy
quanto de G,. Isto acontece porque, quando a primeira malha nio é
perfeitamente equilibrada, o sinal de erro, E,, contém parte do sinal
fundamental, Ey. Como E, é 2 entrada do amplificador auxiliar, a saida
Ej3, deste amplificador, deve também conter parte do sinal fundamental.
Quando Ej3 é adicionado & saida do amplificador principal, E{, defasado
de 180° (ou seja, subtraido, na verdade), uma parte de E;, contida em
Ey, é cancelada. Assim, o ganho total do sistema serd alterado, ficando

funcio de G,.

Considere-se, agora, a condicdo oposta, quando a primeira malha estd
perfeitamente equilibrada, o mesmo nio ocorrendo com a segunda. Tem-

se, poer (4.2.5) e (4.2.8), que:

Eg = 521" 531 51,9 6 ef®®¥) g

{'531(2) 513(3)(}2 513(4)4- 521(2)512‘(4).8‘”}(“1'} )ED (4-2.12)

O ganho do sistema é dado por:
G=Ey/Ey = 551 5,13 5,09 elot) ¢

(-531(21313(3}(; 2513(4}-}821(2)512{4).ij(t‘r’) )'(ED/Ei) (4.2.13)

onde, 0 segundo termo de (4.2.13),
(5312 5136 5 513 4 5, P, @ Oy (g R (4.2.14)

descreve os produtos de intermodulagio, remanescentes na porta de
saida do sistema. Entretanto, quando a segunda malha esti

razoavelmente equilibrada (ou seja, quando Ep estdi 10 dB abaixo do
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nivel original, [42]), o termo descrito por (4.2.14) ¢ pequeno, em relacio
ao ganho total do sistema (dado por (4.2.13)). Isto significa que o0 ganho
do sistema ¢é controlado, principaimente, pelo ganho do ampiificador
principal, G;. O mesmo acontece na situacio na qual a primeira malha
niao esta perfeitamente equilibrada, estando equilibrada apenas a
segunda malha. Observando-se (4.2.11), vé-se que o seu primeiro termo é
um numero pequeno, se¢ comparado ao segundo termo, desde que a

primeira malha esteja razoavelmente equilibrada.

Conclui-se, dai, que na maioria das condi¢des praticas, pode-se
considerar que o ganho total do sistema depende, principalmente, do
ganho do amplificader principal, G,, e das perdas de insercdc dos

acopladores Cq, C,, e Cy.

4.3 EFEITO DO DESBALANCEAMENTO DO CIRCUITO SOBRE O
CANCELAMENTO DOS PRODUTOS DE INTERMODULACAOQO

A Figura 4.3.1 reapresenta, por questio de comodidade, um diagrama
de blocos de um amplificador operando com a técnica de feedforward,
[44].

Como ja visto, a operaciio correta deste circuito é fortemente
dependente do desempenho dos acopiadores C3 e C4. Foi visto, também,
que o grau de redu¢do nos niveis dos produtos de intermodulacdo ¢é
determinado pelo cancelamento que ocorre no acoplador C4, cabendo ao
acoplador C4 0 cancelamento dos sinais fundamentais, de forma a evitar
que parte da poténcia util de sinal seja cancelada em Cy,. Além disso,
caso este cancelamento das fundamentais ndo seja eficaz, o nivel elevado
de poténcia que entrard no amplificador auxiliar sera tal que podera

levd-lo préximo a saturacio, gerando intermodulacdes adicionais.
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amplificador C linha de retardo 2
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‘ 0B
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1 Cy atenuador Cy @
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linha de retardo 1 C l/
amplificador
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Figura 4.3.1: Um ampiificador operando com feedforward,

A seguir, serd apresentado, de forma didsdtica, o efeito das
imperfeicoes nas equalizacdes do médulo e da fase entre os
amplificadores e as linhas de retardo. Considere-se a subtracdo de duas
sendides, de diferentes amplitudes e fases, em um acoplador, para uma
dada freqiiéncia. Estas senéides representam os sinais dos dois

"bracos", o principal e o auxiliar.
Apé6s a subtracido, tem-se:

residuo = V,; cos ot - V, cos(wt + 6) (4.3.1)

(Vy-V3 cos 0) cos ot + V, sen 6 sen o¢ (4.3.2)

e, portanto,

[residuol = [(V{-V,cos 8)% + V,2 sen? 9]1/2 (4.3.3)
2 2
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ou seja, o grou de cancelamento ¢é dado por;

|residuol{V,=[(V1/V,-cos8)%4sen?0]1/2 (4.3.4)

A Figura 4.3.2 representa graficamente a equagio (4.3.4). Nela, o graou
de cancelamento (CG) é apresentado, em decibel, como um2 funcio da
diferenca de fase © (em graus) e da razio entre as amplitudes, V4/V, (em
decibel). Da figura, pode-se ver gque um cancelamento de 20 dB requer,
no cascs extremos, aproximadamente 6% de defasamento mdaximo (sem
nenhum desalanceamento de amplitude) ou 1 dB de desbalanceamento de
amplitude (sem nehum desbalanceamento de fase), entre os dois caminhos.
Estas especificagdes sdo exeqgiliveis, tolerando-se desbalanceamentos de
amplitude inferiores a 1 dB, de forma a serem aceitiveis

desbalanceamentos de fase ndo-nulos, porém inferiores a 6 graus.

Figura 4.3.2: Representacio gréfica da equagio {(4.3.4), [44].
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4.4 EFEITOS DECORRENTES DO CANCELAMENTO NAO-IDEAL

Na Segdo 4.2 fez-se uma andlise detaihada do comportamento dos
sistemas feedforward, incluindo os efeitos decorrentes do cancelamento
nio-ideal dos produtos de intermodulac¢io, no desempenho do sistema.
Nesta Secdo, esta andlise serd repetida, porém, sob uma forma mais
conveniente para o projetista, uma vez que se valerd das simplificacoes
que, na maioria das vezes, sio possiveis no caso real, [44]. Assim, os
acopladores serdo considerados iguais entre si e caracterizados,
simplesmente, em termos de seus fatores de acoplamento e de
transmissio. Esta aproximagio simplifica a andlise ¢ é razodvel, uma
vez gque, mna pritica, conseguem-se facilmente dispositives cujas
caracteristicas de transmissie, acoplamento, diretividade e perdas de

retorno nas portas, sio quase idénticas.

A Figura 4.4.1 apresenta um amplificador operando com feed forward,
cnde ¢ ganho (ou perda) de cada elemento formador do circuito &
explicitado. O ceoeficiente de transmissio dos acopladores é T, (jw) e o

fator de acoplamento é C(jo).

E interessante observar, também, que o acoplador C; é um acoplador
com defasagem, na porta acoplada, de 1898° {ou seja, é uma acoplador
que faz a "subtragio" do sinal acoplado). Os amplificadores tém
ganhos G,(j®W) e G,(jw)}, podendo, na pritica, serem um pouco diferentes
entre si. As linhas de retardo tém coeficiente de transmissio Ty{j®}, e 0

atenuvador A(jw).

Os diferentes niveis de sinal, em diversos pontos do circuito (84, 84,
82, e 8,), estio indicados na Figura 4.4.1. O sinal de saida do

amptlificador principal, §,(jo), é dado por:

§;=C G, 8 (4.4.1)
1 1 i
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Figura 4.4.1: Um amplificader operando com feedforward, onde o ganho (ou perda) de cada ele-
mento formador do circuito é explicitado, [44].

onde todas as quantidades na equacdo (4.4.1) sdo fasores, assim como oS

sio nas equacdes apresentadas a seguir.

O sinal A entrada do amplificador auxiliar é expresso por:

S, = T2 T S;-CEAS; (4.4.2)

Substituindo-se (4.4.1) em (4.4.2), tem-se que:

S, = (T2 Ty - CP A G S (4.4.3)

O sinal de saida é dado por:
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Se=T 2T, S;+CG;y S, (4.4.4)

Substituindo-se (4.4.1) e (4.4.3) em (4.4.4), obtém-se:

So=(TATLCG1+T AT CG,-C*AGG,)S; (4.4.5)

Portanto, o ganho total do sistema é dado por:

G=S,/8;=T 32T CG+TATLCG,-C*AG,G, (4.4.6)

A equacio (4.4.6) permite que se examine a influéncia do cancelamento
nio ideal, nas maihas, sobre o ganho do sistema,

Para que haja cancelamento perfeito na primeira malha, é necessario
que:

T2 Ty = C* A G, (4.4.7)

Substituindo-se (4.4.7) em (4.4.6) oebtém-se:

G=TJ2T,C G,y (4.4.8)
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onde, 2 semelhanca do resultado apresentado na Secao 4.2, demonstra-se
que o ganho do sistema é independente do valor do ganho G,, quando a
malha de entrada esta perfeitamente equilibrada. Isto é intuitivamente
razoavel, uma vez que o amplificador auxiliar (ou de erro), sob esta
condiciao, nao ¢ excitado por nehuma fracao de poténcia dos sinais

fundamentais.

Observe-se, agora, o c¢ase no qual a segunda malha esteja
perfeitamente equilibrada: nesta condigao, consegue-se eliminar
completamente toda ¢ qualquer distorgao (intermodulacdo) do
amplificader principal, G;. Observando-se a Figura 4.4.1 vé-se,

facilmente, que para a obtencdo deste equilibrio é necessiario que:
T2 Ty = C* A G, (4.4.9)

ou seja, o ganho do sistema ¢ agora independente do ganho do
amplificador principal, G,. Isto ¢ importante, uma vez que, devido as
dispersoes dos parametros dos componentes do sistema (em especial, dos
semicondutores), uma flutuacieo no ganhe de transducao deve ser
esperada, inerente 4 fabricacio em série dos amplificadores de poténcia.
Entretanto, ¢ importante notar que, se o valor do ganho se afastar do
valor nominal, o ganho do sistema pode ser mantido constante pelo
amplificador auxiliar, G,. Isto é feito através da amplificacdo dos sinais
fundamentais, colocados & sua entrada, seguida pela rejei¢cdo no

acoplador de saida, de forma a corrigir o ganho,

Portanto, é desejivel que o ampliificador principal tenha algum tipo
de malha de realimentacio de ganho (controle automdtico de gankho),
caso ji se espere uma dispersao significativa nos ganhos das unidades a
serem produzidas. Isto, para evitar que o amplificador auxiliar comece a
operar com um nivel elevado de poténcia de sinal, aproximando-se da

saturacdo, e portanto, gerando produtos adicionais de intermodulacio.

Substituindo-se (4.4.9) em (4.4.6), tem-se:
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G=T,2T,CG, (4.4.10)

Substituindo-se, agora, (4.4.9) em (4.4.10) chega-se & expressao para o
ganho total do sistema:

G = (TATLYH/(C?A) (4.4.11)

E interessante notar que, substituindo-se (4.4.7) em (4.4.8), chega-se
também A equacdo (4.4.11). Isto quer dizer que a expressdo do ganho
total do sistema ¢é a mesma, independentemente de se apenas uma ou se
ambas as malhas estdo equilibradas. Os resuitados recém-apresentados

sdo ilustrades graficamente na Figura 4.4.2,

7 EGQE'4°7‘ high
i

52'0

1G2]= 10% high /
o
= \'j\\ . Tczrl.
H\HQZ cia
- (cancelamento da
malha de saida)

!
IGzF 10% low

] A
1G] 40% low

62'0

Q.0 0.4 0.8 L2

Figura 4.4.2: Simulacio do ganho total versus o ganho do amplificador principai, para varies

graus de cancelamento da matha de saida; [40].

Nesta Figura, o module do ganho normalizado de sistema (total),
dado por EG/{TC4TL2/(C2A)1[, e calculado a partir de (4.4.6), ¢
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representado como umz funcio de ;GIIETCZTLI(CaA)i, ou seja, |G1/G 4,
tendo G, como parimetro. Este comportamento do ganho total do
sistema, em fun¢io da relagio entre Gy e G,, deve-se ao fato do brago
auxiliar influir no ganho total do sistema, quando 2as malhas estdo
desbalanceadas. Para se entender como ocorre esta dependéncia,
observe-se que gquando a primeira malha estd desbalanceada, o
cancelamento das freqiéncias fundamentais nio ¢ total. Assim, esta
poténcia ndo-nula ¢é injetada na segunda malha, amplificada pelo
amplificador auxiliar e, finalmente, reinjetada no brago principal do
sistema amplificador, alterando o seu ganho total. Analogamente, caso o
ganho do amplificador auxiliar seja excessivo, haveria uma sobre-
compensagio do ganho do amplificador principal, afetando também o
ganho total do sistema. Note-se gque para a andlise desta Figura,
considerou-se que as malhas de entrada e saida estavam equilibradas em

fase, ou seja (a partir das equacdes 4.4.7 « 4.4.9):
LGy =4 Gy=£4 TATL/(C?A) (4.4.12)

Observando-se a Figura 4.4.2, fica claro que se a mailha de entrada
estiver equilibrada, ou seja, se Gy = TczTLI(C':‘A), o ganho total do
sistema serd independente de G,, e dado por G=(T.* Ty %) / (C%A). Se a
malha da safida estiver equilibrada, ou seja, se G, = (Tcz Ty) /(C3 A),
entio o ganho do sistema ¢é independente de Gy, igualando-se a

(TH TY 7 (Cc? A

Na Figura 4.4.2 também s3o apresentadas curvas de {G,, para seus
valores menores ¢ maiores do que o valor dade por (4.4.9), aimda
considerando-se a condicio dada por (4.4.12). Estas curvas possibilitam
observar a sensibilidade do médulo do ganho, |G|, a variagdes no mdédule
do ganho, Gy, do amplificador principal, para pequenos desequilibrios
(desbalanceamentos) da malha de saida. Pode-se observar que |G} varia
linearmente com |[Gqy|, e gue, 10% (dez porcento) de variagio em |G i
altera |G| em apenas 1 porcento, para valores de |G, dez porcento

acima ou abaixo do valor critico [dado pela equacio (4.4.9})].
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Conclui-se dai que o ganho total do sistema §é altamente
desensibilizado a variacdes do ganho do amplificador principal, para

cancelamentos iguais ou maiores do que 20 dB na malha da saida, [44].
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CAPITULO V

AMPLIFICADORES COM FEEDFORWARD: IMPLEMENTACOES

5.0 APRESENTACAO

Neste Capitulo serioc apresentadas algumas alternmativas para a
implementacdo de amplificadores empregando a técnica de feed forward.
Enfase especial serdi dada a duas topologias, por consistirem-se em
contribuic¢des originais do autor. Como estas contribuig¢tes utilizam-se
de componentes ou estruturas pouco usuais, ou até mesmo inéditas,
iniciar-se-i este capitulo com uma descrigio sucinta delas, visando
facilitar sua compreensido ao leitor deste trzabalho. Para o leitor gue
deseje aprofundar seus conhecimentos quamnto 20s dispesitivos e
estruturas que serio apresentadas, recomenda-se a lejtura das

referéncias sugeridas.

5.1 BALUNS

Hi, freqientemente, necessidade de se construir estruturas que fagam
a adaptacio de uma linha de transmissao (ou circuito) balanceada, ou
seja, com anti-simetria de corrente ou de tensio em seus condutores (ou
portas), com uma desbalanceada (linka "viva" em relagio a um plago-
terra). Para adaptagbes em banda-estreita de fregqiéncias, existem
virias alternativas simples. A mais ficil delas constitui-se na divisido
simétrica, em dois ramos, do sinal oriundo da linha desbalanceada,
sendo um dos ramos (de comprimento elétrico 8) conectado a um dos
terminais da linha balanceada e o outro ramo, de comprimento elétrico
04+m, conectado ao outro terminal, conforme mostrado na

Figura 5.1.1(a).

A medida que a banda de freqiéncias de operacio aumenta, bd
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necessidade de estruturas progressivamente mais complexas, envolvendo
diferentes tipos e comprimentos de linhas de transmissdo [45]. Assim,
para operacio em banda-larga, ou seja, tipicamente aquelas superiores
a 20%, torna-se necessiario o uso de estruturas especialmente criadas
para este fim. Tais estruturas sio usualmente denominadas Baluns,
acronimo de Balanced to Unbalanced (balanceado para desbalanceado, em
inglés). Dentre elas, a mais simples consiste em uma linha de
transmissdo afilada (tapered), cuja geometria migra de uma microfita
com plano-terra (microstrip) para uma linha balanceada simétrica, ao
longo de um quarto-de-onda, Figura 5.1.1(b). O seu principio de
funcionamento ¢é simples: A microfita tem, progressivamente, o seu
plano terra estreitado. Isto acarreta dois efeitos - um menor
confinamento dos campos elétrico e magnético, bem como o aumenio da
impedancia caracteristica, decorrente da progressiva diminuicdio da
capacitancia por unidade de comprimento da linha de transmissdo. Este
menor confinamento ¢ inerente a linha balanceada de duas fitas,
podendo-se manter constante a impedincia caracteristica alargando-se,

adequadamente, a fargura da fita.

comprimento
eletrico da fita da face
face superior / finha superior o N plano
/‘ terra
0 outTt Bt

|N Wm[{lllﬁlIll/fl/f/ﬂ/}/ﬁ’ﬂ E

OUT L& 7 F\ afilamento do
+ plano de terra
T\fita da face
OUT 2 inferior

(@ ®)

Figura 5.1.1: Dois exemplos de adaptadores de linha desbalanceada para linha balanceada:

(a) Defasamento por linha de transmissiio; {(b) por Balun,
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A obtencio da geometria dtima pode ser determinada por métodos
numéricos, em fungio da banda de operagio e dos niveis de impeddncia
desejados, uma vez que pode-se usar uma estrutura deste tipo para,
simultaneamente, alterarem-se 05 niveis de impedincia e adaptar-se uma
linha desbalanceada a uma balanceada.‘iﬁ interessante notar, que a A/4
do curto-circuito, devido ac planoc-terra, tem-se um circuito-aberto, ou
seja, a extremidade balanceada desta estrutura ndo "vé" nenhuma
condicio de <contorno imposta pelo plano-terra da extremidade
desbalanceada. Portanto, para freqdéncias tais gue o comprimento
elétrico da esfrutura seja maior que um guarto-de-onda, tem-se o o©
modo TEM balanceado. E ficil depreender gque este belun tem seu
desempenho limitado inferiormente em freqiéncia, ou seja, para
freqiéncias baixas. Ele costuma ser bastante utilizado acima de 2 G Hz
(ex. baluns para misturadores de freqiaéncias, [46]). Devido & sua
simplicidade e pequenas dimensbes (quarto-de-onda), constitui-se em
boaz opgdo para aplicagdbes gque dispensam resposta em Dbaixas-
freqiéncias. Para aplicagdes banda-larga, incluindo baixas-freqiiéncias,
os baluns mais indicados sio os que se valem de transformadores com
linhas de transmissdo. A utilizacio, pura e simples, de transformadores
convencionais nic €& vidvel, por dois fatores: limitagdes quanto i
capacidade de responder as altas-freqiiéncias, devido & indutincia dos
enrolamentos, e a incapacidade de operar com grandes niveis de
poténcia, devido 3 saturacio do nicleo magnético do transformador,
[45]. Como um exemplo muito comum destes dispositivos, tem-se os
adapiadores 300/75 ohms, para antenas de receptores de televisio. Estas
limitagdes sdo praticamente inexistentes nos beluns com linhas de
transmissio. Neles, a energia ¢é transmitida & safda, principalmente por
um modo de linha de transmissdo (na maioria das vezes, quase-TEM), ao
invés de por acoplamentos de fluxos magnéticos. Com isto, evita-se a
saturacio do ndcleo. Também, a indutincia é minimizada, uma vez que 0
campo magnétice fica preferencialmente confinado entre os dois

condutores da linha de transmissio. A indutincia por unidade de
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comprimento € compensada pela capacitincia por unidade de
comprimento na linha de transmissio. Portante, assim com acontece
com uma linha de transmissio TEM ideal, a resposta em freqiéncia
seria ilimitada superiormente. Na priditica, porém, pequenas reatidncias
parasitas comeg¢am a comprometer o desempenho da estrutura, 3 medida
que a freqiéncia de operacio aumenta, tornando finito o limite superior
de operacgio como balun, [45]. No caso de beluns sem transformacic do

nivel de impedincia, ou seja, 1:1, a impedincia de entrada ¢ 2 mesma

que a2 da linha de transmissdo gque o constitui, dada por:

Zin=Z (Z+jlotanBl)/(Z  +jLtanBl)] (5.1.1)
ande:

Z,= impeddncis caracteristicx ds linha de transmissio; Z = impedincia da cargs; I= compri-
mento da linha de transmissio; B = 21'(/3.., é a constxnte de fase; 7u ¢ o comprimento de onda

efetive, na Jinha de transmissio (ou seja, o comprimento de onda guiado).

Pela equacido 5.1.1 ¢ facil ver que mesmo quando o comprimento de linha
de transmissio que compde o balun é mencr que um quarf{o-de-onda,
porém, com Z| menor que Z,, ambas as impedincias reais, a parte real
da impedincia de entrada serd maior que a da impedincia da carga Z.
O reverso também vale. Esta variacio na relacdo de ftransformacio do
belun torma-se mais aparente guande o comprimento da linha de
transmissio torna-se maior que 0,1 A (um décimo do comprimento de
onda). Estudos prdaticos desenvolvidos no CPqB-TELEBRﬁS indicaram,
como comprimento étimo para baluns bifilares, 0,07 do comprimento de

onda.

O nicleo em torno do qual a linha de transmissfio (bifilar ou trifilar) é
enrolada costuma ser de ferrita, [47], devido 3 sua aita permeabilidade

magnética. Ele tem como principal fung¢io, evitar a propagacéio do mede-
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comum (modo par). Observe-se que, no modo comum, inexiste o modo de
linha de transmissio (que ¢ impar). Com isto, hd fluxe magnético no
nicleo (geralmente um toréide) e, portanto, alta-impedincia (devido a

alta indutiancia apresentada pelas espiras que constituem o balun), [47].

Nos baluns com linha de transmissdo, a limitacdo de poténcia deve-se
a dois fatores: a capacidade de corrente dos condutores metilicos ¢ a
espessura e rigidez dielétrica do material dielétrico presente entre os
condutores (para que ndo surja um arco-voltdico entre eles), [45]. De
especial interesse, no presente caso, sdo os baluns 1:1, ou seja, aqueles
nos quais os niveis de impedincia da porta balanceada e da
desbalanceada sdo iguais. Isto, por duas razées, a saber: mantém-se o
nivel de 50 ohms, padrio para os circuitos de microondas e, também, por
poderem ser usados como simples inversores de 180°. Observe-se que, se
conectarmos ao terrga um dos terminais da porta balanceada, a estrutura
torna-se uma do tipo desbalanceada-para-desbalanceada. Observe-se
que, dependendo de qual terminal for conectade, tem-se ou nio uma
inversio de 180° do sinal, conforme mostrado nas Figuras 5.1.2, (a) e

(b).

entrada entrada saida
H i o——-m-—g
(+) Lo E (+) ] (+)
4 8! ; H
_,...._.‘“' ) saida ———T—____ __I__“m
(a} b}

Figura 5.1.2: Balun usado: (a) como Inversor; (b) como Nde-Inverser,

Devido a isto, e também, pela capacidade de operacdo em banda-larga
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(caracteristica esta fundamental para equipamentos de comunicacédes
6pticas), optou-se, neste trabalho, por se usar baluns montados come
inversores, utilizando estruturas bifilares e nudcleo de ferrita.
A Figura 5.1.3 apresenta a estrutura projetada, indicando, também, as
especificagoes do nicleo de ferrita empregado. Foram construidos dois
baluns, ambos com nicleos de ferrita: o primeire, montado como uma
estrutura banda-iarga inversora de fase, e, o segundo, de construcio

idéntica a primeira, apenas montado de forma a ser nao-inversor,

out {saida}

nucleo utilizado: "FAIR - RITE Products Corp.”
Wallkill, NY, 12 589
material e tipo: 43 (red) , type 1
part # 264 3000 101

in = enfrada

Figura 5.1.3: O Balun projetado, ¢ as especificacées do nicleo de Ferrita utilizado .

Esta estrutura ndo-inversora, aparentemente sem nenhuma utilidade
pratica, uma vez que nio altera o nivel de impedancia e mantém entrada
e saida desbalanceadas, ¢ necessaria sempre que for importante a

diferenca de fase entre duas malhas, ao invés da fase absoluta em si. A
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inclusao desta estrutura dummy (aparentemente "sem funcdo") visa
manter a antissimetria de fase, compensando o comportamento nao-ideal
da estrutura inversora, uma vez que ambas sdo construidas
identicamente - sendo, apenas, montadas de forma invertida.
A TFigura 5.1.4 apresenta as fases (medidas) na saida das duas
estruturas, inversora e nfo-inversora. A escala apresentada ¢ de
30°/divisdo. Notar que a diferenca de fase de 180° é mantida,
praticamente, de 45 MHz [limitacdo do equipamento de medidas,
HP8757 B (analisador escalar de redes)] até 2,6 GHz. As Figuras 5.1.5 ¢
5.1.6 apresentam as perdas de retorno medidas, para a estrutura
inversora e nio-inversora, respectivamente (escala de 10 dB/div). As

Figuras 5.1.7 e Figura 5.1.8 apresentam suas perdas de insercio.

S21

REF 100.2 m°
1 30.0 */
V ~120.22 °

*
© IMARKERT1
1.308725 GH2
o _/
1 — — A ———
180°

1+ *—-—-—...________,__rd

START 0.045000000 GHz
sSToR 2.600000000 Gz

Figura 5.1.4: Diferenca de fase {medida) entre a estrutura inversora e a ndo-inversora.
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Figura 5.1.5: Perda de retorno (medida) do Inversor.

Si11 lag MAG
REF 2.0 4B

L 10.8 dB/

V ~10.184 a8

NAo-inversor

MARKER |1
1.4592% Gz

1) R

START 2. 245000000 GHx
sSTOR Z.60200000M G-

Figura 5.1.6: Perda de retorno (medida) do Nio-Inversor.
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Figura 5.1.7: Perda de insercio da estrutura inversora.

Sz

REF 2.0 48
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Figura 5.1.8: Perda de inserciao do nio-inversor,
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O inversor apresentou resposta de freqiéncia um pouco melhor do
Gue a estrutura ndo-inversora: 1,59 GHz para 10 dB de perda de
retorno, contra 1,45 GHz. Este tomportamento ji era esperado, uma vez
que hd maior desacoplamento entre a entrada e 2 saidaz no caso da estru-
tura inversora: Na nio-inversora, um dos enrclamentos tem ambas as
extremidades curto-circuitadas. Mesmo assim, a diferenca ¢ pouco
sigificativa, para a aplicagdo gue se deseja neste trabalho - defasagem
relativa de 180°. Desempenho equivalente acontece quantoe is perdas de
insergdo: A estrutura inversora tem 3 dB de perda em 1,92 GHz,
enquanto que a estrutura ndo-inversora tem esta perda ji em 1,69 GHz.
Os resultados medidos sio apresentados nas Figuras 5.1.7 e 5.1.8, para
is estruturas inversora e ndo-inversora, respectivamente. Como veremos
mais adiante, 2 resposta em freqiéncia destas estruturas define, prati-
camente, 2 banda de operacio do amplificador linearizado projetado.
Outras estruturas defasadoras sio possiveis, conforme discatir-se-d pos-
teriormente. Porém, nio apresentam respostas adequadas a baixas-
freqiéncias. De especial interesse paraz aplicacdbes em banda-larga,
ainda que sem boa resposta em baixas-freqiéncias, sio as estruturas gue
utilizam linhas de fenda (slotlines), [48, 49, 50}. Este tipo de linha €
inerentemente balanceado, nio permitindo a propagacio de modo-
comum (desbalanceado). Devido a sua importincia, a préxima Sub-Secgao

¢ dedicada a ela.

A luz do que foi visto nesta Secio, vé-se que um item de interesse para
trabalhos futuros € o desenvolvimento de um balun que combine as
vantagens daqueles que operam em altas-freqiuéncias (até algumas
dezenas de gigahertz), com as vantagens daqueles que usam ferritas e

linhas de transmissio bifilares.

5.1.1 Baluns com Linhas de Fenda

-

Para se entender as aplicagcdes de linhas de fenda como baluns, é
necessirio gque se compreenda nio dpenas as carateristicas bdsicas desta
linha de transmissio, como, também, as caracteristicas das transicbes

microfita-linha de fenda (micrastn‘p-slat:‘ine). Como serdi mostrado um
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pouco mais adiante, ainda nesta Sub-Secdo, estas transicées sio
especialmente importantes para a formacao de estruturas inversoras. A
linha de fenda € uma estrutura planar de transmissao para
microcircuitos de microondas, proposta primeiramente por Seymour B.
Cohn, em 1968. Sua configuracio bdsica e principais parametros de
projeto sio mostrades na Figura 5.1.1.1. Esta linha de transmissio é
formada, basicamente, por uma fenda estreita ("slot", em ingiés) no
filme condutor de uma das faces do substrato dielétrico, sendo a outra
face ndo metalizada. Se a permissividade do substrato dielétrico for
suficientemente elevada (e, de 10 a 30, por exemplo), o comprimento de
onda associado serd menor que o do espaco livre, garantinde o
confinamento dos campos numa regifo suficientemente préoxima a fenda,
minimizando a radiacdo. Representa, portanto, uma opg¢io a mais para a
realizacido de microcircuitos de microondas. A sua integracdo a um
circuito que utilize microfitas ¢ fdcil, uma vez que a linha de fenda pode
ser realizada no plano-terra deste circuito. Algumas facilidades de
projeto decorrem desta combinacio de tipos de linha de transmissio,
uma delas sendo o defasador 180° banda-larga, que serd apresentado
adiante.

Figura 5.1.1.1: A Linha de Fenda ¢ os seus principais parimetros de projeto.
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Além disto, alguns elementos de circuito de dificil, sendo impossivel,
fabricacdo na tecnologia de microfitas (como, por exemplo, tocos série;
curto-circuitos, em substratos cerdmicos; linhas de impedincia acima de
200 ohms), podem ser incorporados aos circuites, via esfruturas em
linhas de fenda. Nestas, a onda se propaga ao longo da linha com a
componente maxima de campo elétrico orientada normal a fenda, ne
plano do substratoe. Portanto, existe uma diferenca de potencial entre as
bordas da fenda, onde a densidade de corrente ¢ madxima. Isto ¢
especialmente conveniente para a conexfo de elementos em paralelo, tais
como diodos, resistores e capacitores. O campo magnético ¢
perpendicular ao campo elétrico, sendo que, no ar, as iinhas de campo
emergem e retornam a fenda em intervales de A/2. Na Figura 5.1.1.2
temos as distribuigcdes de campo e corrente. O modo prepagante
dominante é o HEy, aproximadamente TE (conseqientemente, nao-
TEM). Porém, diferentemente dos guias de onda convencionais, nio
existe freqiiéncia de corte, uma vez que a linha de fenda possue dois
condutores. Esta afirmacio nem sempre é verdadeira, uma vez que, por
conveniéncia, freqiientemente se curfo-circuitam as bordas do trecho de
linha de fenda utilizado, ao se fixar o substrato na caixa metdlica do
circuito. Asexpressoesdeandliseda”"impedanciacaracteristica” (entre
aspas, por ser uma aproximacdo, uma vez que a linha é significativamente
dispersiva) ¢ para o comprimento de onda guiado, podem ser obtidas em
[52] e [53].As expressdes de sintese foram uma contribuicdo do autor
deste trabalho, tendo sido publicadas no 22 SBT [54]. Assim, uma
forma direta de se fazer um palun seria através de uma tdnica transicao
microfita/linha de fenda, [48%, 49%, 50]. O ddnico problema,
eventualmente relevante, seria a inversio na face do circuifo: a porta
desbalanceada estaria gravada no plano superior do substrato, enquanto

que a balanceada estaria gravada no plano inferior.

*Obs.: As referéncias {48] ¢ [49] constam do Anexe I1I, "Trabalhos Publicados pelo Autor

Usados como Referéncias”. Por esta razfio, nio repetiremos sua anidlise nesta Sub-Secdo.
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linhas de
- - - - campo magnetico

linhas de
campo eletrico

(@

Figura 5.1.1.2: Distribuigdes de campo e corrente da linha de fenda: (a) - Distribuicio de
campo, vista fremntal; (b) - Linhas de campo magnético, vista longitudinai; (¢} - Distribuicdo

de corrente na metalizagao, vista de topo, (d) - Distribuicao dos campos na linha de fenda.

Este detalhe ndo serd perceptivel caso este balun seja por si s6 um
dispositivo, conectorizade. Porém, pode complicar ligeiramente a
topologia (layout), quando usado como parte de um circuito maior. Uma
solucio, quase sempre possivel, é a de se colocar duas microfitas (neo

plane superior do substrato), conectadas 3s duas bordas da fenda da
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linha de fenda, através de um furo metalizado (via-hole, atravessando o
substrato). Um exemplo desta soluc¢iio ¢ apresentado na Figura 5.1.1.3.
Hd, pelo menos, duas outras solucoes possiveis: A primeira, foi
proposta por este autor, conjuntamente com o Eng® E.C.Reis, como uma

proposta de balun para misturadores duplamente balanceados [55}1.

icrofita
microfitas —a caida 2

saida | y_

furos
metalizados

entrada a

......

linha de fenda

Figura 5.1.1.3: Uma opgdo para se conectar um balun, em linha de fenda, a um circuito
em microfitas.

A estrutura apresentada em {[55) tem, como principal vantagem, em
relacdo aos baluns convencionais para microondas, oferecer uma
derivacido (fap) central, que funciona como terra virtual para a porta
balanceada - 0 que ¢ fundamental para a confeccdio de misturadores
duplamente balanceados. Opera numa banda de freqiéncias de
aproximadamente 3 (trés) oitavas. Porém, quando a existéncia de um
terra virtual ndo ¢é necessdrio, uma estrutura mais simples, também
utilizando linhas de fenda, pode ser usada. Este é o caso de uma das
implementac¢des sugeridas mais adiante neste trabathe, para
amplificadores linearizados por feedforward. Por esta razdo, sera

discutida, com mais detalhes, a seguir,
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Ha duas maneiras de se conmectar duas transicdes microfita-linha de

fenda, de modo a formarem uma transicio dupla:

A primeira delas seria com ambas as microfitas cruzando a linha de
fenda, procedentes de um mesmo ladeo da fenda. Neste caso, a defasagem
entre ¢ sinal incidente e 0 sinal que emerge na porta oposta é devida ao
comprimento elétrico existente entre a entrada e a saida do circnito.
Assim, pelo menos em uma anilise simplificada, a transicio nao

contribui com nenhuma defasagem adicional;

A segunda, seria com as microfitas ¢ruzando a linha de fenda, vindas
de lados opostos da fenda. Neste caso, a transicdo dupla contribui com
uma defasagem adicional de 180°, ou seja, inverte a fase relativa do

sinal.

Este efeito pode ser explicado qualitativamente considerando-se a
distribuicdo de campo associada a transicdo microfita-linha de fenda.
Pela Figura 5.1.1.4, observa-se que o campo elétrico na microfita, na
qual incide o sinal, é orientado segundo a direcdio e sentido (-y). Este
campo excita a linha de fenda, sendo o campo elétrico, na fenda, na
direcio x. Na segunda transi¢do, o campo elétrico da onda propagante
(na linha de fenda) induz um campo elétrico na direcdo +y, na microfita
de saida. Portanto, além da alteracido de fase devida ao comprimento
elétrico das linhas, tem-se que a orientacdo do campo elétrico muda de
(-y) para +y, ou seja, 180°, Assim, caso seja necessirio manter-se uma
defasagem constante de 180° entre dois caminhos de sinal, tudo o que
precisa ser feito é dividir-se o sinal (0 que pode ser feito até por
resistores, para operacio em banda larga), sende um percurso feito
através de uma estrutura nao-inversora e, o outro, através de uma
estrutura inversora. Esta solucido, porém utilizando baluns com nicleos
de ferrita, foi utilizada no protétipo projetado, simulado, fabricado e
medido, do amplificador linearizado. Ha, na literatura [56], um
trabalho no qual um inversor de pulsos, para ldgica ripida, foi
projetado e medido, usando esta tecnologia.
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Figura 5.1.1.4: Uma transicdo dupla microfita-linha de fenda, montada como inversora de fase.

O resultado deste circuito é apresentado na Figura 5.1.1.5. Deve-se
observar que as microfitas tém suas extremidades curto-circuitadas
fisicamente as bordas da fenda. A linha de fenda é terminada, em cada
extremidade, por circuitos-abertos obtidos pelo alargamento da fenda. A
esta forma de obtencio de circuito aberto chamar-se-a de "aberto-
fisico™, em contraposicio ao circuito-aberto obtido a partir de um toco

de linha de quarto-de-onda, terminado em curto-circuito.
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Figura 5.1.1.5: Resposta experimental de um inversor de pulsos com linha de fenda, [56]:

{a) sua configuraciio; (b) resposta do circuito.

O curto e aberto fisicos sido as implementacdes que, obviamente,
apresentam faixas mais largas de operacio, por nie implicarem em
sintonia de fase. O autor caracterizou uma transicdo microfita-linha de
fenda, com curto e aberto fisicos, [50], cujos resuitados sdo apresentados
na Figura 5.1.1.6. Conforme mostrado, a transicdo realizada
apresentou resultados bastante satisfatérios: taxa de onda estaciondria
(TOE) inferior a 1,2 na faixa de 4,8 GHz a 11,7 GHz, e TOE inferior a
1,9 em toda a banda de 2 GHz a 18 GHz.
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Figura 5.1.1.6: Perda de retorno (medida) de uma transi¢do dupla microfita/linha de fenda,

com "curto” e "aberto" fisicos, Impeddancia da linha de fenda: 61,34 ohmasg
Substrato:3-M Epsilam 10, com 9,635 mm de espessura; Comprimento entre

a8 duas transicdes: 7,8 mm.

Vé-se, portanto, que a transigido, em si, ndo se constitui uma limitacio
significativa quanto ao desempenho de uma estrutura inversora
utilizando "slotline", exceto quanto A impossibilidade de operar em
freqiéncias tipicamente abaixo de 2 GHz [50]. Continuando esta andlise
de baluns com linhas de fenda, é importante dizer, que nos casos onde a
faixa de operacio nido precisa ser multioitava, os curtos fisicos podem
ser substituidos por tocos radiais de linha de fransmissio. Se, por um
lado, isto simplifica a fabricacdo das transicies (uma vez que ndo mais
¢ necessario se furar o substrato dielétrico - o que ¢ especialmente
dificil no caso de substratos ceramicos), por outro lado, complica o

projeto, uma vez que nio se dispoe de equacdes de sintese para os tocos
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radiais. Uma forma de se contornar este probiema foi proposta pelo
autor em [56] e [57], através da proposicdo do toco em Delta. Estes tocos
apresentam duas grandes vantagens em relacdo aos radiais: Processo
direto de sintese (e andlise) e maior banda de operacio. Uma outra
vantagem € o fato de se poder, a priori, se limitar a sua largura méxima,
a partir da qual a linha de transmissio deixa de ser afilada, passando a
ser uma linha de transmissao uniforme, de baixa impedancia [57]. Este
iltimo fato € especialmente importante quando da elaboragio da arte-
final do circuito (layout). Uma transicido deste tipo é apresen-tada na
Figura §.1.1.7.

Estas estruturas poderio se constituir em boa op¢do para a linearizacio
de amplificadores de micreondas, devido a sua simplicidade de
construcao (dispensam trabalho adicional para a sua fabricacio, uma
vez que sao, exclusivamente, fotogravadas) e a sua estabilidade na
manutencao da defasagem de 180° desde que ndo se demande por

resposta em baixas freqiiéncias.

"Toco" em Delta,

limitado em largura
(face superior)

aberto plano terra

em ii?hadde {face inferior)

enda
(face mferior) OS pDntOS HA!! e nBﬂ
sio as saidas do balun
{face inferior)

k entrada

Figura 5.1.1.7: Uma transiciie microfita/linha de fenda com toco "Delta*.
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5.2 TRANSISTORES DE EFEITO DE CAMPO DE PORTA DUPLA

5.2.1 Introducio

Os transistores de porta dupla tem, progressivamente, se tornpado
uma opcdo vantajosa em uma série de aplicagdes, outrora atendidas por
outros dispositivos. Na grande maiocria das vezres, representam solucio
mais simples e confiivel (pois, sozinho, substitui virios elementos de
circuitos}. Seu uso tormou-se relativamente comum, inicialmente, em
aplicacdes de baixa-freqiéncia (até algumas poucas centenas de
megahertz). Com o aprimoramento das tecnologias de fabricacio, ao
final dos anos 80, o0s MESFETs de porta dupla, em arseneto de gdlio,
tomegcaram a ser, também, usados na faixa de microondas, Sua aplicacao
mais conhecida &, justamente, a de interesse para linearizacio, por
feed forward, de amplificadores: como amplificador de ganho controlado
(como serd explicado detalhadamente, na préxima Secio, quando se
discutirdo as formas de implementacio desta técnica). Porém, sio
também de grande valia como misturadores [7], multiplicadores de
freqiéncias [58] e como defasadores (59], sendo também de interesse
para algumas outras aplicagGes menos usuais, como, por exemplo,
comutadores de alta-freqiéncia (chaveamento de sinais). A forma mais
comum de se fazer um amplificador de ganho controlado faz uso de, pelo
menos, um par de diodos PIN e duas hibridas de 907, tompondo um
atenuador varidvel eletricamente controlivel. Este atenuador é colocado
em série com o sinal, na entrada owu npa saida do amplificador,
dependendo da aplicacio desejada para o amplificador. Existe farta
literatura sobre esta técnica (diversas referéncias estio listadas na

Referéncia [60]).

As principais vantagens em se wutilizar o transistor de porta dupla
sd0: reducdo drdistica das dimensées fisicas do circuito, umza vez que,
além de se usar apenas um dispositivo semicondutor, também dispensam-
se as hibridas (utilizadas nos atenuadores com diodos PIN, para manter

0 casamento de entrada e saida); mencr consumo de corrente {em

ios



relagdo ao atenuador PIN) e, por ultimo, maior confiabilidade, devido

a0 menor ndimero de componentes.

5.2.2 Geometria e Principio de O peracio

Na Figura 5.2.1 esti a representacio esquemdtica da secido
transversal de um transistor de efeito de campo (FET) de porta dupla
[(60]. Um par de contactos 6hmicos (a fonte e o dreno) sio depositados
sobre uma fina camada epitaxial de GaAs, tipo N, que, por sua vez, foi

depositada sobre uma camada isolante (ou sobre uma camada bu ffer).

Fonte ~ Vais o Vass Dreno
g7 E¢ .
|

Canal Ativo ‘F v

. Ds

R N I S T ]

substrato

Figurs 5.2.1: Representacio transversal de um FET de portz dupis.

As duas portas constituem-se em barreiras Schottky, formadas entre

os dois eletrodos 6hmicos (fonte e dreno).
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Operacionalmente, os FETs de porta dupla comportam-se como se
fossem valvulas tetrodo. Assim, ao levantarem-se os seus parimetros de
corrente continua, verifica-se que a tensio de polarizacido, aplicada a
uma das portas, faz alterar a transcondutincia entre a outra porta e o

dreno, variando, conseqiientemente, o ganho de RF.

Uma caracteristica especialmente importante destes dispositivos ¢
que consegue-se variar o ganho de RF sem variacdes significativas das

impeddncias de entrada e de saida do dispositive.

Isto ocorre devido ao elevado isolamento que existe entre as portas
entre si, e entre a porta 2 e a fonte. A visualizacdo deste efeito fica mais
facil com a observacio das Tabelas 5.2.1.(a), (b) e (c), correspondentes
a40s parametros S medidos (no analisador vetorial de rede HP8510-B)
para o dispositivo MPD2704, FET de porta dupla, fabricado pela Litton,
USA. Nos trés casos, a tensio drene-fonte foi de 3V.

A Tabela 5.2.1(a) apresenta os parametros § referentes a Vg,9=0.

A tensao da porta um foi ajustada para que a corrente de dreno fosse de
10 mA, recomendada pelo fabricante do compenente.

As Tabelas 5.2.1(b) e (¢) apresentam os valores medidos quando da
variacao apenas da tensio da porta 2 (em relacgdo a fonte), VGgag=1V
(corrente de dreno resultante: 2 mA); e Vias= 2V (corrente de dreno
resuitante: 0,6 mA).

Destas Tabelas, constata-se que a variacao de ganho foi de
aproximadamente 8 dB, sem significativa variacdo em Sy; e S,,.
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511 S21 S12 S22

freq. Mag. Fase Mag.  Fase Mag. Fase Mag. Fase

0.10000 0.99609 65.5785 2.56057 172.149 0.00379 78.5299 0.91759 -2.97094
0.20000 0.99423 60.2722 2.55524 164.546 0.00944 79.2200 0.91810 -6.56590
0.30000 0.98544 55.1785 2.54745 157.087 0.01457 67.6843 0.91516 -9.97832
0.40000 0.98234 50.0142 2.53993 149.415 0.01967 63.0930 0.91509 -13.3289
0.50000 0.97670 44.9322 2.53091 141.745 0.02521 59.0189 0.91035 -16.7061
0.60000 0.97026 39.4800 2.51587 134.065 0.03000 51.1583 0.90815 -20.2868
0.70000 0.95794 34.2504 2.49636 126.356 0.03368 49.9492 0.90299 -23.4465
0.80000 0.94603 28.8628 2.46637 118.439 0.03766 40.9440 0.89734 -26.9012
0.96000 0.93085 23.4817 2.45927 110.744 0.04415 37.9916 0.89417 -30.0541
1.00000 0.91729 18.2978 2.43732 103.241 0.04789 29.3491 0.89107 -33.1381
1.10000 0.90517 12.9076 2.42603 96.0743 0.04974 27.1747 0.88370 -36.3367
1.20000 0.839122 7.54849 2.38290 88.7139 0.05512 21.2150 0.87724 -39.4241
1.30000 0.87365 2.33300 2.35094 80.9669 0.05785 14.4198 0.87172 -42.5946
1.40000 0.86145 -3.26472 2.32095 73.2249 0.06400 6.77262 0.86721 -45.8647
1.50000 0.84376 -8.84390 2.30851 66.2470 0.06424 2.16874 0.86038 -49.1735
1.60000 0.82448 -14.1064 2.26620 59.2996 0.06802 -5.47649 0.84941 -51.8302
1.70000 0.81118 -19.4767 2.21399 52.1547 0.07038 -9.34822 0.84478 -55.0159
1.80000 0.79599 -24.7038 2.17465 44.2579 0.07318 -14.9907 0.83854 -58.0808
1.90060 0.78066 -30.6298 2.16933 36.8395 0.07580 -19.7672 0.83227 -61.5295
2.00000 0.76232 -35.9587 2.15007 30.6461 0.07707 -27.9438 0.82321 -64.3431
2.10000 0.74807 -41.6275 2.06891 22.9500 0.07885 -32.8524 0.81253 -67.6973
2.20000 0.72875 -46.9688 1.98222 15.0368 0.07764 -39.2995 0.80904 -70.6652
2.30000 0.70560 -52.6173 1.94544 5.83992 0.07753 -46.4080 0.79521 -73.8219
2.40000 0.69333 -57.4427 2.00761 0.01709 0.08051 -51.9730 0.79161 -76.9887
2.50000 0.67462 -62.3056 1.94868 -3.47520 0.08046 -58.2968 0.78489 -79.7902
2.60000 0.66035 -67.3327 1.81159 -10.4804 0.07759 -61.8021 0.78085 -83.6116

Tabela 5.2.1 (2): Parimetros § medidos, do FET MPD2704, Vopgs3 V, Vgag=9 V. Fregiéncia

em GHz e fase em graus.
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811 S21 S12 832

freq. Mag. Fase Mag.  Fase Mag.  Fase Mag.  Fase

0.05000 0.99234 67.9264 1.71223 176.175 0.00264 103.255 0.92690 -1.27378
0.10000 0.99343 65.4291 1.70745 172.240 0.00658 78.4284 0.92688 -2.83823
0.20000 0.99480 60.4323 1.70413 164.852 0.01053 77.6866 0.92437 -6.14450
0.30000 0.98972 55.1606 1.70486 157.348 0.01481 73.3301 0.92097 -9.07948
0.40000 0.98529 50.2517 1.70216 149.830 0.02004 65.5162 0.91617 -12.4048
0.50000 0.97983 45,2356 1.69895 142.279 0.02469 62.7560 0.91877 -15.5289
0.60000 0.97555 39.9074 1.69788 134.727 0.02894 53.8103 0.91583 -18.8811
0.70000 0.96538 34.8278 1.68989 127.147 0.03421 49.8314 0.91396 -22.1919
0.80000 0.95555 29.2125 1.67284 119.158 0.03870 43.1646 0.91075 -25.5459
0.90000 0.94228 24.0055 1.66979 111.537 0.04378 38.0689 0.91347 -28.1129
1.00000 0.93411 18.7637 1.67123 104.034 0.04728 33.1926 0.90577 -31.4134
1.10000 0.92296 13.3599 1.65735 96.8933 0.05117 27.7176 0.90128 -34.2606
1.20000 0.91088 7.97230 1.64205 89.5659 0.05552 20.2887 0.89710 -37.2373
1.30000 0.85856 2.57842 1.62636 81.7474 0.05886 14.4353 0.89216 -40.2526
1.40000 0.88261 -2.96267 1.61604 73.9956 0.06366 8.42993 0.89154 -43.1097
1.50000 0.87052 -8.38601 1.61455 67.1964 0.06384 3.48555 0.88699 -46.5769
1.60000 0.85249 -14.0074 1.59046 60.3177 0.06951 -3.23364 0.87335 -49.4551
1.70000 0.84161 -19.4484 1.55638 52.9067 0.07154 -8.00856 0.87582 -52.5643
1.80000 0.82703 -24.9541 1.53702 45.1259 0.07235 -14.2209 0.87134 -55.3657
1.90000 0.81423 -30.9137 1.54118 37.4791 0.07596 -20.9515 0.86479 -58.7513
2.00000 0.79668 -36.3019 1.53849 31.1786 0.07964 -25.8341 0.85880 -61.6453
2.10000 0.78041 -42,3217 1.48191 23.6185 0.07968 -32.4591 0.85119 -64.8233
2.20000 0.76609 -47.7265 1.42409 15.5683 0.07732 -38.5525 0.84435 -67.8689
2.30000 0.74404 -53.4771 1.40501 6.29397 0.07859 -45.9853 0.83693 -70.8546
2.40000 0.73160-58.7343 1.46119 0.45263 0.07954 -53.2979 0.83385 -74.1648
2.50000 0.71029 -63.3958 1.41865 -2.79621 0.08013 -57.8769 0.82507 -76.9711
2.60000 0.69953 -68.5537 1.32445 -9.94069 0.08174 -60.0223 0.81626 -80.3775

Tabela 5.2.1 (b): Parimetros § medidos, do FET MPD2704, Vpg=3 V, ¥Yigzs=1 V. Freqaéncia

em GHz ¢ fase em graus.
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freq. Mag. Fase Mag.  Fase Mag. Fase Mag.  Fase

0.10000 0.99350 65.6637 0.29608 171.613 0.00721 87.0841 0.92243 -2.55306
0.20000 0.99538 60.8123 0.29834 163.102 0.01142 79.4131 0.91922 -5.88682
0.30000 0.99149 55.9972 0.29813 154.780 0.01342 79.9573 0.91881 -8.87586
0.40000 0.98978 51.0802 0.29805 146.386 0.01906 68.3111 0.92160 -11.6805
0.50000 0.98865 46.2312 0.30182 138.448 0.02541 61.2361 0.91634 -14.8961
0.60000 0.98493 41.2265 0.30279 129.662 0.03006 54.3090 0.91700 -17.9343
0.70000 0.97796 36.1224 0.30594 121.495 0.03388 49.3437 0.91572 -20.8425
0.80000 0.97507 30.6958 0.30901 112.994 0.04010 42.4558 0.91722 -23.9914
0.90000 0.96644 25.8042 0.31061 104.577 0.04657 37.7429 0.91653 -26.9832
1.00000 0.95940 20.4546 0.31581 96.5423 0.04640 32.5236 0.91506 -29.6581
1.10000 0.94886 14.9091 0.32167 88.7970 0.05331 25.6936 0.91387 -32.5688
1.20000 0.94283 9.72904 0.32076 80.3726 0.05675 21.8205 0.91464 -35.7105
1.30000 0.93041 4.15133 0.32407 72.5896 0.06047 15.9780 0.91151 -38.4790
1.40000 0.92711-1.16616 0.32965 63.8707 0.06385 10.0450 0.91410 -41.4544
1.50000 0.91475 -6.78088 0.33331 57.2080 0.06957 3.89755 0.90589 -44.6081
1.60000 0.89854 -12.3186 0.33696 50.0215 0.07105 -3.71949 0.90153 -47.5081
170000 0.88994 -17.6335 0.33696 41.9847 0.07348 -9.57715 0.90360 -50.5584
1.80000 0.88070 -23.4537 0.33960 34.2162 0.07638 -12.8542 0.90213 -53.7238
1.90000 0.86816 -29.3131 0.34759 26.1376 0.07999 -19.7895 0.89593 -56.9109
2.00000 0.85572 -35.0461 0.35152 19.7476 0.08228 -26.5435 0.89515 -59,9406
2.10000 0.84027 -41.0637 0.34399 11.8162 0.08400 -32.9691 0.89196 -63.2911
2.20000 0.82634 -46.4948 0.33622 3.54326 0.08239 -39.7216 0.88552 -66.4809
2.30000 0.80737 -52.4815 0.33781 -5.70972 0.08244 -47.3861 0.87931 -69.7227
2.40000 0.79498 -58.0309 0.35395 -11.5236 0.08547 -53.5096 0.87836 -73.0697
2.50000 0.78019 -62.8236 0.35424 -15,0609 0.08560 -58.7128 0.87571 -75.9719
2.60000 0.76191 -68.2140 0.33419 -22.4738 0.08604 -64.7176 0.86697 -79.9634

Tabela 5.2.1 (c): Parimetros § medidas, do FET MPD2784, Vpg=3 V, Vgy9=2 V. Freqiéncia em

GHz e fase em graus
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Para a sua utilizacio em aplificadores de ganho contrelado, ¢é
preferivel o aproveitamento da dependéncia da transcondutincia com a
tensdo na porta 2, que varia monotonicamente com a tensdo entre essa
porta ¢ a fonte, V5,5, Tal ndio ocorre com a porta 1: a transcondutancia
inicialmente cresce com o aumento da tensio VGis, atinge um maximo
(em tensdes, tipicamente, da ordem de, -1.2 V [60]), decrescendo a
seguir. Devido ao fato dos parametros do FET, a excecio do S,,
praticamente se manterem constantes com a variacdo da tensdo da
porta 2, permanecem vialidas as técnicas convencionais de projeto de
amplificadores. Assim, as redes de adaptacdo de entrada e saida podem
ser projetadoas da forma usnal, como se o transistor fosse um FET de
porta anica [60]. Para ilustrar este procedimento, a seguir se
apresentara o projeto do modulo amplificador, que se constitui em um
dos estdgios do amplificador de ganho controlado, utilizado na
construcdo do amplificador auxiliar do sistema feedforward
implementado neste trabalho (detalhes de todo o sistema serio dados na
proxima Secgio).

Iniciou-se o projeto buscando-se o valor de um resistor de
realimentacdo que deixasse o ganho aproximadamente piano, em funcao
da freqiéncia, ao longo de toda a banda desejada: de 100 MHz a 2,5
GHz. Para isto, utilizou-se um software de simulacio de circuitos
analégicos de microondas, o Touchstone-EESOF (conf. Anexo .

Apés poucas simulacdes, chegou-se ao valor de 680 ohms. O préxime
passo foi determinar o fator de estabilidade K [9]. Os fatores de
estabilidade do transistor (jéd com a rede de polarizacdo), sem e com o
resistor de realimentacio, sio apresentados nas Tabelas 5.2.2(a) e (b),
respectivamente,
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izacie.

Tabela 5.2.2 {a}: O Fator de Estabilidade, K, do FET MPD2704, sem o resistor de estabil
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ilidade, X, do FET MPD2704, com o resistor de estab

Tabela 5.2.2 (b); O Fator de Estab
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Constata-se que o transistor fica condicionalmente estdvel [9] nos dois
casos. A fraca realimentacdo resistiva (negativa) nao foi suficiente para
estabiliza-lo. O fator K €é apenas ligeiramente maior do que aquele
correspondente ao transistor sem realimentacdo, continuando, para
quase toda a banda, menor do que a unidade. Mesmo assim, foi
projetade um mddulo amplificador, de um estagio, para que se tivesse
uma idéia de qual seria o maior ganho de transduciio potencialmente
obtenivel, e se verificar qual seria o comportamento da fase de S, em

funcao da variacio da tensido da porta 2 {(controle de ganho). A descricio
do circuito ¢ dada abaixo:

Porta de Entrada: N6 1
Porta de Saida: No 31

Dimensdes: Freqgiiéncia GHz
Resisténcia  ohms
Indutincia nanchenries
Capacitincia picofarads
Angulo graus

CKT [bloco que descreve o circuito, tal como foi digitado para o Touchstone (Anexo I)]

CAP 1 3 C=100
CAP 3 4 C=220
TLIN 4 § L=50 E=5 F=2.5 -(l¢-se: linha de transmissdo, conectando os nés

TLIN 5 10 Z=50 E=5 F=25 4 ¢35, impedinciaS0Q, de5 grausem 2,5 GHz)
RES 10 15 R=680

IND 1520 L=l

CAP 10 20 C=0.15

TLIN 20 30 7Z=50 E=5 F=25
S2PA 530 0 MPD27041.S2P
TLIN 30 31 Z=50 E=5 F=25
! rede para polarizacdo

IND 31 35 L=50

RES 35 36 R=560

CAP 36 0 C=220
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Os resultados das simulacées dos ganhos do médulo amplificador,
para diferentes tensdes da porta 2 (Vgag=0: -1V; -2V, respectivamente),
sdo apresentados nas Figuras 5.2.2(a); (b) e (c).

L E LIRS ¢ BHGISZ21]
ANp

e
15,98 PR 18@.
e

N - _
i = 2= : —
% . BE0 ANRGERaRs %hrgﬁg

- 9000

-3 .48 -180.
@.108006 1.38086 GHZ 2.6008

Figura 5.2.2 (a): Simulagae do ganho do médule amplificador, para Vi,5= 0V,

115



pBISEL] . AHGISZ1T
b amp ANP

15.84 SH 18G.38

5.080 _ %g$\*“

D 4. 00800

-5 . D00 -180.0
@. 1006 1.388 GHZ 2.600

Figura 5.2.2 (b): Simulagio do ganho do méduie amplificador, para V4= -1V,
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Figura 5.2.2 {¢): Simulacdo do ganho do médulo amplificador, para Vg5 = -2V,
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O proximo passo foi o de se obter uma nova estrutura amplificadeora,
com o mesmo FET, porém, incondicionalmente estivel. A soiucao
encontrada foi a colocacdo de um resistor em paralelo, na entrada e
outro na saida, ambos para a terra. Uma vantagem adicional desta
configuracdo é o fato de, também, reduzir os niveis de impedancia da
entrada e da saida, originalmente muito elevados: maiores do que 200
ohms. A Figura 5.2.3 apresenta a localizacio das impedincias de
entrada e de saida, ja com o0s resistores incinidos.

f1: 8.180060
£2: 2.60000

Figura 5.2.3: Impedincias de entrads e de saida, parz médulo implificadoer incondicionalmente

estivel, com FET MPD27¢4 (porta dupla), para: (2) Vgag=0 V; (b) Yaig=-1 Ve () Vias=-2V;
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Convém citar que uma outra opcdo seria a de se colocarem resistores
em série com as portas de entrada e de saida. A desvantagem desta
configuragio (em relagio 2 adotada) é que, para am dado valor do fator
K desejado, tem-se uma perda de insercio adicional (reducio de ganho)

significativamente maior,

A colocacdo dos resistores em paralelo, na entrada e na saida do FET
de porta dupla, introduziu uma menor reducdo do ganho de transducio
do amplificador (em comparacio daquela que acontecia no caso anterior).
Com isto, pode-se diminuir a realimentagio introduzida pelo resistor
(680 ohms) entre dreno e a porta 1. Seu novo valor passon a ser
1000 ohms. O resistor em paralelo com a entrada é de 200 ohms e o em
paralelo com a saida ¢ de 300 ohms. As Tabelas 5.2.3 (a) e (b)
apresentam o Fator de Estabilidade K, para duas condicdes de ganho,
correspondendo a duas tensdes na porta 2: 0V e -2V. Observe-se que,
como esperado, o transistor ¢ mais estivel gquando o ganho diminui.
Porém, mesmo na condi¢io de maior ganho, tem-se K bem maior que a

unidade, facilitando o projeto.

Para a técnica de feedforward, nio apenas o moédulo do ganhko do
amplificador € importante. Por razbes que seric dadas mais adiante
neste trabalho, o comportamento da fase de S,;1 com a freqiéncia €
também muito importante. As Figuras 5.2.4 (a), (b) e (c) apresentam o
ganho e a fase, em fungio da freqiténcia, paraz as tensoes de 0; -1 e -2V
nz porta 2. Convém observar que a fase de §,; mantém-se razoavelmente
linear, variando lentamente com a freqiiéncia (comparativamente ao
caso no qual se tivesse usado uma estrutura de adaptacgio reativa).
Também, verificou-se que a inclinacio do ganho, com a fregqiéncia,
(slope) mantém-se aproximadamente constante, para variacgdes de ganho

maiores que 4 dB.
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Tabela 5.2.3 (2): Fator de Estabilidade, K, do médulo amplificador, para Vg,4=0V.
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Figura 5.2.4 (a): Resposta de ganho ¢ de fase do médulo amplificador, para V5= 0V, em funcio
da freqiiéncia.
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figura 5.2.4 (b): Resposta de ganho ¢ de fase do médule amplificador, para Vgag=-1V, em funcio

da freqiiéncia.
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Figura 5.2.4 (c¢): Resposta de ganho ¢ de fase do médulo amplificador, para V= -2 V, em

funcio da freqiiéncia.

5.3 OPCOES DE IMPLEMENTACAO DOS AMPLIFICADORES

Nesta Sec¢do serio apresentadas as diversas possibilidades de
implementacido de amplificadores linearizados pela técnica de
feedforward. Todas elas sdo, na verdade, oriundas de uma mesma
estrutura funcional basica: amplificador principal; amplificador(es)
auxiliar(es); estruturas inversoras de fase e estruturas amostradoras
(ou SOMADORES) de sinais. Estas duas iltimas funcdes, ou seja,
inversdo e amostragem (ou soma) de sinais, podem, em alguns cases, ser
realizadas por um mesmo dispositive. Este é o caso da forma de
implementacdo apresentada no Capituloe IV, na Secao 4.1. La, utilizam-
se acopladores direcionais (hibridas) para ameostrar, somar e defasar os

sinais provenientes dos dois percursos - do sinal principal e do sinal de
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erro. Para aplicacées em faixa estreita de freqiiéncias, os acopladores
sdo muite convenientes, uma vez que eles sio, dentre todas as estruturas
usuais para ameostragem de poténcia, a de menor perda de insercdo, além
de apresentarem uma porta isolada. Porém, no caso mais geral,
tipicamente quando se precisa de resposta em banda larga de
freqiiéncias, os acopladores nio mais podem ser usados de forma
eficiente. Isto decorre da sua inerente limitacdo de operacio em faixas
superiores a uma oitava. Os acopladores multi-oitavas, apesar de
existentes, trazem alguns inconvenientes relevantes, para o seu uso em
montagens feedforward.

Sio eles:

-Grande rotacdo da fase de S,;, o que dificulta sobremaneira a
posterior compensacio do seu comprimento elétrico, por uma linha
de transmissio;

-Grandes dimensdes fisicas, dificultando, ou até mesme
impossibilitando, o "layout" do circuito de linearizacio (devido as
interconexdes necessdrias entre os diversos blocos constituintes do
amplificador linearizado);

-Custo elevado.

Esta topologia de implementacdo da técnica de feedforward jd foi
amplamente discutida no Cap.IV, e, portanto, nio serd aqui analisada.
Apenas algumas recomendacdes gerais de projeto, que serie dadas mais
adiante nesta Sub-Secio, poderdo servir de complemento as informacdes
ja apresentadas. Convém também enfatizar, que o amplificador auxiliar,

das implementacoes apresentadas na Secio 4.1, tém ganho constante.

As estruturas que serdo propostas neste trabalho apresentam algumas

vantagens significativas, que serdo discutidas a seguir.
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Figura 5.3.1: A nova estrutura proposia para feedforward.

Na Figura 5.3.1, deve-se observar que foram feitas vdrias alteracées,
em relacao a4 implementacdao usual (ver Secgédo 4.1), visando niao apenas
permitir operacdo em banda-larga de freqiiéncias, como, também,
reduzir as dimensées do circuito e seu custo de fabricagcdo. Para se
chegar a essas alteragées, iniciou-se com o levantamento dos fatores que
restringem, na estrutura convencioral, a banda de freqiéncias de
operacao. A primeira conclusdo foi, hi pouco, mencionada: A limitagao,
em banda, dos acopladores direcionais. 4 técnica sugerida neste trabalho

€ a de que sejam usados resistores (de alta fregiiéncia) como estrutura de

amostragem ou de soma de sinal.

A segunda, foi a de que cada um dos amplificadores constituintes do
sistema deve apresentar uma resposta linear de atraso de grupo. Isto
porque, cada um dos amplificadores terd o seu comprimento elétrico

compensado, no outro caminho do sinal, per um comprimento de linha
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de transmissdo (que tem resposta linear de atraso de grupo). Apesar de
ser possivel o projeto de estruturas para compensarem atrasos de grupo
nido-lineares, 0 seu projeto nio apenas ¢ bem mais complexo (as vézes
invidvel em microondas), como também, possui banda-estreita
(tipicamente menor que uma oitava). Isto ocorre por se basearem em
estruturas com capacitores ¢ indutores, formando, inclusive, estruturas

ressonantes amortecidas [61].

Conclue-se, portanto, que desde o inicio do projeto das estruturas de
adaptagdo ou de casamento de um amplificador a ser linearizado pela
técnica de "feedforward”, deve-se evitar o uso de estruturas ressonantes
e/ou de estruturas baseadas em reflexdo seletiva de poténcia ("reflective
matching”). O mesmo se aplica ao(s) amplificador(es) auxiliar(es). Na
medida do possivel, o projeto dos amplificadores deve se basear em
realimentacdes resistivas, paralelo e série, ou em estruturas de

adaptacdo com perdas (lossy match) [34, 35].

Outra conclusido importante é que, diferentemente do procedimento
usual para o projeto de amplificadores, o projetista deve desenvolver o
circuito ndo apenas considerando a resposta em amplitude, mas também,
a linearidade de fase. Esta recomendacio é especialmente itil na etapa
de otimizacdo do projeto, mediante a utilizacio de um software
adequado de otimizacdo. Neste caso, duas alternativas se apresentam:
Explicitar, no arquive que descreve o circuito, uma "mdscara" para a
resposta da fase do ganho do amplificador (melhor procedimento) ou,
através da ebservacido da evolucido da fase do ganho, a cada ciclo de
otimizacdo, "proibir" algumas faixas de valores para os elementos de
circuito, valores estes que levariam a um comportamento indesejivel da

fase (do ganho), com relagdo A freqiiéncia.

Além da substituicdo dos acopladores por resistores, trés outras

inovacodes foram propostas:

- A incorpora¢do de um transistor de efeito de campo de porta dupla
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(Dual Gate FET), como parte do amplificador auxiliar da segunda malha.
Isto permite que se controle, eletricamente, a intermodulacéo, evitando-
se 0s ajustes "na bancada”, por tentativa-e-erro, dos fatores de
acoplamento. E importante lembrar que os FETs de porta dupla,
conforme ja visto, permitem variar o ganho de transduciio sem alteracio
significativa na fase do sinal transmitido. Um questionamento que
poderia ser feito seria quanto ao porqué de nao se usar, também na

primeira malha, um estdgio com FET de porta dupla.

A resposta ¢é simples: Poder-se-ia usar, sendo até melhor quanto ae
desempenho eiétrico do circuito. Constitui-se, na verdade, em uma outra
possibilidade de implementacdo, na qual se controlaria, eletricamente, o
cancelamento das fundamentais. Entretanto, como a tolerancia do
circuito de feedforward é bem maior para o cancelamento das
fundamentais do que para os espurios, a solucio de melhor custo-
beneficio é se ter controle elétrico de ganho apenas na segunda malha. A
tolerancia quante ao cancelamento da fundamental é relativamente
grande devido ao fato de s6 haver necessidade de atenud-las até o ponto
em que nie mais se constituam em fonte de intermodulacio dentro do
préprie amplificador auxiliar. Assim, flutuacées inferiores a alguns
poucos dB niio comprometem o desempenho do circuito.

- A inclusdo de um inversor de fase (em pardmetros concentrades, como
foi o caso da implementacio realizada para este trabalho, ou em
pardmetros distribuidos - caso inversores de 180°, com slotlines, fossem
utilizados), e de uma estrutura ndo-inversora semelhante (apenas para
manter a simetria das perdas de insercdo e relacdes de fase entre os dois

percursos do sinal).

- A inclusdo de um amplificador auxiliar na primeira malha, para
compensar a perda de insercdo adicional do circuito resistivo amostrador
€ para garantir isolamento (Sj;<<l) entre a saida e¢ a entrada (para que
parte do sinal amostrado ndo fosse reinjetado na entrada do amplificador

principal).
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5.3.1 Roteiro de Projeto

Nesta Sub-Se¢do sera apresentado um roteiro para o projeto de
amplificadores linearizados por feedforward, que traz duas contribuicdes
importantes: A primeira contribuicdo, permite projetar todo o sistema de
linearizac¢do, valendo-se, apenas, da andlise linear dos circuitos; A
segunda, permite o projeto de linearizadores faixa-larga [62]., Para maior
clareza, o roteiro foi organizado sob a forma de passos que o projetista

deve seguir.

Sao eles:

-Defina a topologia a ser adotada, em fung¢ao do ganho e da poténcia

de operacido desejada;

-Projete o amplificador principal com o menor grau de complexidade
possivel, evitando o uso de estruturas ressonantes. Realimentacoes
resistivas (série e paralelo) e estruturas de adaptacio (eu casamento)

com perdas (lossy match) provavelmente serdo a melhor solugio;

-Deve-se observar que, para se garantir as relacdes corretas de fase,
em baixas freqiiéncias, ¢ nimero de estidgios do amplificador auxiliar da
primeira maiha deve ser par, ou impar, dependendo dos estiagios do
amplificador principal ser também par, ou impar. Isto deve ocorrer
devido ao fato de se ter inversido de fase, na transmissio, a cada estdagio
(tipicamente em emissor ou fonte comum). K importante lembrar que,
perto do limite inferior da banda de freqiiéncias, as linhas de
transmissao representam pequenas defasagens. Tome-se, por exemplo, o
amplificador projetado no presente trabalho, como protdtipo de
validacdo das técnicas sugeridas (o projeto completo deste amplificador,
com feedforward, seri detalhadamente explicado no Capituio 6). As
especifica¢ées de ganho (maior que 15 dB, de 0,1 a 2,5 GHz) implicaram

»

no projeto de um amplificador principal de trés estigios. Como trés ¢
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impar, poder-se-ia ter um amplificador auxiliar de 1 ou 3 estdgios, para
a primeira malha. O ganho associado a um estdgio ja foi suficiente. A
correcdo da defasagem para as freqiiéncias mais elevadas, foi feita por
linha de transmissdo (como determinar seu comprimento e impedéincia
sera visto no proximo Capitulo). De forma andloga, as especificagdes de
faixa de poténcia de operacio do amplificador principal, e das
limitagoes de poténcia dos quadripolos utilizados, demandaram um
amplificador principal com um ganho tal que forcosamente se
necessitaria de, no minimo, trés estdgios (para compensar a perda da
poténcia amostrada na saida). Porém, como 3 saida do amplificador
principal tem-se, apenas, linhas de transmissio no caminho principal
(ver Fig. 5.3.1), ou seja, um amplificador de zero estagios (zero é par),
0s niumeros permitidos de estigios amplificadores, neste caso, seriam
apenas: 4, 6, ... . Quatro estigios j4 forneciam o ganho de poténcia

necessario, tendo sido, portanto, o nimero adotado.

-Comeo os resistores de amostragem, bem como os de soma de sinais,
sde conectados em paralelo, eles reduzem ligeiramente o nivel de
impedéncia da associagdo. Assim, recomenda-se que se projete a
impedincia de entrada do amplificador principal de entrada um pouco
mais alta de que a impedéincia desejada para o sistema (tipicamente 50
ohms). Como o fator de acoplamento é de aproximadamente -15 dB (ver
Capitulo 6), os resistores sao de valores relativamente baixos,
“"carregando" a entrada. O mesmo acontece com a impedéincia de saida
do segundo amplificador auxiliar. Esta deve ser tdo aita quanto possivel,
de forma a permitir alto ganho, quande terminada com a relativamente
alta resisténcia do resistor que conecta a saida desse amplificador com a
linha de transmissao oriunda da saida do amplificador principal. Este
resistor € propositadamente elevado, de forma a nao carregar
excessivamente a saida, o que diminuiria a poténcia de saida de todo o
sistema.

-O préximo passo sugerido é a otimizacio do cancelamento das
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fundamentais, pela primeira malha, substituindo-se a segunda malha
por resistores adequados. Estes resistores simulario o carregamento,
devido a segunda malha, no circuito responsdvel pela geracgio dos sinais
de cancelamento das fundamentais (I# malha). Observe-se que, em
assim se procedendo, tanto a saida do amplificador principal, quanto o
né onde a entrada do amplificador auxiliar da segunda malha sera
conectado, estdo terminados resistivamente. Isto feito, qualquer rotina
de otimizacdo (computacional) pode ser usada para encontrar os valores
otimos dos resistores de amostragem (na entrada e na saida do
amplificador principal), e o comprimento e¢ a impedincia da linha de
transmissio (que compensa o comprimento elétrico do amplificador
principal), de forma a se maximizar o cancelamento da fundamental, em
toda a banda de freqiiéncias. Como um exemplo de resultado deste
processo tem-se, na Figura 6.4.2 do Capitulo 6, a curva representando o
cancelamento (simulado) das fundamentais, para o protétipo 14 descrito,
gerada pelo software Touchstone-EESOF (ver Anexo I para informacdes

sobre este software).

-A otimizacdo do cancelamento das distorcdes, a ser propiciado peia
segunda malha, demandou uma idéia engenhosa: Primeiramente,
desconecta-se o resistor de amostragem, da primeira malha, na entrada
do amplificador principal. Devido ao bom casamenio do primeiro
amplificador auxiliar, seu efeito pode ser simulado por um resistor
conectado a terra, de valor igual 4 resisténcia "vista" pela entrada do
amplificador principal, quando "olhando"” para o ramo de amostragem.
Com isto, pode-se considerar que as condigboes de operaciao do
amplificador principal continuarao, aproximadamente, as mesmas de
quando o ramo auxiliar estava conectado. O mesmo procedimento deve
ser feito para se terminar a entrada do primeiro amplificador auxiliar,
ou seja, deve-se colocar um resistor cujo valor seja aquele que ele "via"
quando conectado a entrada do amplificador principal. Com estas duas
acoes, garante-se, também, que a impedédncia de saida do primeiro

ampiificador auxiliar, bem como a impedéincia de saida do amplificador
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principal, permanecerio inalteradas; perém, agora, sem o cancelamento

da fundamental.

-Em seguida, conecta-se o circuito que compde a segunda malha, e
otimizam-se 0 os valores dos resistores de amostragem, o comprimento e
a impedincia da linha de transmissio (mantendo-se constantes os
valores associados a primeira malha), buscando-se minimizar o ganho do
sistema. Esta resposta traduz a acdo da segunda malha sobre os
produtos de intermodulagio, amplificada pelo ganhe de amplificador
principal. Assim:

-A diferenca entre a resposta simulada (da forma recém-descrita) e o
ganho do sistema com as malhas abertas, é a reducio nos produtos de

intermodulacéo, propiciada pelo sistema de feedforward.

A Figura 5.3.2 apresenta a simulacdo da respostas de ganho total do
sistema, ¢ do cancelamento dos espiurios, sendo apresentadas duas
versoes de implementacdo. As duas versdes diferem entre si apenas no
comprimento das linhas de transmissio que conectam a saida de
amplificador principal ao ponte A da Figura 5.3.1. E interessante se
observar o grau de flexibilidade que se tem, nesta topologia, para se
escolher a largura e a freqiiéncia central da banda onde se deseja um
maior cancelamento dos produtos de intermodulacio. Como era de se
esperar, quanto mais estreifa a banda de freqiiéncias desejada, maior
cancelamento ¢é possivel de ser obtido. Isto decorre do fato de serem
menores as defasagens a serem compensadas, bem como as pequenas
diferencas entre os ganhos dos diversos blocos constituintes do sistema.
Resta dizer que ha, pelo menos, duas formas de se simular a condiciio de
malha aberta: A primeira, consiste em se usar um resistor, que conecta a
saida do segundo amplificador auxiliar 4 linha de transmissio da saida
do amplificader principal (R,, na Figura 5.3.1), com um valor
elevado, 1600 ohms, por exemplo. A segunda forma, um pouco mais
trabathosa, seria a de se ter dois "arquivos" descrevendo o sistema de

feedforward no microcomputador.
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Figura 5.3.2: Ganho total do sistema (simulado) ¢ a melhoria no cancelamento de espirios, para

dois comprimentos elétricos diferentes (E) da linha de transmissio que compensa o comprimento

elétrico introeduzido pelo amplificador principal ..

Os dois arquivos seriam idénticos entre si, exceto quanto ao ganho do
segundo amplificador auxliar: Um deles corresponderia & condicdo na
qual o FET de duas portas estaria com o seu ganho nominal de operacao,
sendo que, no outro arquive, o FET estaria em uma condi¢cio de
atenuacido. A vantagem de se usar a "troca" de resistores, ou seja, a
primeira forma sugerida, é a de ser mais &agil de se analisar o
desempenho do circuito, durante o projeto (assistido por um software de
simulacido). Isto porque nio se necessita "sair” do arquivo de descrigao
do circuito para se comparar os resultados de diferentes "ajustes™
simulados, uma vez que se fica com todas as respostas simuladas

simultaneamente apresentadas na tela do computador.
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CAPITULO VI

IMPLEMENTAGCAO DO PROTOTIPO

6.0 APRESENTACAO

Este capitulo visa detalhar a implementagio do protdétipo que foi
projetado, simulado, fabricado e caracterizado, com o objetivo nio
apenas de validar a metodologia de projeto proposta, como também, de
mostrar os recursos com 0s quais o projetista pode se valer, ao projetar
amplificadores banda-larga, feedforward ou nio., Alguns detalhes do
protétipo realizado foram apresentados, como exemplos, em capitulos
anteriores. Neste caso, sempre que oportuno (para a compreensioc do
texto), o leitor serd dirigido 4s Sec¢bes nas quais o tema ji tenha sido

discutido em detalhe.

6.1 O AMPLIFICADOR PRINCIPAL

A primeira tentativa de projeto foi feita utilizando-se {trés
componentes amplificadores MMIC's (monolithic microwave integrated
circuit, ou seja, circuito integrado monolitico de microondas), modelo
MAR-3, fabricado pela MiniCircuits/USA. As caracteristicas deste
componente sio apresentadas na Figura 6.1.1. A opcio de se usar um
circuito menolitico da "familia MAR (MiniCircuits) deveu-se aos

fatores listados a seguir:
- Baixo custo;

Parte da rede de polarizacio jd integrada, minimizando circuitos

externos de polarizacgio;

- Alto ganho;

- "Resposta" em freqiiéncia monotdnica.
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{polarizadocom 35 mAeSV)

(I;;g;;) m(’fll.l fase mési.iz.lfase mé*sifzfase m()sd2.2 fase
100 -23.1 172 13.0 174 -1842 1 -1648 -11
500 -24.44 156  12.8 152  -1842 5 .1592 45
10060 -26.02 146 125 128 -17.72 10 -1498 -8%
1500  -27.96 172 118 103 -17.08 12 -13.56 -120
2000  -2444 173 105 83  -1498 11 -12.04 -142
2500 -1339 175 103 59 -1442 5 117 -173
3000 -124 157 9.1 38 -1398 0 -12.04 168
3500 -9.9 140 78 21 1356 -6 -12.04 152

4000 -8.18 124 65 3 -13.15 -14 -12.04 138

Figura 6.1.1: As earacteristicas do MMIC MAR-3, da MiniCircuits/USA. Parametros S;j 5

com médulo, em dB, e fase, em graus.

Inicialmente, o circuito do amplificador principal foi desenvolvido
valendo-se das técnicas usuais para projetos de amplificadores de
microondas. O arquivo que especifica o circuito utilizado é apresentado
na Figura 6.1.2, ¢ o0 seu esquema elétrico estid apresentado na
Figura 6.1.3.
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tamplificador 3 estagios com mmic's mar-3
'

DIM

FREQ GHZ

RES GH

IND NH

CAP PF

LNG MM

ANG DEG

CKT

RES 12R=10

TLIN 2 3 Z=30 E=90 F=2.5
CAPFP 34 C=100

RES 349 R=40

RES 49 4 R=100

TLIN 490 Z=60 E=65F=2.5
TLIN 45 Z=350E=5 F=2.5
RES 5120 R=27
TLOC12006 Z=30 E=210 F=2.5
CAP 56 C=100

TLIN 67 Z=50E=5 F=25
S2PA 78 0 MAR3.S2P

TLIN 89 Z=50E=5 F=25
IND 951 L=50

RES 510 R=5

TLINY9 10 Z=50E=5 F=2.5
CAP 1011 C=160

TLIN 11 12 Z=30 E=5F=2.5
S2PA 12130 MAR3S2P
TLIN 1314 Z=50 E=5F=2.5
IND 14 52  1L=50

RES 520 R=5

TLIN 1415 Z=50 E=5F=2.5%
CAP 1516 C=180

TLIN 16 17 Z=50 E=5 F=2.5
S2PA 17180 MAR3S2P
TLIN 1819 Z=50 E=5 F=2.5
IND 1953 L=50

RES 538 R=5

TLIN 19280 Z=50 E=5 F=2.5
CAP2021 C=100

DEF2P 121 AMP

Figura 6.1.2: Listagem do arquivo que desereve o primeiro projeto desenvolvide para o amplifi

cader principal, por técnicas convencionais, com trés MMIC's MAR-3/MiniCircuits.
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Figura 6.1.3: Esquema elétrico do primeiro amplificador principal (projetado com técnicas
convencionais). Induotincias em nanohenries ¢ resisténcias em echms, Cz100 pF,
L.T.= Linha de Transmissio com Z=50 ohms ¢ 5 graus de comprimento elétrico.

Os resultados da simulacio da resposta dele, de ganho e fase, sio
apresentados na Tabela 6.1.1 e na Figura 6.1.4,

Pode-se observar que o ganho do amplificador, DB[S§21], ¢
praticamente constante na banda de 200 MHz a 2,6 GHz. Assim, este
projeto poderia ser considerado bom, para a grande maioria das
aplicacdoes de telecomunicacdoes. O comportamento da fase de S,y ¢
razoavelmente linear na faixa de 300 MHz a 1,9GHz. Também o é, ao
longo das varias bandas de freqiiéncias, com até aproximadamente 25%
de [fargura, tipicas dos sistemas radio comumente usadeos para
transmissao de voz. Entretanto, a resposta em baixa frequéncia ¢
especialmente importante para sistemas apticos. Observando-se a
Figura 6.1.4 com atencio, é ficil notar que os trés segmentos de reta nao
sdo paralelos {(como aconteceria no caso de uma linha de transmissio).
Portanto, ndao ¢ possivel se fer um trecho de linha de transmissido que

apresente este mesmo comportamento quanto a fase.
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FREQ. MAGI[S11] ANG[S11] DB[S21] ANG(S21] MAGIS12] ANGIS12] MAG{S22] ANG[S22]
(GHz)

0.100000 0233 -153.388 22444 4175 2.6E-04 -163.175 0.564  142.176
0.200000 0278 169734 30170 -123.187  64E-04  97.313 0.227  111.939
0.300000 0295 177979 30986 -179.247  7.AE-04  60.753 0215  $0.268
0.400000 0.309 174860 31083  141.990  73E-04 41490 0.186  46.205
0.500000 0.320 167.788 30933 110377  73E-04 29377 0163  14.253
0.600000 0.329 160477  30.663 84918  7.6E-04 21318 0.155  -15.026
0.700000 0.336 152.652  30.379  62.063  79E-04  15.863 0.154  -41.524
0.800000 0.340 144193 30140 41040  $2E-04  12.240 0.156  -65.059
6.900000 0.341 134986 29991  21.302  87JE-04  9.902 0.160  -85.879
1.00000 0,338 124.877  29.964 2389 92E-04 8389 0162 -104.372
1.10000 0.332 113770 29.853  .16485  1.0E03 5715 0.156  -119.697
1.20000 0.322 101262  29.882  .35358  1IE-03  3.042 0.145  -132.635
1.30000 0.307 86.940  30.042  .54.624  12E-03  .0.024 0129  -142.623
1.40000 0.288 70.259 30306  -74.636  14E-03  -3.836 0.112  -148320
1.50000 0.266 50.533  30.631  -95683  1.6E-03  -8.683 0.096  -147.537
1.60000 0.242 27.391 30703 -114.809  20E-03  -16.409 0.081  -141.425
1.70000 0.219 0310 30709 -135134  26E-03  -25.334 0.077  -126479
1.80000 0.200 -30.307 30583  -156482  32E-03  .35.282 0.090  -111.706
1.90000 0.187 62770 30284 -178509  3.9E-03  -45.909 0.118  -104.437
2.00000 0.179 94.748  29.800 159181  4.7E-03  -56.819 0.155  -103.148
2.10000 0.154 125851 30072 134868  S.E.03  .70.332 0203 -106.227
2.20000 0021 -159.165 30283  110.586  5.5E-03  -33.814 0.262  -112.457
2.30000 0.084 157.591 30459 86212  59E-03  -97.389 0.333  -121.208
2.40000 0.069 88.375  30.602 61533  6.3E-03 111267 0415 -132.114
2.50000 0.109 26.175  30.688 36361  6JE-03 -125.639 0.506  -144.905
2.60000 0.153 -14.264 29.878 11584 6.3E-03  -140.816 0.572  -158.235

Tabela 6.1.1: Resposta simulada do ganho e demais pardmetros-8 do amplificador com
3 MMIC's MAR-3. Parimeiros Sij’ com moédulo ndo em dB, e fase, em graus.
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Figura 6.1.4: Resposta simulada da fase da amplificador com 3 MMIC's - MAR3.

Devido a topologia do sistema feedforward, isto ji é suficiente para
inviabilizar na prdtica a utilizacdo deste amplificador como o

"amplificador principal” do sistema.

Partiu-se, entdo, para um novo projeto, noe qual as recomendacées
apresentadas na Secéo 5.3 foram seguidas.

O noveo projeto, que teve como primeira alteracdo, em relacio ao
projeto anterior, ser fortemente baseado no uso de realimentacdes, sera
discutido a seguir: Os MAR-3 foram trocados por MAR-1, de ganho
menos plano, porém, ligeiramente mais elevado. Este ganho adicional
fez-se necessdrio, uma vez que as realimentacdes resistivas, paralela e

série, reduzem o ganho. Também, o projeto das redes de polarizacdo
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recebeu atencdo especial, por serem, estas, criticas em circuitos multi-
oitavas, Observe-se que ndo mais podem ser usadas estruturas baseadas
apenas em linhas de quarto-de-onda, uma vez que, no limite inferior da
banda de frequaéncias, ndio mais se teria a condi¢fio de circuito aberto, o
que "carregaria” o amplificador, diminuindo o seu ganho. Também,
como o amplificador foi projetado para operar em varias oitavas, a
impedancia apresentada por esta estrutura de polarizacdo variaria
ciclicamente entre "curto” e "aberto". Em funcido disto, as estruturas
projetadas incluiram capacitores e indutores concentrados. A topologia
bdsica da rede de polarizacdio usada consistiu em um indutor (ndo
necessariamente na sua ressonfncia), em série com um resistor e um
capacitor (ma ressonincia) conectado i terra; a tensido de alimentacio
foi aplicada no n6 da conexdo do resistor com o capacitor. Um artificio,
do qual o projeto se valeu, foi o de se utilizar (em alguns casos) a rede
de polarizac¢io como um elemento de realimentacio: Como o indutor
apresenta menor reatincia em baixas freqiéncias, escolhendo-se
adequadamente o seu valor, ¢ o valor do resistor em série com ele,
consegue-se atenuar o ganho em baixas freqiéncias. A principal
vantagem, de assim se proceder, é a de simplificar, significativamente, a
implementacdo da rede de polarizacido. Partir-se do pressuposto que a
rede de polariza¢io nidc "carregard” o circuito de RF € 0 mesmo que
dizer que os indutores apresentardo um circuito-aberto em toda a faixa
de freqiiéncias de interesse. Tais indutores sio extremamente dificeis de
serem fabricados artesanalmente: requerem fios tdo finos quanto um
calibre AWG#48, Apesar de serem comercialmente disponiveis, nio soé
sdo de manuseio delicado (encarecendo o processo de fabricacdo do
circuito), como também, implicam em importacio. O unico fabricante
destes indutores, do conhecimento deste autor, é a Microwave
Components Incorporated/EUA. Por isto, tais componentes s6 foram
usados em trés pontos do circuito, mais criticos. Os demais foram feitos
manualmente, com fio calibre AWG#38, "Piresol™ (Pirelli). Todos os

indutores fabricados sio de niacleo de ar, enrolados usando como forma
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um fio de 0,6 mm de didmetro. O nimero de espiras para cada indutor
foi definido experimentalmente, através de medidas feitas com um
medidor de impedancias (HP4191A-RF Impedance Analyzer). Esta
topologia de rede de polarizacido foi mantida, também, para os
amplificadores auxiliares., As respostas de amplitude e fase, desta nova

versio do amplificador principal, sdo apresentadas na Figura 6.1.5.
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Figura 6.1.5: Resposta simulada, de ganho ¢ de fase, da versao final do amplificador principal.
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A Tabela 6.1.2 apresenta o ganho e os demais Parimetros-S, deste mesmo

amplificader, em funcdo da fregqiéncia.

/

FREQ. MAGI{S1i] ANGIS1]] MAGIS21] ANGIS21] MAG[S12] ANGI[SI12] MAGIS22] ANG[S22]
(GHz)
0.100000 0.178 -140.724 25717 -137.071 24E-03 80.881 0.239 -138.959
0.200000 0.164 -166.997 26.842 174,845 2.7E-G3 47.376 0.216 -162.481
0.300006 0.159 174.889 26.491 147.975 2.8E-03 39.074 0.207 -175.494
0.400000 0.155 161.064 26.232 126.019 29E-03 36.638 0.200 175.676
0.500000 0.152 149.172 26.201 105,808 JOE-03 36.461 0.194 168.854
0.600000 0.147 139.395 25.397 89.459 3.2E-03 35.454 0,183 164.016
0.700060 0.142 129.694 24.792 73.263 31.5E-03 35.004 0.171 160.184
0.800000 0.136 119.809 24.361 56.906 3.8E-03 34.851 0.160 157.508
0900000 0.130 109.575 24.076 40.167 4.1E-03 34.872 0.3148 156.374
1.00660 0.123 98.869 23.907 22.854 44E-03 35.041 0.139 157.298
1.10000 0.112 87.344 24.205 8.559 4.3E-03 33120 ¢.130 169.5%0
120000 0.097 13378 24.620 -6.494 5.1E-03 31.391 0.128 166.263
130000 0.678 55.376 25.062 -22.543 5.5E-03 30127 0.137 172.101
1.40000 0.055 29.247 25.347 -39.734 5.8E-03 29.757 0.156 174.824
1.50000 0.633 -20.705 25.235 -57.912 6.1E-G3 30.626 0.182 173.175
1.66000 0.045 -197.710 25.614 -73.665 6.4E-G3 29.859 0.205 176.570
1.70000 0.692 -142.172 25.626 -89.016 6.9E-63 28.885 0.222 166.881
1.80000 0.142 -159.185 25453 -103.642 74E-G3 27079 0.236 163.519
1.20000 0.188 -171.186 25.263 -117.617 8.1E-03 24.389 0.248 160.851
2.00000 0.224 178.578 25.137 -131.210 8.7E-03 21.065 0.262 158.567
210000 0.257 166.852 24.613 -144.661 9.3E-03 20.078 0.283 154.128
2.20000 0.29¢ 155272 24.237 -158.186 9.9E-03 19.227 0.308 148.865
230000 0.322 144.317 23.988 -171.950 0.011 18.515 0.337 142.604
2.40000 0.357 133.348 23.868 173.877 0.012 17.851 0.370 135.245
2.50000 0.391 122.053 23871 159.089 0.013 17.050 0.405 126.684
Qﬁ%(m 0.427 111803 24.626 146.726 0.014 14.9021 0.433 118.265 /

Tabela 6.1.2: Resposta simulada dos parimetros-§ do amplificador principal final. Fase dos
pardmetros Sij y €m graus.

Na Figura 6.1.6 estio representadas, num Abaco de Smith, as
impedancias de entrada e de saida (simuladas), referentes & versio final
do projeto do amplificador principal do sistema operando com
feedforward.
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Figurz 6.1.6: Simulagio das impedincias de entrada e de gaida da versio final do amplificader

principal.

Compzarando-se estas respostas com agquelas apresentadas na
Tabela 6.1.1 (ganho) e na Figura 6.1.4 (fase), vé-se gue a redugio do
ganho foi inferior a2 2,5 dB, perfeitamente aceitivel para a aplicacio
desejada. Em contrapartida, a resposta em fase melhorou fortemente:
nio apenas ¢ bem mais linear, como também a variacio da fase, com a

freqiéncia, é significativamente menor do que no caso anterior (apenas

aproximadamente 400 graus, na faixa de 100 MHz-2,6 GHz).

Estes dois aspectos da resposta de fase viabilizam "emular" o

comportamento da fase do amplificador principal por uma simples linha
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de transmissido. Esta filosofia de projeto foi mantida para os demais
amplificadores da estrutura feedforward, como sera visto durante a

apresentacao de seus circuitos, mais adiante, ainda neste Capitulo.

Convém citar que, desde o inicio do projeto, teve-se o cuidado de se
garantir a exeqiibilidade dos circuitos projetados. Isto implica nao
apenas na escolha adequada dos valores dos componentes e dos
parametros das linhas de transmissdo utilizadas, como também, na
imposicdo de algumas restrigdes ao Ilgyout, em funcgdo das dimensdes
fisicas dos componentes., Come um exemplo tipico destas restricées,
pode-se citar a inclusdo de pequenas linhas de transmissio conectadas a
entrada e a saida dos transistores, cujos comprimentos e impedancias
caracteristicas sdo definidos em fungio da largura e do comprimento dos
terminais destes (transistores), de forma a viabilizar a montagem do
protétipo. Geralmente, a inclusio destas linhas degrada o desempenho
do circuito (durante a simulacdo), porém, dado que sio inevitdveis,
devem ser inciuidas nas simulagées.

A Figura 6.1.7 apresenta o esquema elétrico da versao final do
amplificador principal,

180
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Figura 6.1.7: Esquema elétrico do amplificador principal (versds final). Comprimentos
elétricos referentes a 2,5 GHz, capacitincias em picofarad (exceto indicagio

contriria), indutidncias em nanchenry, resistores em ohm.
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6.1.1 A Determinacio do Comprimento ¢ da Impeddncia da Linha de

Transmissdo de Fase Equivalente

Para se manter a relacio de fase entre os dois caminhes do sinal,
deve-se garantir que os comprimentos elétricos dos dois caminhos sejam
iguais. Como foi visto na Secao 6.1, uma linha de transmissio
adequadamente escolhida, quanto a seu comprimento elétrico e
impedancia caracteristica, pode "emular" o comportamento da fase de
um amplificador, desde que a fase deste tenmha um comportamento
aproximadamente linear, com a freqiéncia. A determinacao da
impedancia caracteristica da linha de transmissao, da primeira malha,
gque compensa a diferenca entre as fases do amplificador principal e do
primeiro amplificador auxiliar (de um estigio), ¢ tarefa simples:
Conhecendo-se a impedancia de saida do amplificador auxiliar, deve-se
buscar quai a impedédncia caracteristica da linha de transmissiao {real
pura) que apresenta maior adaptacao para ela. A forma mais pratica
para isto seria se registrar graficamente, na Carta de Smith, os lugares
geométricos das impedéncias de saida do amplificador auxiliar, ao longo
da banda de freqiiéncias de operacdo. Feito isto, busca-se, por inspecao,
qual valor de impeddncia caracteristica que minimiza a distancia
geométrica entre o valor escolhido e os pontos sobre a curva
correspondente as impedincias de saida. Nao ha necessidade de se
determinar exatamente este valor, uma vez que ele deverd ser otimizado,

posteriormente, quando da otimizagdo do sistema como um todo.

A determinacio do comprimento elétrico desta linha € uma tarefa
também simples. O método que sera apresentado se vale da propriedade
das linhas de transmissao ndo-dispersivas, que faz com que, ao se
muitiplicar por "n" a freqiiéncia da onda que se propaga na linha, o seu
comprimento elétrico é também multiplicado pelo mesmo fator. Assim,
uma linha de transmissao nio-dispersiva que tenha, por exemplo, 80° de
comprimento, em 500 MHz, terda 160° em 1 GHz. E possivel determinar-

se 0 comprimento da linha de transmissao, que deverda compensar a
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diferenca entre os comprimentos elétricos dos dois amplificadores

(principal e auxiliar), seguindo os seguintes passos:

a) Escolhem-se duas freqiiéncias quaisquer, nas quais as fases deos
dois amplificadores serdo anotadas. Como o efeito da linha de
transmissdo é mais significativo quanto maior for a freqiiéncia (maior o
seu comprimento elétrico), sugere-se aqui que a freqiiéncia inferior seja
aproximadamente ¢ meio da banda e, a superior, préxima de limite
superior da faixa de operacdo. Para simplificar os cdlculos, é
conveniente que a relacgdo entre estas duas freqiiéncias seja um nimero

inteiro (tipicamente 2, correspondendo a uma oitava);

b) Anota-se a fase de S,y de cada amplificador, na freqiiéncia do meio
da banda de operacdo e na freqiiéncia superior. Calcula-se a variacdo da
fase de S,; neste intervalo de frequéncia, para cada amplificador, por
simples subtracio.

¢} Com isto, levanta-se que o amplificador principal variou, por
exemplo, o graus, tendo o amplificador auxiliar variado B graus. Assim,
a linha de transmissio teria, neste exemplo, que compensar a diferenca
entre as duas variacdes de fase de S;;, ou seja, 0~ graus. Cumpre
observar que espera-se que a rota¢do de fase do amplificador principal
seja maior do que a do amplificador auxiliar, devido ao seu maior
nimero de estagios. Caso isto ndo ocorra, deve-se tomar o valor absoluto
desta diferenca (para que ainda se tenha um nimero positivo), perém,
lembrando que a linha de transmissdo deverd ser colocada, neste caso, a
saida do amplificador principal, ao invés de A saida do amplificador
auxiliar, como mais usual. Resta a pergunta sobre em que condicées um
amplificador de um estdgio poderia apresentar maior rotacio de fase do
que um de trés estdgios, por exemplo. Deve-se lembrar que,
eventualmente, tanto a rede de adaptacao do transistor pode "rodar"
muito a fase (por exemplo, algum tipo de estrutura ressonante) quanto,
devido as exigéncias de "layout", o amplificador auxiliar pode requerer,

também, uma longa linha de acesso.

145



d) De posse de o-B, sabe-se que a linha de transmissdo deve
apresentar esta variacao de fase, quando a freqiiéncia de operaciao
passar da freqiéncia inferior para a superior. Se Fy,¢ for a freqiiéncia

inferior e, Fg,,, a superior, tem-se que:

Foup= 1 Fyng (6.1.1.1)
e

Bsup= N Biyy (6.1.1.2)
Portanto,

O, =comprimento elétrico da linha de transmissdo em F,,¢ =

= B4yp/n (6.1.1.3)

E importante dizer que, também neste caso, ndo hid necessidade de se
determinar este valor com grande acuidade, uma vez que ele deverd ser
otimizado, quando da simula¢do do sistema completo. Como se vera mais
adiante, ao se discorrer sobre as simulacoes do amplificador completeo,
os valores calculados segundo os procedimentos acima descritos
constituiram-se em uma boa aproximacao em relacio ao valor détimo.
Tanto o procedimento para a determinacido da impeddncia caracteristica
da linha de transmissdo equivalente, quanto o referente ao cdlculo de seu
comprimento, foram também usados para o dimensionamento da linha de
transmissdo que compensa a fase do segundo amplificador auxiliar (da

segunda malha) e dos Baluns.
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6.1.2 Um Método de se Aplainar a Resposta de Fregiiéncia, de Amplifi-

cadores com Ondulacdes na Banda

Nesta Sub-Secio serd apresentado um método, desenvolvide por este
autor, para se corrigir a resposta em freqiiéncia de amplificadores, com
ripple (ondulacdes) na banda de interesse. O que motiveu o
desenvolvimento deste método foi o fato dos transistores utilizados {na
realidade, amplificadores monoliticos de uso geral, "MAR-1", da
MiniCircuits/USA) apresentarem um dip (vale) de 0,5 dB, centrado
aproximadamente em 1,4 GHz, Como ¢ amplificador principal tem trés
estiagios, este vale passaria a ser de 1,5 dB. Tal valer de ondulacao é
inaceitavel para um amplificador com feedforward, devido ao impacto
que teria nos cancelamentos inerentes ao funcionamento do sistema,

conforme jd visto em capitulos anteriores.

A primeira tentativa de se corrigir este problema foi através da
utilizacdo de realimentacio paralela resistiva, que também contribuiria
para a reducao da queda monotdnica do ganho com a freqiiéncia. As
simulag¢des feitas mostraram que, apesar do ganho, como um todo,
aplainar, o "vale” em 1,4 GHz permanecia inalterado, conforme
mostrado na Figura 6.1.2.1.

A forma de se solucionar este problema surgiu da analise cuidadosa
desta mesma figura: Na curva tracejada, correspondente 3 resposta
antes da realimentacdo resistiva ser aplicada ao circuito monolitico,
assinalou-se o ponto "A", que corresponde ao vértice do "vale" de
ganho. Na mesma figura ¢ possivel ver que, entre este ponto e o ganho
plano (apds a realimentagdo ser aplicada =~ curva "cheia”), hd uma
folga de aproximadamente 2 dB. A implicacao direta deste fato é a de
que, se nao houvesse realimentacao, o ponto "A" corresponderia a um
ganho aproximadamente 2,5 dB maior. Como o ponto de maior perda de
ganho, ou seja, o "vértice" do vale, corresponde a uma atenuacfo de
aproximadamente 0,5 dB por estagio, vé-se que, caseo a realimentacao

fosse de alguma forma diminuida em torno deste ponte, de forma que o
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ganho no vértice do vale ficasse 0,5 dB maior, 0 ganho do amplificador
ficaria plano. E interessante observar que como o amplificador (neste
caso) tem trés estiagios, a amplitude do "vale” de ganho ¢ de 1,5 dB,
menor, portanto, que os 2 dB de "folga" fornecidos ao se remover a
realimentacdo de um iinico estdgio. Portanto, potencialmente, bastaria
se atuar em um dos estigios do amplificador para se compensar o "vale"
de 1,5 dB. O problema que persistiria seria o de se garantir que a
formato deste aumento localizado de ganho fosse exatamente o inverso

do formate do "vale".

_a—— sem realimentacio

3dB ‘ N

"folga" de ganho=2dB

T \T/“ com realimentacao

! |
0,1 2,6 GHz

Figura 6.1.2.1: As curvas de ganho x freqiiéncia, do MAR-1, sem e com realimentacao.

A solucdo que serd apresentada a seguir consegue resolver, de uma 50
vez, ¢ de maneira simples, ambos os problemas: A idéia consistiu em se
introeduzir, em série com a realimentacio resistiva jd existente, um

circuito RLC paralelo, ver Figura 6.1.2.2.

Visando facilitar a compreensao da idéia, analisar-se-4, inicialmente,
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o comportamento do circuito com o resistor "R" infinito. O primeiro
passo seria o de se determinar os valores do indutor e do capacitor, a
serem utilizados. Eles foram escolhidos de forma que a freqiiéncia de
ressonfiincia da associagdo LC fosse a mesma que a freqiéncia
correspondente ao vértice do "vale" no ganho. Observe que, na
ressoniincia, o circuito-tanque "abre", ou seja, apresenta impedancia
infinita. Portanto, interrompe a realimentacido paralela resistiva (que j&
existia, independentemente do circuito de compensacgio de ganho, ora em
andlise). Com isto, o ganho do amplificador, nesta freqiiéncia, aumenta,
atingindo o valor que teria caso ndo houvesse a realimentacio (o que
efetivamente estd acontencendo nesta freqiiéncia).

R,=180 ohms
R, = amortecimento do
_L/\/\/\/_ tangue

R;=180 ohms 6 ;anohenries

Rg=resistor complementar

de realimentacéio
Capacitor | l ]
de | ! saida
Blogueio |
DcC ——— C=15 picofar?\mmo
o L~
entrada

Figura 6.1.2.2: A inclusio de um circnito "tanque”, RLC, na realimentacio do circuito

Como o comportamento do ganho as vizinhancas da fregiiéncia de
ressondncia depende do Fator de Qualidade, "Q", do circuito- tanque LC,
a correta compensacdo das variacioes de ganho pode ser obtida variando-se
o seu "Q", 0 que é obtido com a inclusdo do resistor, R,, em paralelo com

o indutor ¢ o capacitor.
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Deve-se notar que, fora das vizinhancas da ressonincia do tanque, a
inclusao deste resistor implicaria na alteracao da realimentacao
paralela, devida ao resistor que ja existia anteriormente, uma vez que
este segundo resistor estaria em série com ele. Em decorréncia, se
diminuiria a realimentaciao, 0 que comprometeria a compensacdo da
queda monotdnica de ganho com a freqiiéncia. A solucgdo para isto ¢
trivial: Tudo o que se tem que fazer é se assegurar que o valor da soma
das resisténcias dos dois resistores seja mantida constante, ou seja,
igual ao valor previamente determinado para compensar a queda
monoténica (reli-off) do ganho. Em outras palavras, deve-se diminuir o
valer do resistor de realimentacdo, inicialmente determinado, de
exatamente o valor da resisténcia adicional necessdria para ajustar o
Fator de Qualidade do circuito-tanque. Considere-se, a titule de

exemplo, que:
- A realimentaciao fosse proporcionada por um resistor de 500 ohms;

- Ao se aplicar a técnica para corrigir o vale de ganho, tenha-se
verificado (por simulacido ou experimentalmente) que o resistor a ser
colocado no "tanque” fosse de 180 ohms. Assim, dever-se-ia inciuir o
resistor de 180 ohms, em paralelo com o circuito "LC", e substituir o

resistor de 500 ohms por um de (500-180) ohms, ou seja, de 320 ohms.

A Figura 6.1.2.3 apresenta, de uma forma didatica, os efeifos da
aplicacdo da técnica recém-descrita ao amplificador principal projetado
para este trabalho. As fases de 5,4 total do amplificador foram tracadas
para meostrar quido pouco a técnica utilizada interfere nos demais
caracteristicas do amplificador. As &emais curvas (ganho) apresentam

trés situagdes:

-Antes da aplicagdo da técnica, curva I, pode-se ver nitidamente o
"vale" de aproximadamente 1,5 dB no ganho do amplificador (em

aproximadamente 1,5 GHz);
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-Apds a inclusdao da rede LC, porém, ainda sem a inclusdo do resistor

(que controla o Fator de Qualidade), curva 2:

-Com a implementacgao final, ou seja, a rede RLC e o resistor de
realimentacao com o seu valor decrescido (de forma tal que a soma total

das resisténcias de realimentacao ndo sofresse alteraracao), curva 3.

0,25 dB/Divisao

. DBLSZ1] . ANGIS21]
GNP L anp
39.00 [T I S 189.0
‘%‘1 ) Curva 2 -)i
- hﬁ‘h_-. I
).."th
27.50 . @.60
. - . 30060
: T l- \'\ " " -
N trap’ nao—-amor
/ :H, tecido
Curva l- “LL“' N
25 . 0@ 1 -180.0
Q.1606 1.360 GHZ 2.600

Figura 6.1.2.3: O efeito da técnica proposta, {inciusdo de um circuito "tanque™), sobre o ganho

e 2 fase de 831 do amplificador principal. Trés condigdes sio apresentadas: sem utilizd-la,
curva I; apenas uma rede RC, curva 2, ¢ com seu emprego correlo, curva 3.

Comparando-se as curvas 1 e 3, pode-se verificar que, fora da faixa

escolhida na qual se atwaria ne ganhe, a perturbacio pode ser
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considerada pequena, conforme premissa inicial.

Pode-se generalizar esta idéia, de forma a se conseguir compensar
formas mais complexas de variacdées de ganho, tipicamente, de
ondulacdes periddicas (ripple aproximadamente senoidal) ou mesmo de
formas arbitrarias. Isto pode ser realizado generalizando-se o
procedimento recém-descrito: Ao invés de se restringir a rede
introduzida, a um circuito RLC, pode-se permitir que ela seja qualquer
tipo de filtro, cujas ondulagées na banda passante sejam tais que,
quando introduzidas na rede de realimenta¢do de um ou mais estagios de
um amplificador, compense as ondulacies do ganho deste. Uma forma
relativamente simples de se sintetizar este "filtro" seria a de se estimar,
inicialmente, a topoiogia bdsica que a estrutura deva ter (por exemplo, a
ordem do filtro) e, apés isto, otimizar a estrutura, valendo-se¢ de um
software qualquer (Touchstone, por exemplo) de andlise/otimizacido de
circuitos. Ao se projetar e otimizar esta estrutura, deve-se fazé-lo ao
longo de toda a banda de frequéncias de interesse, de ferma a se
garantir que a estrutura resultante compense todos os dois tipos de
variacdo de ganho: a "ondulacdae" e o decaimento monotdnice com a
freqiiéncia.

A principal vantagem deste método, em relacdo a simples introducdo de
um filtro em série com o amplificador, é a pequena alteracdo nas Perdas
de Retorno de entrada e saida do amplificador, bem como a pequena
perturbac¢do na fase de S;; do amplificador (praticamente ndo introduz
retardo de grupo), em relacdo ao que se teria com um filtro (colocado em
série com o amplificador). A andlise rigorosa da perturbacdo introduzida
pela estrutura de compensacio de ganho, sobre as impedéancias de
entrada e de saida, pode ser feita pela aplicacdo do Teorema de Miller,
[63]. Valendo-se deste teorema, é ficil ver, qualitativamente, que a
perturbacdo nas impedancias seria pequena, uma vez que as
impedincias de entrada e saida do amplificador, antes da aplicacao da

técnica, sdo baixas (50 ohms) em relagdo as vresisténcias de
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realimentacdo paralela utilizadas, sendo também baixe o ganho de

tensido de cada estigio do amplificador (tipicamente inferior a cinco).

6.2 O AMPLIFICADOR AUXILIAR DA PRIMEIRA MALHA

Este amplificador ¢, sem didvida, o mais simples do sistema: Apenas
um estdgio, nido tendo sido necessirio o artificio recém-apresentado
para se manter o ganho de transducio constante. A rede de polarizacéao
utilizada foi projetada de forma andloga aquelas desenvolvidas para o
amplificador principal. Devido a isto, ndo se discorrerid sobre o seu
projeto, uma vez que foram utilizadas técnicas ja descritas neste
trabalho. O seu esquema elétrico é apresentado na Figura 6.2.1, bem
como o arquivo (para EESof-Touchstone)que o descreve, Figura 6.2.2, as
suas curvas de ganho e fase, Figura 6.2.3, ¢ de impedancia de entrada e
de saida, Figura 6.2.4. Por completitude, apresentam-se, também, os
seus Paridmetros-S, Tabela 6.2.1.

LT
1
o
o
5
I;
T
2
n
o
=1
=)
X

entrada - saida
o | N T —— o
100 nF LT 100 pF

MAR-1

Figura 6.2.1: Esquema elétrico do amplificador auxiliar da primeira malha. LT sdo linhas de
transmisgiio, com Z=50 ohms ¢ comprimento elétrico de 5 graus @ 2,5 GHz; as

resisténcias egtiio dadas em ohms.
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tamplificador 1 estagio com mmic mar 1, tese.
!

biM

FREQ GHZ
RES OH
IND NH
CAPPF
LNG MM
ANG DEG

VAR
C1=100000

CKT

CAP 110 CC1

TLIN 10 20 Z=50 E=8 F=2.5
RES 20 30 R=180

IND 3040 L=zl

CAP 2040 C=0.15

CAP 4045 C*C1

TLIN 45530 Z=z=50 E=5 F=2.5
S2PA 1050 0 MARL1.S2P
TLIN 56 60 Z=50 E=5 F=2.5
IND 6670 L=200

RES 7075 R=22

CAP 750 CrC1

CAP 60100 C=100

DEF2P 1100 AMP

ouTt

AMP 811 8C2

AMP §21 5C2

AMP 812 5C2

AMP 522 8C2

AMP DB[S21] GR1
AMP ANG[S21] GR1A

FREQ
SWEEP0.12.0.1

GRID

RANGEQ.I 2.0 1
GR10121

GR1A -180 18010

Figura 6.2.2: Arquivo Touchstone que descreve o amplificador auxiliar da primeira maiha,
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Figura 6.2.3: Respostas de ganho ¢ fase do amplificador auxiliar da primeira maiha.
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Figura 6.2.4: Impedincias de entrada ¢ de saida deste mesmo amplificador.
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FREQ [St1] [S21]

GHz  Mag. Fase Mag. Fase

178.071 -166.398 0.515  -149.315
173.118 179.260 0477 -169.262
169.071 171.064 0.467 178281
165.146 164.363 0.463 175507
161.203 158.192 0462 170352
157.976 152.974 0454 166432
154.583 147.781 0.448 162,760
150.988 142.525 0442  159.179
147.156 137.145 0.437 155.585
143.049 131.593 0432 151.897
139.999 126.946 0426  148.668
136.760 122.175 6.421 145.335
133.309 117.259 0.413 141.866
129.620 112,175 0.408 138.230
125.665 106.902 0402  134.396
123.273 . 102.585 0394 132330
121.292 98.200 0.387 130307
119.624 93.734 0380  128.338
118.099 89.170 0.372 126.428
116.469 84.483 0364  124.587

Tabela 6.2.1: Os Parimetros-§ do amplificador auxiliar da primeira malha. Fase em graus

Convém ressaltar, que as caracteristicas deste amplificador foram
ligeiramente alteradas em relacdo ao projeto inicial (quando da
otimizagiao do sistema total), de forma a compensar o desempenho total

do sistema.
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6.3 O AMPLIFICADOR AUXILIAR DA SEGUNDA MALHA

O amplificador que sera descrito nesta Secdo ¢ de maijor interesse
técnico, por algumas razdes: Primeiramente, por ser um amplificador de
ganho controlado, utilizando um transistor de efeito de campo de porta
dupla, (dual gate FET); em segundo lugar, devido a uma parficularidade
de projeto - a impedincia de saida foi feita a mais alta possivel, de
forma tal que "carregasse" o minimo possivel a saida do amplificador
principal; por dltimo, pelo fato do seu projeto também se valer da
técnica de compensacdo de ondulagio do ganho, descrita na Sub-
Secao6.1.2. O esquema elétrico do amplificader de ganho controiado é
apresentado na Figura 6.3.1, sendo o arquivo Touchstone que o descreve

apresentado na Figura 6.3.2.

10nF i

——— .
470 10 aF § mpd-2704

. 22 -
33 .n/\f\{\..-....-g: ;-.... {200 nH \
10 nF vy Ei § E] ;e;j- ~  20pF

] Loart /= %
entrada 22pF ke = p2 i ., 3180
=t
E=380° : =
10 nF
Z=5
E=116
Z=300 e A ——
E=102 150pF [
50nH g L
{ 4,72
> 3
200::t
cC 3 i
~= 10naF

Figura 6.3.1: Esquemsa elétrico do amplificador de ganho controfado (22 malha). Resisténcias

em ohms,Todas as inhas de transmissdo nio coladas sio de30 ohms ¢ de 5 graus de comprimento elétrico.
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!amptificador 4 estagios com mmic's lamplificador 1 estagio, ganho

! mar 1 e duoal gate fet MPD2704
!

DIM

FREQ GHZ

RES OH

IND NH

CAP PF

LNG MM

ANG DEG

CKT
CAP1S
RES 5 10 R=33

CAP 5 10 C=22

S2PA 10200 1MARI1-3.52P
TLIN2025  Z=60 E=80 F=2.5
CAP 250 C=1.2

S2PB 25300 NEW2T704.852P
§2PC 30400 2ZMAR1-3.52P
S2PD 40500 INVERSOK.S2p

™

tamplificador 1 estagio com mmic
! mar 1, parte do amplificador de
1ganho controtado, IMARI-3.ckt

C=100000

DEF2P 1 50 AMP

CKT

TLIN 1020 Z=30E=5 F=2.5
RES 2030 Re=470

IND 3040 L=1

CAP 2040 C=0.15

CAP 4045 C=100000

TLIN 45 50 Z=50 E=3 F=2.5
S2PA 10 50 0 MAR1.82P
TLIN 50 60 Z=50 E=5 F=2.5

IND 6070 L=200

RES 7075 R=22

CAP 750 C=100000

CAP 60100 C=100

TLIN 100 110 Z=30 E=3 F=2.5

DEF2P 10110 AMP

lcontrolade, NEW27064.CKT

VAR
1.1=30
R1=560
C1=100000
!
lqualquer valor > 100pF serve
Ypara CI

CKT

CAP 45 C=20
RES 50 R=180
RES 325 R=500
IND 2527 L=l
CAP 2728 CrCY
S2PA 5 28 0 MPD27040.52P
CAP 28130 CAC1
RES 3031 R=39
IND 3031 L=6
RES 310 R=180

rede para polarizacao

IND 2835 LALL
RES 3536 R~RI
CAP 360 CrCl
fim da rede

DEF2P 4 30 AMP

Obs

Inversok ¢ o arquivo que con
tém os pardmefros-§ da estry

{amplificador 2 estagios com

! mmic's mar 1, parte do ampli-
!ficador de ganho controlado

!

VAR

L1=30
R1=200
C1=100000
CKT
CAP 30 C=2.7
CAP 34 C=150
TLIN4 5§ =30 E=5 F=2.5
TLINS 10 Z=50 E=5 F=2.5
RES 1015  R=270
IND 1519 L=l
CAP1019 C=15
IND 1920 L=4
CAP2025 C=12
IND2025 L=7
RES 2024  R=120
IND2425 L=l
CAP2527 CACY
TLIN27 30 Z=50 E=5 F=2.5

S2PA 5300 MARI1.S2P
TLIN3031 Z=30 E=10 F=2.5
!rede para polarizacac

IND 3135 LAL1

RES 3536 RAR1

CAP 360 CACl

!fim da rede

CAP 3132 (=150

TLIN 3233 Z=50 E=5 F=235
TLIN 33 40 Z=50 E=11.16 F=2.5
RES 4050 R=500

IND 5060 L=}

CAP4060 (=15

CAP60T70  C=150
TLIN7080 Z=50 E=10 F=2.5
S2PA 3380500 MARILS2P
RES 500501 R=4.7

IND3016 L=t

TLIN 8685 Z=50 E=3 F=2.5
rede de polarizacao

IND 8581 LALl
RES 8182 RARI
CAP 820 )
fim da rede
CAPS8590 C=150

TLIN 9095 7Z=50 E=3 F=2.5

DEF2P 395 AMP

Figura 6.3.2: Arquivos Touchstone que descrevem o amplificador de ganho controlado.
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O FET utilizado foi o Litton-MPD2704, cujas caracteristicas
encontram-se apresentadas na Sub-Secao 5.2.2 deste trabalho. A opcao
por coloca-lo como segundo estagio do amplificador deveu-se ao fato de
spua impedancia de entrada ser de dificii adaptacao para valores
proximos de 50 ohms (o que dificultaria a sua utilizacdo no primeiro
estdgio), e devido ao seu baixo ponto de compressido de 1 dB (ndo
informado pelo fabricante, porém, jd tendo sido medido nos laboratdrios
do CPqD/Telebrds), 0o que contra-indica a sua utilizacdo nos dltimes
estdagios do amplificador,

As redes de polarizacio utilizadas tém concepcdo andloga as
utilizadas no amplificador principal, comoe pode ser visto no esquema

elétrico.

As respostas de ganho (médulo e fase) e das perdas de retorno de
entrada e de saida sdo mostradas nas Figuras 6.3.3 e 6.3.4,
respectivamente. Analogamente ao comentado, quando da apresentacao
das respostas do amplificador auxiliar da primeira malha, convém dizer
que as caracteristicas do segundo amplificador auxiliar, ora
apresentadas, também foram ligeiramente alteradas, em relagdo ao seu
projeto inicial, de forma a otimizar o comportamento final do circuito
de feedforward. Especial aten¢do deve ser dada ao comportamento do
ganho com a freqiéncia, cujo comportamento visa compensar as perdas
de insergdes (crescentes com as freqiiéncias) ndo sé da estrutura
inversora, como também de um "toco" de linha de transmissdo, colocado
no circuito amostrador & saida do amplificador auxiliar. Este "toco" de

linha foi colocado para garantir a estabilidade do sistema completo.

Maiores detalhes, sobre a razao pela qual colocou-se esta estrutura,
serio dados ma préoxima Sub-Secdo, quando se estiver comentande o
desempenho do sistema completo de feedforward projetado, montado e

testado.
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Figura 6.3.3: Resposta de ganho ¢ de fase do amplificador de ganho controlado.
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Figura 6.3.4: Impedancias de¢

entrada e de saida do amplificader de ganho controlado.
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6.4 O AMPLIFICADOR COM FEEDFORWARD, COMPLETO

Nas Sec¢oes e Sub-Sec¢des anteriores foram analisades todos os blocos
constituintes do amplificador linearizado, desenvolvido como protétipe
de validacido da técnica de projeto proposta. Esta Secdo apresentara e
discutira o circuito final resultante, analisando também os resultados

das simulacoes realizadas e o desempenho do amplificador montado.

O Diagrama de Blocos do sistema 4 apresentado na Figura 6.4.1.

amplificador principal
{ trés estagios)

mar-1

@::
Z€ro E=7.6 E=488 F=1333  E=150,5
entrada grau Z=22 15 7=20 7=286  7=40
I 1 M 1 aap—] 1 I 1. 1

saida
120
E=17,25
100 Z=11,72

220 L 59F
¢=
% amplificador 180
auxtliar { [ estdgio) graus

mar-1 NS

mpd-2704 mar-1
FET de porta dupla

Figura 6.4.1: Diagrama de Blocos do sistema amplificador com feedforward.

Comprimentos elétricos @ 1 GHz

Pode-se valer da observacdo da figura acima para enfatizar as
principais alteragdes introduzidas neste trabalho, em relacdo a

topologia convencional, ja descritas anteriormente neste trabalho
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{Capitulo 5): Os acoplamentos resisitivos (ne lugar de acopladores
direcionais); o amplificador auxiliar na primeira malha e, por iltimo, a
substituicao do amplificador auxiliar da segunda malha por outro, de
ganho controlado (FET de peorta dupia). Uma outra inovacido serad
apresentada mais adiante neste trabalho, na Figura 6.4.6, que permite
otimizar-se, elefricamente, ¢ comportamento do cancelamento de
espirios para uma faixa de freqiiéncias desejada. O cancelamento das
freqiéncias fundamentais, realizado pela primeira malha do circuito
projetado, é apresentado na Figura 6.4.2.
o Delsa]
AMP
30,00 180.0

0. 000 0. 000

~30.00 A i -180.0
d. 100 1,000 FREG-6HZ 2,000

Figura 6.4.2: O cancelamento da freqiiéncia fundamental, realizado pela 1% malha do sistema
projetado. Esta resposta é praticamente independente da poténcia de entrada enquanto os
amplificadores, principal e auxiliar da primeira malha, estiverem operando abaixe 3 dB
(peio menos) do ponto de compressio de 1 dB.

A func¢aoe da maioria deos elementos constituintes deste sistema ja foi
explicada ao iongo deste trabalho. Apenas dois elementos nao foram
explicados: o toco de linha de transmissao, em paralelo com uma rede
RC, a saida do segundo amplificador auxiliar (na juncide dos resistores

de 72, 150 e 110 ohms), e as duas linhas de transmissio em série, na
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saida do sistema. Estas duas linhas agem como um transformador de
impedancias, de duas se¢oes, para melhorar o casamente da impedancia
de saida do sistema, para 50 ohms. Optou-se por duas secées para
aumentar a banda de operacao, [14]. Devido a pequena diferenca entre

as impeddncias a serem casadas, de 25 ohms para 50 ohms, duas secées

foram suficientes.

A explicacdo da necessidade de se colocar o toco de linha de
transmissio (em paralelo com a rede RC) é um pouco mais longa:
Observando-se a segunda malha do circuito apresentado na Figura6.4.1,
pode-se constatar que, se o ganho do amplificador auxiliar (de ganho
controlado) for superior as perdas introduzidas pelos resistores, havera
uma regiao da banda de freqiiéncias na qual o sistema poderd oscilar.
Este toco foi colocado para reduzir o ganho do amplificador auxiliar
para freqiiéncias acima de aproximadamente 1,2 GHz. A impedéincia da
linha de transmissao que o compde, bem como 0 seu comprimento
elétrico, foram otimizados empiricamente: Ajustaram-se estes dois
parametros, observando-se o comportamento da resposta simulada do
cancelamento dos produtos de intermodulacio. Antes de se prosseguir
nesta andlise, é importante que se relembre o procedimento, proposto e
utilizado neste trabalho, para a andlise de amplificadores operando com
feedforward, descrito na Sub-Secio 5.3.1 do Capitulo anterior: Por este
procedimento, a primeira maiha (que amostra o sinal na entrada do
sistema) é aberta, preservando-se, apenas, a sua influéncia
(carregamento) no circute restante. Com isto, a resposta a um sinal,
colocado na entrada, passa a ser func¢do apenas da segunda malha,
Lembrando que esta malha tem como funcio o cancelamento dos
produtos de intermodulacdao gerados pelo amplificador principal, e que,
com a primeira malha aberta ndo se tem o canceiamento da fundamental,
tem-se que, sob estas condicdes, o ganho do sistema seria fortemente
diminuido, devido & interferéncia destrutiva entre os dois caminhos da
segunda malha. A diferenca entre a resposta sob estas condicdes e a

resposta com ambas as malhas conectadas ¢ a melhoria relativa nos niveis
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dos produtos de intermodulacdo.

A Figura 6.4.3 apresenta as respostas das simulacées do sistema
completo, em duas condigées: com o toco e a rede RC, curva "a"; e sem

eles, curva "b".

Comparando-se ambas as curvas vé-se, facilmente, ¢ aumento do
cancelamento em altas freqiiéncias, ap6s a colocagao da estrutura com o
"toco". A curva "b" mestra que, as vizinhancas de 1GHz, o circuito de
cancelamento de espidrios estava, na verdade, aumentando o nivel dos

produtos de intermodulacao.

Uma vez relembrada a técnica de andlise proposta {neste trabalho)
para o sistema operando com feedforward, pode-se continuar com o
estudoe do sistema amplificador desenvolvido come protdétipo de
validacao.

A rede RC, colocada em paralelo com o toco, completa a estrutura de
ajuste da amplitude do sinal re-injetade na saida do amplificador
principal, pela segunda malha, para a faixa superior da banda de
freqiiéncias. Variando-se os valores do resistor e do capacitor, consegue-
se ajustar a freqiiéncia a partir da qual a estrutura de compensacio de
ganho comecga a atuar.,

As Figuras 6.4.4-(a) e (b), a seguir, apresentam, num "Abaco de
Smith", o efeito desta estrutura sobre a impedidncia de saida do
amplificador com feedforward. Em (a), apresenta-se como seria a
impedancia de saida sem a estrutura; em (b), seu valor apés a inclusio
da estrutura. Observe-se que antes da inclusio da esfrutura em questao,
a impeddncia de saida do amplificador com feedforward assumia valores
negativos, em freqiténcias préximas ao limite superior da faixa,

enfatizando ser ceondicional a estabilidade do circuito.
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Figura 6.4.3: Respostas simuladas do sistema projetado, onde sio apresentados o ganho e

melhoria dos niveis dos produtos de intermodulacio, para duas condigdes: sem o toco e com

o teco, colocado na segunda malha.
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Figura 6.4.4: Representacio grafica das impedincias de saida (simuladas) do sistema, sob duas

condicdes: {a) sem a estrutura RC e, (b), com a estrutura RC.
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Uma outra caracteristica importante da estrutura proposta serd
descrita a seguir: a possibilidade de se alterar o comportamento do
cancelamento de espiurios, proporcionado pela circuito de feedforward,
simplesmente alterando-se o comprimento da linka de transmissio que
compensa o comprimento elétrico do amplificador auxiliar da segunda
malha. Para ilustrar qudo forte pode ser este efeito, foram simuladas

respostas (cancelamentes) para diferentes comprimentos de linha,
apresentadas na Figura 6.4.5.

o DB[S21]
AMP
30. 00 ]
/] =N = J -
7 = = &
. \ iy
N A~

A

0. 000 s 0. 000
" . .. Ew 488° @
E= 4802 O
-30. 00
0.100 0. 800 FREQ-GHZ 1. 500

Figura 6.4.5: Efeito da variagio do comprimento elétrice da linha de transmissao (E) que
compensa ¢ comprimento efétrico do amplificador auxiliar da segunda malha,

para dois comprimentos de linha, indicados na Figura para 1 GHa.
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Uma aplicagdo direta deste efeito é a possibilidade de se sintonizar a
faixa de freqiiéncias na qual um maior cancelamento dos produtos de
intermodulacio é desejado. Observe-se que isto simplificaria o projeto
de um conjunte de amplificadores linearizados, cujas freqiiéncias de
operacao fossem ligeiramente diferentes. Um exemplo tipico seriam os
amplificadores de poténcia de um sistema radio digital tipico. Poder-se-
ia fazer um projeto basico iinico, de faixa larga, que abrangesse todos os
canais, e, para cada um deles, se otimizar o comprimento da linha de
transmissio (de compensacio de fase). A titulo de exemplo, no RADI-
X14, da Telebrds, tém-se 12 canais de 27 MHz cada, distribuidos na
faixa de 1,9 a 2,3 GHz. Uma outra importante possibilidade seria a de se
fazer este controle eletronicamente, através da substituicao da linha de
transmissdo que compensa o segundo amplificador auxiliar, por uma
outra estrutura, um pouco mais complexa, contendo algum componente
eletronico que permitisse alterar o seu comprimento eiétrico
equivalente. O novo circuito resultante serd discutido na préxima
Secio. Na mesma Seg¢ao seri também discutida uma outra opgao de
estrutura, nac tde eficaz, tendo porém a fungido diditica de se
compreender ainda mais o comportamento de amplificadores com
feedforward.

6.5 UMA ESTRUTURA COM CONTROLE TOTALMENTE
ELETRONICO

A seguir, serdo apresentadas duas outras formas possiveis de
implementacao de amplificadores linearizados com feedforward. A
primeira delas, cujo desempenho supera todas as demais formas ja
apresentadas ae longo deste trabalho, tem ainda a vantagem de permitir
gque se otimize eletricamente o cancelamento dos produtos de
intermodulacido gerados, em uma faixa de freqiiéncias préxima a uma
década. A segunda, ndo tao versitil, permite que se otimize, variando-se

o valor de um inico componente, o comportamento {(quanto a
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intermodulaciao) em uma faixa significativamente mais estreita, porém,
centrada em qualquer freqiéncia dentro de uma década. O interesse
desta segunda estrutura reside, principalmente, no fato de auxiliar a
compreensao dos mecanismos "por tras" da estrutura eletricamente
controlada.

Existiram dois motivadores para a proposicdo da estrutura que serd
apresentada a seguir: Poder se controlar o comportamento do circuito
apenas variando-se tensdes externas e, também, possibilitar que, quando
de uma eventual producido em série destes amplificadores, pequenas
variacoes dos pardmetros dos componentes nio comprometessem o

projeto.
Os pressupostos bdsicos eram:

-A compensacao do comprimento elétrico do segundo amplificador
auxiliar apenas por uma linha de transmissio era uma solucio simples,
porém, nao necessariamente 6tima; especialmente em baixas freqiiéncias
(onde os capacitores de desacopiamento tém papel importante nas

relacoes de fase);

-Seria muito conveniente poder-se ajustar o desempenho do circuito
de uma forma nde-invasiva, ou seja, sem ter que se alterar valores de
componentes ou realizar ajustes no layout do amplificador. A introducio
ne circuito de componentes controliveis por tensio externa, como por
exemplo um varactor, poderia permitir tal ajuste. O probiema passou a

ser, portanto, qual a melhor forma de untilizi-lo.

A andlise conjunta das duas premissas sugeriu a colocacio de um
varactor em série com um dos dois ramos da segunda malha: Com isto,
conseguir-se-ia variar a fase relativa entre os dois caminhos dos sinais
(um deles correspondendo ao sinal amplificado, contendo produtos de
intermodulacdao e, o outro, correspondendo apenas aos produtos de

intermodulacao). A decisdo sobre em qual ramo dever-se-ia colocar o
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varactor demandou uma analise mais rigorosa ndo apenas do diagrama
de blocos do protétipoe realizado, Figura 6.4.1, mas também, o esquema
elétrico do segundo amplificador auxiliar, Figura 6.3.1. O porqué disto
decorre do fato da banda de operacdo desejada para o amplificador
incluir freqiiéncias desde algumas dezenas de megahertz até a faixa de
microondas: A resposta as freqiiéncias na regido de 1 GHz exige a
utilizacao de capacitores de capacitincias relativamente pequenas
(dezenas de picofarads), de forma que estes operem ainda abaixe de suas
freqiiéncias de ressondncia (No protdtipo realizado, estes capacitores
sio, na sua maieria, bloqueadores de polarizacdo (DC block)). O preco
que se paga por isto é uma distorgio na linearidade de fase do sinal, a
medida que a freqiiéncia de operacdo diminui. A introducao desta
distorcdo de fase, entretanto, pode ser compensada pela inclusido de um
ou mais capacitores no outro caminho do sinal, ou seja, na estrutura que
compensa o comprimento elétrico do segundo amplificador auxiliar.
Estes capacitores podem ser tanto fixos gquanto varidveis. A utilizacae
de um ou mais varactores (capacitincia variivel, portanto) tem a
vantagem de permitir ajustes, dispensando-se a troca de componentes,
conforme ji dito anteriormente. A melhoria no cancelamento de
espirios, obtida através deste procedimento, foi de quase 15 dB,

especialmente nas baixas freqiiéncias (centenas de megahertz).

A Figura 6.5.1 apresenta a resposta simulada, quante ao cancelamento
de espuirios, de um amplificador no qual foi incluide um capacitor de
compensacio. Estdo apresentadas as respostas correspondentes a trés

valores diferentes deste capacitor.

E importante notar que a redug¢do média nos niveis dos produtos de
intermodulacio é de aproximadamente 25 (vinte cinco) dB. Isto significa
gque o amplificador principal podera trabalhar até aproximadamente 8
(oito) dB acima da poténcia na qual teria que operar caso o sistema nao
fosse linearizado (para uma dada linearidade desejada). Isto devido &

relacdo de um para trés entre um incremento na poténcia dos tons
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fundamentais e o aumento resultante da poténcia dos produtos de

intermodulacido de 3% ordem.

DBIS211
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0. 1409 0.8009 FREQ-GHZ 1.500

Figura 6.5.1: Melhoria relativa dos produtos de intermodulacio, em relagio ao ganho total do
sistema, para o caso de um capacitor de compensacdo: (2) curva para 1 nF; (b) curva

para 120 pF e, () curva para 42 pF,

Outra forma de se avaliar esta meihoria seria dizer-se que, para uma
dada poténcia de operacido e linearidade desejadas, bastaria um
amplificador cujo Ponte de Compressio de 1 dB fosse 8 dB abaixo
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daquele que seria necessdrio caso ndo se estivesse usando o sistema. Isto
representa uma grande vantagem nio sé quanto ao consumo de poténcia
de alimentacdo, como também quanto aos custos de componentes e de
dimensdes fisicas {uma vez que a drea necessaria para o dissipador de

poténcia do amplificador principal seria significativamente menor).

A Figura 6.5.2 apresenta o diagrama de blocos deste sistema com um
capacitor de compensacio.

amplificador principlal
{ trés estdgios)
mar-1

(p:'
Zero B=7.6 E=488 |\ E=1333  E=150.5
entrada grau Z=22 18 Z=20 Z=286  7=40
| W I —— Y f 141 I I - 1

0 saida
12

E=17,25
220 T 5pF Z=11.2

{b:
I amplificador 180
auxiliar ( ] estdgio} graus

mar-1 > b 7

mpd-2704 mar-1
FET de porta dupla

Figura 6.5.2: Diagrama de biocos de um sistema feedforward com um capacitor de cempensacio,

de 42 pF.
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Uma evolucido desta estrutura conseguiu melhorar, um pouco mais, o
cancelamento de espurios no limite inferior da faixa: Basicamente,
consistiu, simplesmente, na adicio de mais um capacitor, colocado
conforme mostrade na Figura 6.5.3, fazendo com que a reduciio nos
niveis dos produtos de intermodulacio seja de aproximadamente 25 dB,
desde algumas dezenas de megahertz até aproximadamente 1 GHz; vide
Figura 6.5.4. O circuito Touchstone que o descreve é apresentado no
Anexo II, sob o nome de ULTI50. Esta estrutura de arquivo foi utilizada

em todas as simulacdes dos sistemas feedforward deste trabalho.

amplificador principlal
( trés estdgios)
mar.1

E=488 E=133.3 E=150,5

entrada grau C1  z=m 18 7=20 C2  z=286 Z=40
1 { 1
120 saida
E=17,25
220 ¢= Z=1172

180
graus

* amplificador
auxiliar { [ estdgio)

mar-1
mpd-2704 mar-1

FET de porta dupla

Figura 6.5.3: Diagrama de blocos de sistema feedforward com dois capaciteores de compensacio;

Cy = 220 pF, Cy= 42 pF.
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6.6 RESULTADOS MEDIDOS DO PROTOTIPO IMPLEMENTADO

Nesta Secao serdo apresentadas algumas medidas feitas no protétipo

de validacdo, descrito principalmente ao longo deste Capitule. A
fotegrafia do protétipo construido é mostrada na Figura 6.6.1.

Figura 6.6.1: Fotografia do protétipo de validacdo construide para este trabaiho.

As perdas de retorno de entrada e de saida sao mostradas nas
Figuras 6.6.2 e 6.6.3, respectivamente.
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200.@ miinits/
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Figura 6.6.2: Perda de Reterne medida (entrada do sistema com feedforward), de 0,1 a 1,5 GHz.

hp

Figura 6.6.3: Perda de Retorno medida na saida do sistema com feedforward, de 0,1 a 1,5 GHz.
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A reposta de ganho do protétipo fabricado (ampliificador com
feedforward) é apresentada na Figura 6.6.4. Para efeito de comparacéao,

repete-se, na Figura 6.6.5, a resposta anteriormente simulada.

Sp1 log MAG
REF 2.0 dB
5.9 dB/
= — e e -
i —_
-b/ -"'"\_____,,-—-.
1 intaliiany inlad Rt St e T e
D
Ref.:0 dB aI
B N S O N N
041 0,8 4.5 Gls

Figura 6.6.4: Resposta (experimental) do ganho do protétipe fabricade, de 0,1 a 1,5 GHz.
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Figura 6.6.5: Simulacio do ganho com a freqizéncia, do prototipo projetado.
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Como pode-se constatar, os desvios dos resuitados experimentais, em
relacio aqueles simulados sio muito ligeiros, o que cenfirma a
importincia de se utilizar os modelo equivaiente de cada componente

(resistores, capacitores, etc.), quando da simulacio.

A préxima caracterizagio experimental consistin em se medir o
comportamento da melhoria nos niveis de intermodulacio, para
diferentes niveis de poténcia de entrada (no amplificador com
feed forward). O procedimento experimental para isto é simples: Uma vez
que se dispdoe de um amplificador com ganho controlado, na segunda
malha do sistema feedforward, ao ajusti-io como um atenuador, ou seja,
com ganho muifo menor que um (0 dB), tudo se passa praticamente como
se nio se estivesse operando com feedforward. Utilizando-se um
analisador de espectro ("HP8566 B - Spectrum Amnalyzer"), foram
medidos os produtos de intermodulagdo, a partir de dois fons em CW
(gerados em dois "HP 8641 B - Sweep Synthesizer"). Estes tons estavam
afastados de aproximadamente 1,4 MHz. A distincia entre eles foi
arbitrariamente escolhida, de forma a "caberem", dentro da tela do

instrumento, os produtos de intermodulagio mais representativos

(3¢ 5% prdem).

Foram utilizados pares de tons com -26 dBm, -29 dBm, -32 dBm, «35d8Bm
e, finalmente, -38 dBm. Para cada caso, mantiveram-se constantes todas
as tensbes de controle do sistema feedforward, exceto a temsido de
controle de ganho do 2% amplificador auxiliar. Mesmo assim, ndo se
buscou "otimizar", para cada caso, um ganho 6timo do sistema, usando-
se o recurso de variacio de ganho do segundo ampiificador auxiliar
(cujo valor mdximo é de aproximadamente 35 dB, conforme apresentado
na Figura 6.3.3) apenas como uma chave "liga-desliga”. O ganho total
do sistema foi de 15 dB. As curvas correspondentes 2 caracterizagdo
experimental do cancelamento dos produtos de intermodulacdo sio

apresentadas nas Figuras 6.6.6 a 6.6.10.
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Figura 6.6.6: Intermodulacdes de 2 tons, medidas sem & com o sistema feedforward, Py =-26 dBm.
A condigdo "sem o sistema” corresponde a0 ¢aso no qual o Zg‘ampiificador auxiliar

estd funcionando como um atenuador (FET Dual Gate cortado}.
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Figura 6.6.7: Entermodulacdes de 2 tons, medidas sem ¢ com o sistema feedforward.
Pip= -29 dBm.
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Pim= —-32 dB8m
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Figura 6.6.8: Intermodulacdes de 2 tons, medidas sem ¢ com o sistema feedforward.
Pin=-32 dBm.
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Pip=-35 dBm
REF ~-5. 8 ciBm ATTEN 132 4B

=
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Figura 6.6.9: Intermodulacdes de 2 tons, medidas sem e com o sistema feedforward.
Pin= -35 dBm.

184



Pim= —3B dBm
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RES BW 39 kHz VBW 1 kHz SWP 1.08 sec

Figura 6,6.10: Intermodulagées de 2 tonms, medidas sem e com o sistema feedforward.
Pip=-38 dBm, @ Pyy = -23 dBm. Observe-se que a melheria nos produtos de intermodulagdo
de terceira-ordem (& direita e a esquerda dos deis tons principais) foi de aproximadamente
20 dB. Isto corresponde a ser possivel aumentar o nivel de operagio em aproximadamente
8 dB, para um dado nivel de intermodulagdo admissivel. A iste corresponde um apmeq,
to de eficiéncia de aproximadamente seis vézes. Uma parte deste aumento de eficiéncia se
perde, devido 2 poténcia perdida com os amplificadores auxiliares. Porém, como os pontos

de compressiao destes ser, pelo menos, 10 dB abaixoe da compressio do amplificador principal,
o ganho de eficiéncia ainda resulta cinco vézes maior, aproximadamente.
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A fltima seqiiéncia de medidas envolveu a andlise do comportamento
da meihoria dos niveis de intermodulacio, mantendo-se todas as tensdes
de ajuste e a poténcia dos tons de entrada constantes, variando-se
apenas as freqiiéncias dos tons de entrada. Isto permitiria se prever qual

seria a melhoria ao longo de uma banda de freqiéncias desejada.

As Figuras 6.6.11 a 6.6.22 mostram os dois tons de entrada
(@ -26 dBm) e os produtos de intermodulacio decorrentes, para
freqiténcias desde 200 MHz até 1,3 GHz.

Convém ressaltar que nenhum ajuste foi feito apds a montagem do
protétipo, © que mais uma vez enfatiza a consisténcia da simulacdo.
Ajustes poderiam ser feitos para otimizar o desempenho do protétipo,
na bancada. Tais ajustes nio foram feitos ndo s6 para validar a
simulacao feita, como também, devido ao risco de se danificar o circuito,
altamente miniaturizado, em termos da tecnclogia utilizada para a
montagem (manual, com equipamentos convencionais). Devido a
quantidade de componentes ativos, descartou-se a duplicacdio do
protétipo. Os pontos mais importantes para os ajustes puderam ser
obtidos por simulag¢io: Faz-se uma andlise de sensibilidade do circuito,
"perturbando-se” o valor de cada componente (um de cada vez) e
observando-se a resposta a esta perturbacio. Serdo pontos critices, para
ajustes em bancada, todos aqueles elementos de circuitos para os quais
pequenas alteracdes em seus valores resultam em grandes alteracdes no
desempenho do circuito. O motivo disto é 6bvio: Se pequenas alteracgdes,
em alguns pontos, perturbam muito a resposta do circuito, pequenas
discrepancias nos valores dos componentes (tolerdncia de manufatura,
por exemplo) poderdo causar problemas. Foram eles: comprimento e
impedancia das linhas de transmissio que compensam o0s comprimentos
elétricos dos amplificadores; valores dos resistores que amostram ou re-
injetam sinais (em substitui¢cio aos acopladores direcionais das
estruturas convencionais j4 discutidas) e, por iltimo, os dois

capacitores de compensacdo de fase (apresentados na Figura 6.5.3).
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Figura 6.6.11: Produtes de intermodulacio (experimental), com e sem feedforward, com os dois

tons em aproximadamente 200 MHz.
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Figura 6.6.12: Produtoes de¢ intermodulag¢io (experimental), com e sem feedforward, com os dois

tons em aproximadamente 300 MHz.
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Figura 6.6.13: Produtos de intermodulacio (experimental}, com e sem feedforward, com os

dois tons em aproximadamente 400 MHz,
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Figura 6.6.14: Produtes de intermodulagio (experimental), com e sem feedforward, com os dois
tons em aproximadamente 509 MHz.
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Pinm= -2 dBm
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Figura 6.6.15: Produtos de intermodulacio (experimental), com e sem feedforward, com os dois

tons em aproximadamente 600 MHz.
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Figura 6.6.16: Produtos de intermodulacio (experimental), com e sem feedforward, com os dois

tons em aproximadamente 700 MHz.
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Figura 6.6.17: Produtos de intermodulaciio (experimental), com e sem feedforward, com os dois

tons em aproximadamente 8300 MHz.
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Figura 6.6.18: Produtos de intermedulacio (experimental), com e sem feedforward, com os dois
tons em aproximadamente 900 MHz.
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Figura 6.6.19: Produtos de intermodulacao {experimental), com e sem feedforward, com os dois

tons em aproximadamente 1,0 GHz.
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Figura 6.6.20;: Produtos de intermodulagio (experimental), com e sem feedforward, com os deis

tons em aproximadamente 1,1 GHz.
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Figura 6.6.21: Produtos de intermodulagio (experimental), com e sem feedforward, com os dois
tons em aproximadamente 1,2 GHz.
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Figura 6.6.22: Produtos de intermodulacao (experimental), com ¢ sem feedforward, com os dois

tons em aproximadamente 1,3 GHz.
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As curvas recém-apresentadas mostram um comportamento coerente
com a simulagao, apenas com melhorias mais modestas, em alguns casos,
do que as previstas. Isto era esperado, uma vez que nenhum ajuste de
bancada foi feito. A despeito disto, a regido onde o sistema atua é a

prevista, sendo os resultados, em alguns caso, muito significativos.

Um outro teste que poderia ser feito seria um no qual, para cada
freqiéncia, tentar-se-ia otimizar o comportamento de circuito. Isto foi
também realizado, porém, ndo sera incluido neste texto para nao
"carregd-lo" demais, e por ser de menor interesse, uma vez que o
comportamento em faixa-estreita ja é um assunto relativamente
dominado e coberto na literatura. As medidas feitas constataram, como
era de se esperar, que 0 ajuste em faixa-estreita permite um ganho
adicional de pelo menos 5 dB (pior caso) nos niveis dos produtos de

intermodulacao.

Hd, também, uma outra estrutura possivel, esta, porém, apenas de
interesse académico: Essencialmente, seria a estrutura dual daquelas
com capacitores de compensacido. Em vez destes dltimos, colocar-se-ia
um indutor em série com a saida de segundo amplificador auxiliar.
Pode-se consideri-la dual da outra, uma vez que um capacitor série
atrasa a tensdo em 90° enquanto que um indutor atrasa a corrente em
90°. Como o capacitor ou o indutor sdo colocados em "bracos” opostos
no sistema (o indutor em série com o segundo amplificader auxiliar,
enquanto que o capacitor é colocado em série com a linha de transmissio
que compensa o comprimento elétrico deste amplificador auxiliar), os
efeitos dos dois casos deveriam ser semelhantes - como o sio, conforme
mestra a Figura 6.6.23.

Observe-se que, também neste caso, ha uma melhoria no grau de
cancelamento dos espirios. Porém, isto se dda, em parte, 3 custa de uma

significativa diminuicdo de banda de freqiiéncias.
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Figura 6.6.23: Cancelamento dos produtos de intermodulagio em um sistema feedforward com

um indutor de compensacio (em série com o segundo amplificador auxiliar),

uma vez que a indutdncia,
3 medida

ser facilmente explicado,

Isto pode
apresentada pelo indutor introduzido, diminui rapidamente a
que a freqiiéncia diminui. Lego, a aproximacio de "dualidade” entre os

dois cases (com capacitor ou com indutor) sé ¢ razodvel em banda

estreita.
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CAPITULO VII

7.0 CONCLUSOES ESUGESTOES

Este trabalho descreveu e comparou as técmicas usualmente
empregadas para a linearizacio de amplificadores de poténcia,
enfatizando aquelas mais adequadas aos circuitos de alta-fregqdéncia e

de microondas. Duas delas foram apresentadas com maior detalhe:

-A Pré-Distorcdo em RF, nio s6 pela quase inexisténcia de artigos na
literatura técnica (talvez devido ao seu elevado interesse comercial),
como, também, por ter o autor contribuido no passado com uma

simplificacio nz implementacio desta técnica [40];

A técnica de Feedforward, por se constituir no principal objeto deste

trabalho.

Mostrou-se que esta técnica é vidvel, passivel de ser modelada e
implementada de forma simples e com ferramentas de software

comercialmente disponiveis, para a andlise de circuitos lineares,

As principais contribui¢des originais deste trabalho foram:

- A proposicio de uma nova estrutura de implementagio, o que nio
apenas estendeu a utilizacio da técnica para bandas multi-citavas, como
também permitiu o controle eletrdnico (sintonia) das caracteristicas do

sistema;

« O roteiro de projeto desta nova estrutura, além da proposicio de um
método para simular sistemas feedforward valendo-se simplesmente de

software para a anidlise de circuitos lineagres de microondas;

- Um método para a equalizacio da ondulagdo do ganho de poténcia
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de amplificadores banda-larga, tendo sido o mesmo proposto, simulado e

empregado, com sucesso, no prototipo fabricado.

Cumpre resaltar que estas contribuicdes foram objeto de um artigo
publicado nos anais da "1994 - RF-EXPO/West", CA, EUA [62]. Como
continuacio desta linha de pesquisa, sugere-se a implementacdo desta
técnica na forma monolitica, na qual apenas o amplificador principal
seria implementado na forma hibrida (circuitos monoliticos combinados
com circuitos com componentes discretos). Espera-se, com isto, a
operacdo em bandas de freqiiéncias ainda mais largas, que tém sido
progressivamente demandadas pelos circuitos opto-eletrdonicos, tais
como moduladores e demoduladores. Uma outfra vantagem, seria o de
passar a poder ser utilizado em antenas ativas com controle de fase, as
Active Phased Array Antennae. Convém enfatizar, que nestes sistemas,
produtos de intermodulacdo com niveis de poténcia relativa elevados,
tem efeitos desastrosos sobre o diagrama de radiacido, devido as
distorcoes de fase que introduzem. Os produtos de intermodulacio tém
direcdes de propagacdo diferentes dos sinais que lhes ddo origem, A
técnica de feedforward também tem se mostrado uma opcio interessante
para o projeto de amplificadores para entroncamentos de sistemas de
transmissao de televisio por cabo, CATV [64]. As técnicas de
linearizacio tem sido extensivamente usadas em amplificadores a TWT
(travelling wave tube), nas bandas C ¢ Ku, especialmente nos sistemas
embarcados (onde a pequena massa e a alta.eficiéncia sdo altamente
desejdveis). Uma outra linha de trabalho poderia ser a busca de novas
estruturas inversoras de fase, passivas, capazes de operar em miiltiplas
oitavas. O autor esti, no momento, trabalhando em uma estrutura
hibrida, cujo primeiro protétipo operou, com sucesso, na faixa de 30
MHz até, aproximadamente, 20 GHz. O desafio atual ¢ aumentar a perda
de retorno de entrada em parte da banda de freqiéncias. A estrutura
projetada apresenta perdas de retorno superiores a 15 dB em toda a
faixa, exceto as vizinhancas de 1,2GHz, onde piora para 7 dB, no pior

caso.
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ANEXO I

O SOFTWARE EESOF*TOUCHSTONE@ [24]

Este é o0 mais difundido programa de andlise/simulacido e otimizacio
de circuitos analdgicos ativos e passivos lineares de HF e de microondas.
Sua versatilidade manifesta.se ndo apenas pela abrangéncia de recursos
{como, por exemplio, diversas formas de apresentagio dos dados de saida
do programa, indo desde tabelas até Abacos de Smith), como também,
pela possibilidade de compartilhamento com diversos outros programas
da mesma so fitware-house, a EESOF. Este conjunto de programas criocu
um "pacote" cujo nome comercial é EESOF-ACADEMY [24], que
estende o universe de andlise também 4 operacio nio-linear (EESOF-

LIBRA).

A acuidade dos resultados foi extensivamente verificada ao longo
destes quase dez anos de utilizacio constante no CPqD-Telebris, bem

como no mercado internacional.

A demanda de hardware da versio utilizada (1.45) é tio pegquena que
um simples IBM-PC XT (ou compativel), com 8 Mbytes de RAM jid se faz
suficiente. As telas grificas, resultantes das simulacdes realizadas pelo
programa, podem ser impressas diretamente a partir de uma impressorsa

matricial (ou modelo mais sofisticado).
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ANEXO II
O ARQUIVO TOUCHSTONE DO CIRCUITO ULTI50.CKT

tamplificador total com feedforward, tese.
1

DIM

FREQ GHZ

RES OH

IND NH
CAP PF
LNG MM
ANG DEG

VAR
C1=220

CKT

CAP 19 CACH

!sam pling branch

I

'as 2 linhas abaixo sao usadas quando se monitorar o nivel de contri-
'buicao do amp. principal p/ amp. auxiliar.Cancelar res 9 100 r=120;
‘usadas tambem para levantar cancelamento final das intermodulacoes.
¥

RES 90 R=161

RES 10060 R=150

t

fa linha abaixo "liga” o amplificador principal.cancelada p.contrib.
tdo braco aux. para o amp. de ganho controlado

RES 9 10 R=0

'

ta linha abaixo deve ser usada quando se monitorar o nivel do braco
tauxiliar no amp. de ganho controlado, ganho total, cancelamento da
tprimeira matha (fundamentais)

H

'RES 9 160 R=120

RES 1000 R=220

1

to "lmarlok” corresponde ao SZPA 180 1160 INVERSOK.S52P
tpar de quadripolos ---» S2ZPD 11011560 IMAR1.52P

1)

S2PA 1001150 IMARIOK.32P

TLIN 115116 Z=30 E=270 F=2.5

RES 116 130 R=15

1

tfim da primeira malha

1

'a linha abaixo ¢' usada qdo. se medindo a contribuicao devida aco
'braco auxiiiar (¢' a imped. "vista" pelo amp. de 1 estagio)

i

'RES 160 R=93

tatepuador 75-50 6dB
]

RES 10 15 R=42
RES 150 R=82
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'o "3mariok” correspode ao  32PB 15200 -NVERSOK.SZP

!par de quadripolos --> §2ZPC 20300 3IMARL.32P
i

S2PB 153006 3MARIOK.S2P

1

RES 30 130 R=330

1

TLIN 3031 Z=22 E=19 FK=25

i

testa linha deve ser usada quando se medir o cancelamento da
'primeira malba, e para avaliar as contribuicoes individuais
'de cada ramo da 1# malha para o amp. ganho controlado.

H

'RES 310 R=30

L]

tinicio da segunda malha

¥

RES 31320 R=18§

cap 320 32 c=220

TLIN 32400 Z=20 E=1210 F=215
cap 400 40 =47

S2PC 130 1400 NAUXOK-4.82P
RES 14039 R=72

RES 39 40 R=47

"toco" de linha para atenuar diferenca de ganho no
final da faixa

1

TLOC 39 0 Z=11.2 E=276 F=l.6

TLIN 4041  Z=28.6 E=80 F=0.6

TLIN 41 42 Z=40 E=90.3 F=0.6

"defZp® para plotar o ganho do amplificador, ja’

fcom a primeira malha conectada

'

'DEF2P 131 AMP

T

I"def2p" para plotar o cancelamento da 1# malha e tambem
!para se mostrar as contribuicoes individuais dos ramos

'da primeira maiha

i

' DEF2P 1 130 AMP

1

"defZp" para a saida total do sistema e para se levantar
'o ganho total do amplificador
1

DEF2P 1 42 AMP

Jfm do arquive
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ANEXO III

Trabalhos do Autor, usados como referéncias nesta Tese
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Some Improvements on Feedforward Amplifiers
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ABSTRACT function of the power capability;
Secondly, the bias power
consumption and heat dissipation
This paper presents the increase unnecessarily. Despite of

feedforward technigque for broadband
amplifier linearization. Some
changes had to be made on the usual
circuitry, aiming at broadband
operation, Also, a step—by—-step
procedure is suggested to permit
that the whole system first order
simmulation and optimization may be
carried out using commercially
availlable linear circuit
optimization software. The
simmulated results are presented,
as well as the measured results of

the more critical blocks. For the
sake of completeness, a review of
the most common methods of
linearization will be given.

1 INTRODUCTION

Linearization is becoming

increasingly more popular as the
system complexity increases, with
specifications progressively
tightened. The straightforward
solution of backoff (i.e. to
operate the system far apart of its
compression point, typically more
than 8dB below) has two major

problems: The cost of the power
davices becomes a savera
limitation, as its not a linear

that, this solution, together with
feedback, remained for a long time
as the only alternative for linear
operation. More recently, pre-
distortion has become fairly
common. By this technique, part of
the incoming signal is used to
excite some strongly non-linear
devices, generating intermodulation
products, Figure 1, [1]. These
products are adjusted in phase and
amplitude, and then summed up to
the main signal stream. The
resulting signal is such that the
intentionally generated
intermodulation products will
cancel out those produced at the
output of the system,

The pre-distortion may be applied
on the IF circuitry or on the RF
(microwave) power amplifier. An IF
pre~distorter is cheaper and easier
to design than the corresponding RF
circuit. On the cother hand, when
the pre-distorter is designed
directly on the power amplifier, if
a fail occurs and the amplifier
must be replaced by ancther one,
the linear specification of the
system will remain unchanged, no
field calibration being necessary,
since the new unit has been

previously adjusted when
manufactured. This would not be
true, for the IF pre-distortion
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circuitry. As the caracteristics of
the new amplifier (now, itself
without pre—distortion) will not be
the same of the previous one, the
whole system ought to be adjusted
in the field. This is not a simple
task, demanding skilled personnel
and, at least, a microwave spectrum
analyzer. An RF pre-distorter is
presented in Figure 2, ref[2}]. Its
major advantage over the previous
scheme is its simplicity and lower
insertion loss, as a DC biasing on
the schotky diocdes is used to
adjust the phase and the magnitude
of the intermodulation products
that will be generated by them, for
a given input power (recalling the
strong influence of a bias current
on diode impedance, and so, on the
raeflection <coefficient). By
following the circuit presented in
Figure 2, one can see that the
incoming signal is divided by the
Wilkinson; One half of it crosses
the hybrid with the varactors and
goes toward the output. The othex
one, pumps the diodes, generating
the intermodulation products,
reaching the output through the
coupler. The rough phase
adjustment is provided by the piece
of transmission line. The slight
tuning in accomplished by changing
the dicde biasing and by the
varactoxrs. Diode biasing is far
more efficient tec control the
behaviour of that circuit than the
varactors. This structure is
tunable over a 10% bandwidth,
giving 15 dB improvement over each
1% bandwidth when applied in a
power amplifier as presented in
Figure 3.

The two major problems of the
pre~distortion technique are its
limitation to a fixed operation
power and gain, and its inherent
difficulty to cope with broadband
operation. The rest of this paper
will discuss the feedforward
system, wich is more insensitive to
these limitations.
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2 THE BROADBAND FEEDFORWARD
TECHNIQUE

In a few words, the basic idea of
this technique is to extract a
sample of the input signal and
another sample of the output of the
amplifier, the latter one with some
intermodulation products. After
equalization of the fundamental
frequency levels of both samples
and 2 180 degree phase shift of the
input sample, they are summed as
phasors. The result of that is,
under ideal conditions, to have
just the intermodulation products
sampled. This set is then adjusted
in magnitude and phase, in such a
way that when recombined with the
output, it will cancel out the
distortion at the output port of
the whole system. A block diagram
for this system is presented at
Figure 4. References [2] and [3]
present a quite comprehensive
explanation on how a feedforward
linearization system works.

It is important to point out what
are the causes for bandwidth
limitation of that system. First of
all, it is important that each
amplifier presents a linear group
delay, since its electric length
will be compensated by a piece of
transmission 1line. Different
structures may compensate non-
linear group delay, but they are
quite difficult to be implemented
at microwave frequencies and are
narrow-~band, in general. So¢, it is
important since the very begining,
that the designer keeps this in
mind, to refrain £from using
resonant structures, reflective
matching, etc, so0 common in
microwave amplifier design. As much
as possible, the amplifiers must be
based just on resistive feedback
and lossy match. Small electric
length structures should always be
prefered. So, it is important to
design keeping one eye in the
magnitude response and the other



one at the phase response.
Secondly, the usual structure
for sampling is a coupler. Couplers
are gquite convenient as they
present minimum insertion loss in
comparison with other sampling
structures, and also, because of
their isolation. Good isolation
simplifies the circuit design, as
the return losses become not so

critical to the circuit
performance. However, they are
limited in bandwidth, typically
below one octave. Multioctave

microwave couplers do exist [41,
but they can be 1large and
expensive. For tens of megahertz up
to approximately 1 GHz is possible
to use twisted-pair couplers.
Beyond that, the parasitic
capacitance of the windigs act as a
low-pass filter, limiting their
use,

The technique suggested in this
paper uses lumped resistors as
samplers. The isolation in some
cases is provided by a low-cost
mmic’s. When such approach is not
possible, a careful design to
assure 1low return losses is
necessary. Figure 5 presents its
block diagram. It is easy to see
that a feedforward system is formed
by two loops: the first one, in
which the fundamental frequency

samples are cancelled; and the
second one, where the
intermodulation products are

sampled, adjusted in magnitude and
phase, and reinjected into the
output . Besides the resistors,
three other changes have been
introduced:

~The inclusion of an additional one
stage low power amplifier (in the
first loop), to compensate for the
insertion loss of the resistive
attenuator and to provide isclation
(8,,<<1});

—-The use of a dual gate transistor
as part of the auxiliary amplifier
of the second loop, allowing the

electric control of the
intermodulation, avoiding the need
of attenuator "cut-and-try" adjust.
Dual gate FET's have the advantage
of gain varying, without phase
changes;

~The inclusion of a lumped phase
inverter (bifilar, ferrite based}
and a dummy one, non-inverter, Jjust
Lo keep the symmetry of the
insertion losses and the phase
relations between the two branches
- see Figure 6.

3 DESIGN STEPS

Following, some suggestions will
be given to aid the design of
broadband feedforward amplifiers:

~Define the circuit topology
as a function of the desired gain
and power;

—-Design the main amplifier
with minimum complexity, avoiding
resonating structures. Resistive
feedback and lossy match structures
can be a good choice;

~-To assure correct phase
relations at low frequencies, the
number of stages of the auxiliary
amplifier of the first loop must be
even or odd depending whether the
number of stages of the main
amplifier is even or odd (phase
inversion for odd number of
stages). In the present example,
the main amplifier is a three stage
one, and the auxiliary amplifier of
the first loop is a one stage
amplifier, Accordingly, the
auxiliary amplifier of the second
loop must be an even stage
amplifier, since it is compensating
a2 "zero stage" (transmission line)
amplifier. In the present case, a
four stage amplifier has been used.
The gain of this auxiliary




amplifier should compensate for the
attenuation of the main amplifier
cutput sampler.

~As the sampling resistors are
parallel connected, they reduce
slightly the impedance level of the
association. So, it is recommended
that the imput impedance o¢of the
main amplifier be a few chms bigger
than the desired system impedance.
This is specially true for the main
amplifier input, as the input
sampler is a relatively small
resistor, to provide approximately
~15 dB coupling. The same happen
with the output impedance of the
second auxiliary amplifier, that
should be as high as possible,
allowing high gain to the output
sampling resistor, without loading
too much the output of the system.

-Optimize the cancelling of
the first loop, replacing the
second loop by termination
resistors. So, the ocutput of the
main amplifier and the node where
the second auxiliary amplifier will
be connected are locad terminated.
Any linear optimization routine may
be used to adjust the optimum value
of the sampling resistors (at the
input and output of the main
amplifier) and the length and
impedance of the transmission line
{that compensates the electric
length of the main amplifier),
searching for maximum cancelling.
The EESOF-Touchstone print—cut of
the designed circuit is presented
in Figure 7.

-For the second loop
cancelling optimization, the idea
is a little bit tricky: First of
all, disconnect the sampling
resistor from the input of the main
amplifier. Replace it by a
resistor, ground connected, whose
value is equal to the resistance
seen by the input, toward the
sampling branch. The same must be
done to terminate the auxiliary
amplifier of the first loop. This
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way, the impedance seen at the
output of this auxiliary amplifier
and the output impedance of the
main amplifier will remain
unchanged, but now, without
fundamental sampling cancelling.

-Connect the second loop
circuitry and coptimize the value of
the samplers (resistive power
dividers) and the length of the
transmission line, keeping
unchanged the values determined for
the first loop, aiming at minimum
system gain. This response is the
intermodulation products amplified
by the main amplifier gain;

~The difference between the
simulated response obtained above
and the "open loop" gain of the
amplifier is the intermodulation
reduction. To get the "open loop"”
respose of the system, just make R,
a large value, 1000 ohm, for
example. For the present case, a
curve like that is displayed in
Figure 8.

4 CONCLUSION

A brief review of the most common
techniques for power amplifier
linearization has been presented.
Some changes onto the usual
implementation of a feedforward

system has been discussed, aiming
at broadband operation. The
simulated results show

approximately 10dB improvement over
more than 800MHz bandwidth.
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MISTURADORES DE MICROONDAS UTILIZANDO SLOTLINE

MAURG DE LIMA COIMBRA

TELECOMUNICAGOES BRASILEIRAS S.A. - TELEBRAS
Centro de Pesguisa e Desenvolvimento

Rodovia Campinas Mogi-Mirim Km 118,5 - 13100 Campinas - SP

Neste trabalho serdo discutidos alguns misturadores de microondas cujo
elemento comum @ a utilizacdo de “stotline” {1) com "batum" de 1809, na
porta de oscilador local, para ¢ bombeamento dos diodos.

A conexdo direta dos diodos as bordas de um slotline apresenta  vanta-
gens em relacao 4 utilizacdo de hibridos como baluns do tipo  desbalan
ceado-balanceados;, sendo o alargamento de banda e a flexibilidade ;M
escolha dos niveis de impedancia desejados, via "tapering", especialmen
te convenientes. Ate onde vai o conhecimento do autor, a literaturs re
gistra a utilizacdo de slotlines para a confeccao de misturadores de
microondas apenas como parte de hibrides 1809 (“rate-race"), valendo-se
da possibilidade de inversdo de fase de uma transicac dupla microstrip-
stotline {2, 3).

Keste caso, continuava-se limitado aos rigidos niveis de impedancia do

1+ Simpd6sio Brasileiro de Telecomunicagdes, 19085, pp. 0.30 - B.2T.

hibrido e dependente de composicBes de fase de onda para o balanceamen-
to da estrutura.

No presente trabaltho, os misturadores utilizam apenas uma transicdo mi-
crostrip-slotline, do tipe "curto fisico", especialmente atil quando se
deseja bandas superiores a uma oitava (3). 0 dimensionamento dos slot
Tines e das transicBes microstrip-slotline foi obtido via expressoes em
piricas de sintese (4), simples ao ponto de poderem ser colocadas em
calculadoras de mdo.

0 MISTURADOR "BASICQ"

A celula basica dos misturadores aqui discutidos @ um misturador "sin-
gle balanced" cuja concepcdo bisica & apresentada na figura 1,

a-FILTRO PASSA-BAIXAS

b-FILTRO PASSA-FAIXA
OU PASSA-ALTAS

— ——— SLOTLINE
vZZZZZ77a  MICROSTRIP

oL

0s diodos sdo conectados diretamente as bordas do slotline, linha ba-
tanceada, o que substitui um anel hibrido de 1809, Diferentemente do
hibrido, o balanceamento do slotline independe da largura da banda de
Operagao.

Com isto, consegue-se alto isolamento entre as portas de oscilador lo-
cal {OL) e simal (RF) dependente apenas da semelhanca das caracteristi-
cas eletricas dos deis diodos.

0 isolamento 0L - frequéncia intermediaria (FI) & garantido nac apenas
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4, QUTRAS APLICACDES pelo balanceamento do "slotline" bem como por um filtro passa-baixas.
As portas de RF e FI estao isoladas por um filtro passa-faixa.
Foram projetados e realizados dois misturadores com rejeicao de imagem, Nos prototipos realizados em nossos laboratorios, no ano anterior, oS
F.1. em 70 Miz e 270 MHz respectivamente, sendo este tipo de misturador filtros de RF foram, sucessivamente, um capacitor para altas-frequenci-
a céluta bisica dos mesmos. As rejeices da frequéncia-imagem  (numa as (filtro passa-altas) ou um par de linhas acopladas (filtro passa-fai
primeira versdo realizada em “Alfac") foram respectivamente 18 e 35 dB xa, que alén de rejeitar FI rejeita a “frequéncia soma®) - figura 2
» .
no pior caso.
As demais caracteristicas sdc ligeiramente superiores as de um mistura-
dor separadamente. Em ambos os misturadores, com rejeicao de imagem,
o hibrido de entrada € do tipo “tandem" e o de F.I. em parametros con-
centrados {70 MHz) ou em pardmetros “quasi-localizados" (indutores}) e
concentrados (capacitores) para 270 MHz.
oL,
5. CONCLUSOES 0 filtro passa-baixas foi inicialmente realizado como um filtro

0s misturadores "single balanced" construidos sob este principio apre-
sentam, em geral, caracteristicas equivalentes ou superiores, as obti-
das em misturadores duplamente balanceados disponiveis em mercado inter
nacional. Isto & obtido com dois diodos ao invés de 4 ou de um "Quad",
e com grande simplicidade mecanica {circuito planar), Apresentam bai-
xa sensibilidade as variacOes de pardmetros decorrentes de imperfeicoes
do substrato; precisdo de realizacao da fotogravacao, etc., sendo por-

TSCHEBYSCHEEF em parametros concentrados {segmentos de fio para os indu
tores e capacitores para alta-frequéncia), sendo posteriormente substi-
tuidos por um filtro low-pass que utiliza parametros quasi-localizados,
parametros concentrados e parametros distribuidos {1inha exponenciall,
conforme apresentado na figura 2. A rejeicdo deste filtro € superior
a 34 dB na faixa de RF e maior que 20 dB na faixa "soma".

As caracteristicas basicas deste misturador sdo dadas a seguir:

tanto, de facil industrializacdo, - nivel de impedancia; 50
- perda de conversao: 6 dB 3.7 GHz - 4.2 GHz (RF)
7 dB 2.5 GHz - 6.5 GHz (RF)
- Isolacoes: (3.7 - 4.2 GHz)

OL-RF 28 db
OL-Fl 38 dB
RF-FI 35 dB

- "Ripple® em 40 MHz < .1 dB, na porta de FI

- V.5.W.R. nas portas: RF 1.4
oL 1.7
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"POLARIZAGAO DE DIODOS PARA PRE-DISTORCAO DE RF"

Mauro de Lima Coimbra
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SUMARIO

Este trabalho apresenta um pré-distorcedor de
RF que resulta em um circuito bastante simpies. Sua
simplicidade deriva do fato de que os diodos - res-
ponséveis peia pré-distor¢io - t8m suas correntea de
polarizacdo controladas. Com isto, elimina-se a ne-
cessidade de diodos PIN para controlar o nivel de
poténcia do sinal amostrado e pré-distorcido.

Um amplificador de poténcia com pré-distorcio
¢ apresentado e suas caracteristicas discutidas, a titulo
de exemplo.

1 INTRODUCAO

O uso de algum tipo de pré-distorgio para amplifi-
cadores de poténcia é bem conhecido. Pré-disiorcedores
em frequéncia intermediéria tém sido frequentemente pre-
feridos, devido & simplicidade dos circuitos bem como a
disponibilidade de componentes de baixo custo naquelas
bandas de frequéncia. Mais recentemente, a pré-distor¢ao
diretamente em RF comegou também a ser utilizada. AX
principaiq vantageny deste caso em relagio ao anterior é
que o ampiificador pode ser visto como uma “caixa-preta,
em termos de engenharia de sistemas. O que se quer dizer
com isto é que no caso de ocorréncia de uma falha, & uni-
dade pode ser quase que imediatamente substitufida por
outra - sem prejuizo da qualidade do sistema - dado que
o novo amplificador foi previamente compensado quanto
4 intermodulagio.

E interessante lembrar que caso se estivesse utili-
zando pré-distorgio em frequéncia intermedidria, quase
que certamente todo o sistema teria que ser ajustado no-
vamente, de forma a compensar 08 novos niveis de inter-
modulacio gerados pelo amplificador recém-substituido,
Tal tarefa costuma ser muito diffcil em campo nao 86 pe-

' los equipamentos de medidas que se fazem necessérios (e

Paulo Roberto Favaretto
EQUITEL/CPgD - TE_)LEBRAS

geralmente nio disponiveis em campo) como também de-
vido & qualificacic necessiria ao técnico para a execugdo
dos ajustes. A presenie estrutura apresenta como prin-
cipals vantagens, em relaciio aos circuitos usuais, baixa
perda de insercéio, custo reduzido, facilidade de ajuste e,
finalmente, simplicidade. ¥ o que se vers adiante.

2 PORQUE CONTROLAR A POLARI-
ZACAO?

A figura 1 apresenta o circuito mais comumente uti-
lizado para pré-distorgio em RF. Neste tipo de circuito
o sinal recebido na porta de entrada é separado em dois.
Uma metade ird bombear os diodos Schotky, gerandoe os
produtos de intermodulaciio, cujos niveis sio controlados
pelo atenuador a diodos PIN. A outra metade da poténcia
de sinal atravessa uma hibrida de 90° com duas de suas
portas terminadas em aberto - cuja inica fungio € a de
manter a simeiria de percurso dos dois caminhos do sinal
- sendo ajustada sua fase pelo defasador a varactores. Os
sinais propagantes em ambos os bragos sio entdo recombi-
nados pelo combinador Wilkinson do lada direito (figura
1}. Este tipo de circuito apresenta alguns problemas ine-
rentes, a saber:

a. A perda de insercio cosiuma ser elevada, por trés
razoes:

~ Uma parte considerdvel da poténcia é utilizada
no bombeamento dos diodos Schotky;

~ Uma poténcia razodvel é perdida no atenuador
PIN;

— A perda de inser¢io do combinador Wilkinson é
geralmente bem superior a 3dB, uma vez que o0s
sinais que alimentam as duas portas ndo estdo
em fase.

b. O ajuste (ou sintonia) costuma ser demorado, uma
vez gue hd trés estruturas com hibridas para serem
ajustadas. isto pode tornar-se zinda mais complexo
(ainda que resultando provavelmente em uma res-
posta melhor} quando cada semicondutor pede ser
ajustado, quanto as suas polarizagses, separadamente.

12.3.1



c. Finalmente, pode-se dizer que a estrutura convencio-
nal costuma apresentar dimensdes fisicas maiores do
que as correspondentes 4 vers3o a ser apresentada
neste artigo, Também, utiliza um nimero maior de
componentes.

A idéia de se controlar a polarizacio dos diodos surge do
fato de que os niveis dos produtos de intermodulagio ge-
rados pelo diodo aumentam quando a altura da barreira
de potencial diminui. Assim, caso se deseje aumentar os
niveis de intermodulagio, o diodo pode ser “piorado” pela
aplicagdo de uma corrente de polarizagio direta. Analo-
gamente, a reciproca € verdadeira.

Este fato traz outra vantagem: sob estas condicdes, menos
poténcia se faz necessiria para o bombeamento do dicdo
(usado como gerador de intermodulagio) para um dade
nivel de produtos de intermoduiagao desejado. Por outro
lado, é bem conhecida a forte influéncia da corrente de
polarizacio sobre a impedéincia de um diodo, alterando
assim a fase e o médulo de coeficiente de reflexido do dis-
positivo em relagdo as suas impedancias de fechamento.
A estrutura apreseniada neste trabalho se vale da pola-
rizacao dos diodos para fazerem o ajuste de fase entre
os dois caminhos do sinal, além dos varactores utilizados
para este fim. Eo que serd visto na se¢do seguinte.

3 O NOVO PRE-DISTORCEDOR

O sinal dividido pelo Wilkinson sofre uma alteragio
de fase na hibrida H1 sendo parcialmente convertido em
rodutos de intermodulagio pelos diodos conectados a
ﬁibrida H2. As duas componentes sio recombinadas pelo
acoplador H3; figura 2. A influéncia da alteragao das
correntes de polarizacao sobre a relagio de fase entre os
sinais que percorrem os dois caminhos é bem maior do
que a devida aos varactores, em especial, pelo fato de es-
tarem os varactores em paralelo com capacitores fixos. Os
sinais sdo recombinados no acoplador, que faz uma adigdo
asgimétrica dos dois sinais, reduzindo a contribuigao dos
produtos de intermodulagdo na porta de saida. £ impor-
tante a baixa perda de inser¢do do acoplador no brage
principal do sinal.

4 UM AMPLIFICADOR COMO EXEM-
PLO:

Um amplificador de 41dBm (ponto de compressio
de 1dB) foi projetado e construfdo utilizando este nove
pré-distorcedor. Seu diagrama de blocos é apresentado
na figura 3. Como é usual em amplificadores de poténcia,
a perda de retorno de entrada é garantida por um iso-
lador. O bloco 1, colocado antes do pré-distorcedor, tem
como fungao garantir que os diodos sejam bombeados com
poténcia suficiente para garantir a geragio de produtos de
intermodulacio. O atenuador PIN foi colocado para as-

segurar que a poténcia de saida seja mantida constante.
Isto € essencial para a correta compensagio da distor¢io.
O excitador consiste em um dnico transistor pré-casado.
O estigio de poténcia é composto por um par de transis-
tores pré-casados, montados em configuragio balanceada.

5 RESULTADOS PRATICOS:

As caracteristicas principais do amplificador proje-
tado utilizando o pré-distorcedor descrito neste trabalho
serdo dadas a seguir, sob duas condigbes: com ou sem
atuagao do pré-distorcedor.

—~ ganho: 5348

— ripple: 2dB (3.8 - 4.2GHz), 0.5dB (40MHz)
~ IM3: 60dBc, com pré-distor¢io

— IM3: 45dBc, sem pré-distorgio

6 CONCLUSOES

Um novo tipo de pré-distorcedor foi apresentado,
que tem come principais vantagens seu baixo custo e pos-
sibilidade de reducio de dimensdes fisicas.

Uma vez ajustado, o pré-distorcedor possibilita uma me-
Ihora tipicamente maior que 15dBc, nos niveis de IM3, em
canais de 40MHz, dentro da faixa de operagio do amplifi-
cador. Dois protétipos iguais foram realizados, obiendo-
se 05 mesmos resultados.
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and one /2 coil having the dimensions given above, to control
the orientation of any desired output polarisation. Because of
the fact that a long single-mode fibre does not change the
degree of polarisation, to adjust the output state of polarisation
it is sufficient to adjust the state of polarisation at the end of
this triple device located any place along the fibre.
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SLOTLINE-MICROSTRIP TRANSITION ON
ISO/ANISOTROPIC SUBSTRATE: A MORE
ACCURATE DESIGN

Indexing iterms: Slotline microstrip transition, Digital
simulation

A method for slotline-microstrip transition using the known
pair of stubs is presented. The end reactances are evaluated
and canceiled separately under maximum power transfer
condition. Computer-aided simuiation was implemented for
wideband analysis of structures. Compensation of anisotropic
effect is carried out.

Introduction: Some works on slotline-microstrip transition
have been presented previously, using: two quarter-wave
stubs,! open and short-circuit? and other structures.>* A more
accurate designing method, however, would have been helpful.

Method: In this ietter the two-stub transition is discussed (see
Fig. 1). The model is the one proposed by Chambers, Cohn,
Cristal and Young.*

There is magnetic coupiing between the slotline and the
microstrip. The length of each stub is computed keeping in
mind maximum power transfer: a short-circuit should be
efiected on the transition reference plane from the microstrip
tub and an open circuit from the slotline one. If the microstrip
s assumed given, one shouid evaluate first C,., n, Z,,and L to
»btain the stub lengths. The authors used known models for
Coer ! 1 and Z,,° Mode conversion will render maximum
yower transfer if Z,, = Z,,/n*. Unfortunately, n is a function
f Z,,, so an iterative process is advisable. The short-circuit
nductance L, was determined by curve-fitting the results
eported elsewhere.?

After those evaluations, the stub lengths can be obtained at
entral frequency f, by:

=2 ‘“‘( Zos )
=% \IfHL.

Am '
=52 (2%2..&)

Some common-substrates transition computations give the
values of Table 1 for 50 Q microstrip. The anisotropic case is
discussed further.

Anisotropic media: Some of the dielectric substrates used for
MIC circuits present anisotropy in permittivity {for example,
sapphire, ‘Epsilam 10'). For the latter the dielectric constant in
the sheet plane, evaluated elsewhere,'® is &, ,, = I3, and the
normal one is g, = 10-2. As the electric field configuration of
the slotline can be assumed to be confined within the substrate
plane, as a first approximation, the slot width is computed
using e, ,,. Inversely, ¢, for the fransform ratio n should be
used.
Microstrip circuitry can be designed from Szentkuti.'*

Simulation: For broad transition analysis a computer-aided
simulation was implemented.

The method leads to unity v.s.w.r. at centrat frequency. Out-
side this frequency a reactive component arises, but when
double-transition is used this component is transferred to the
second transition through the slotline. Owing to the nonlinear
nature of the process, the performance will depend on the slot-
line length L,.

microstrip line
/T
YL

o
‘iiofline-m
a
s
X
H: 4 Lw,
b

V2HC,,

Fig. 1 Slotline-microstrip transition
a Two-stub transition
b Parameters of slotline
¢ Equivalent circuit

Table 1 SOME COMMON-SUBSTRATES TRANSITION
COMPUTATIONS FOR 350 2 MICROSTRIP

Epsilam-10
H— K 707 - 20 AlSiMag 838 g, xy=13;
£ =20; g = 10°2; g, 2 == 102
Substratel H =317 mm |H = 0635 mm | W = 0-635 mm
Jo, GHz 10 48 48
Zos 81-87 60-28 6134
W,, mm 1942 0087 . 0165
!, mm 6925 7-590 7125
Ljd, 0-202 0-244 0243
I, MM 6125 5796 5500
Lafan 0223 0242 0241
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Results: The anisotropic substrate ‘Epsilam-10" was used to
produce a double-transition, with L, = 8 mm. The final-art
dimensions obtained after photo-etching were: W, = 0165
mm, W, =0560 mm, I, = 7125 mm and I, = 5500 mm. The
error of the Carl Zeiss tracking microscope used is + 0-002
mm. These dimensions were used for simulation. No tuning
was done on the final art,

Resuits are shown in Fig. 2: (¢} is the simulation prediction
and (b) is the measured performance. A good agreement can be
observed with theoretical results. It must be noted that with
vswr. < I'5 a band from 26 to 7-1 GHz (939 relative band-
width) was obtained—somewhat broader than the theoretical

one.

5 r
H
,.. |
!
]
H
H
. :
£ 3r 1
v i
> i
'
i
i
H
il i
26 to 71 GHz !
bl ‘?
- ~ L I
- - b ’
¥ 2 —t s S
28 48 68

frequency, K GHz

Fig. 2 Theoretical (solid line) and experimental {dashed line) v.s.w.r. for
siotline-microstrip double transition

Anisotropic substrate
Eppy = 1355, = 10:2; H = 0635 mm

Conclusion: This method leads to a better understanding of the
mechanism of the two-stub microstrip-slotline transition.

A first-order approximation model is offered for anisotropic
media. Not only can betier results be obtained but also a more
accurate prediction can be made,

This method aims at a perfect-match condition at central
{requency, but the authors feel that if this condition is slightly
disregarded a powerful broadband design can be achieved.
Research is being done on this.
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BRUNE-SECTION SIMULATION CIRCUITS
USING TWO OPERATIONAL AMPLIFIERS

Indexing term: Simulation circuits

New Brune-section simulation circuits using two operational
amplifiers are proposed. A first-order allpass filter is con-
structed as an application using one of these simulation cir-
cuits. The measured response coincided closely with the
calculated one in the frequency range less than about 10 kHz.

Introduction: It is weil known that a Brune section can be
realised using a floating ideal transformer, a floating inductor
and-a grounded capacitor or, alternatively, using two floating
gyrators, a floating capacitor and a grounded capacitor.! But it
has been considered impractical to apply these methods to the
active RC simulation of Brune sections since each of a floating
inductor, an ideal transformer and a gyrator usually requires at
least two operational amplifiers (0.a.8).** Iii this letter new
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a Brune-section simulation circuit for a positive coupling
b Brune-section simulation circuit for a negative coupling
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A BALUN for DOUBLE BALANCED MIXERS

Mauro L. Coimbra
CPgD--TELEBRAS, Rod. Campinas-Mogi Mirim Km 118.5
Campinas, 5.P - Brasil

ABSTRACT: In this paper a novel +type of balun will be

presented. The main advantage of the structure
proposed here is to have an accessible "center-tap" wich is
specially convenient to be used as the output port for the
intermediate frequency. As an example,a Double balanced mixer
has been designed, its performance being also presented.

I. INTRODUCTION

Everybody who has ever worked with Double Balanced Mixers,
D.B.M, on frequencies above 2 GHz probabily has experienced
a frustraticn on how to pick up the intermerdiate frequency,
I.F.: This is even worse when the mixer is supposed to work
over a large bandwidth, as large as an octave or more, since
most alternatives include a quarter wavelength transmission
line. This work has tried to overcome this barrier. The balun
to be suggested here has an inherent 1isolation between the
"center—-tap”, i.e, the I.F port,and the balanced ends,i.e, the
signal. That isolation relies on the symmetry of the circuit
as what happens in a "twisted--wire” balun. In both cases the
isolation 1is independent of frequency, at least in a first
order approximation. Another good feature of this balun is to
be planar, although etched on both faces of the dielectric
substrate.

II. UNDERSTANDING THE BALUN

The proposed structure is presented in figure-1.It consists
in a double microstrip-slotline transition. The first one, is
the common transition, as presented in (1) and (2). The second
che is a little bit different, since it doesn’t have the
quarter wavelength microstrip stub, but rather, a piece of
transmission line terminated at both ends by the diode "quad”
(or any other load, depending on the application}.

Co
- mlcrosinp\ { pen
N NEN
Lpen mlcrosm 3 Esioﬁ!ne 3
cvcmt
) - =
port 4

Fig.1l: the balun and its equivalent circuit
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The coming <ignal from the R.F port flows through the

microstrip line and couples to the slotline at the first
transition. Then, 1t is egually divided at the "slotline to
microstrip"” transition. As presented in figure-2, due to the
electromagnetic field distribution, ports A and C will always
present a 18@ degree phase shift, independent of frequency.
It must be noted that the point B is a virtual ground for the
balanced signal. This fact assures the isclation of the
center—tap (R.F to I.F for D.B.M applications).
Finally, it is important to point out the high rejection to
common mode excitation from sources connected to ports A and
C, fig.1 & fig.2. They will cause a symmetrical execitation on
the slotline,which cannot support an even mode of propagation
since it is a balanced transmission line.

fig.2: the electromagnetic field distribution at a "slotline-
microstrip” transition.

III. HOW TO DESIGN

The design of this sort of balun starts by chosing the
impedance levels at port-1 and ports "A" and "C". The first
transition, i.e, from microstrip to slotline, may be easily
evaluated by the methods presented in (1), (2). The synthesis
equations for slotlines have been given in a previous paper,
(3). The second transition may be designed in the same way,
but it is important to keep in mind that the loads {typically
diodes) connected at ports "A" and "C" will be in series. So,
depending on the desired impedance levels, a “tapering” or a
step transformer may be necessary to increase the impedance
seen into the balun outputs. Generally this does not pose any
problem since the slot becomes wider as the line impedance
increases. Probabily, the limiting factor will be the highest
feasible impedance with microstrip lines. However, there are
cases where the situation is the opposit and it is necessary
to decrease the impedance level of the balanced ocutputs. This
condition happens very often, since many Schottky diode quads
present impedance levels below 50 Ohms. Due to the difficulty
in decreasing the slotline impedance below approximately 6@
Ohms for most the substrates of current use, it will be easier
to continue the "tapering" on the microstrip of the second
transition. Fortunately, the impedance levels are such that
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neither the microstrip line nor the slotline becomes very
difficult to be made, for most practical circuits.

IVv. THE D. B. MIXER

As an example,a D.B.M will be presented. The proposed balun
is used to drive the diode quad with the signal {R.F) power
and to provide the intermediate frequency (I1.F) output. A
microstrip to balanced line tapering is used as the loecal
oscilator (L.0) balun: - see figure-3.

son P Duroid 6010
el %8 E_ - 0.5
AR R

H= .27 wm

RF

0

“HP" DICOE QUAD , SCHOTTKY ,M.B. L

fig.3: the double balanced mixer

The first transition was made using a delta stub (4) aiming
at the simplification of the fabrication process, but could
also be made with a "via hole” to ground. It must be pointed
out that the second transition presents a closed loop for D.C
currents being D.C uncoupled to ground, at the same time. So,
this type of mixer could be used as a "phase detector”.

The first prototype of this mixer was made using a "hand-
made” technique, without using photoreduction. So, there is a
slight uncertainty in the dimensions presented in figure-3.

The characteristics obtained form that prototype are given
in table-1.

table~1
:frequency :
2.0 2.5 3.6 4.0 5.0 6.¢ 7.6 7.5 8.0 9.0
==> GHz :
conversion :
loss 12. 7.5 7.5 8.9 8.6 9.0 7.5 8.6 18. °20.
: ==> dB
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It must be said that no attempt has been done to improve
either the V.S5.W.R of any port of the mixer or to improve the
R.F to F.I isoclation => a low-pass filter was not used, for
example. Nevertheless,this mixer has proved to work well from
2.5 GHz up to 7.5 GHz.

The author believes that significant improvements could be
easily achieved paying attention on points as such as:

a) -The introduction of a low-pass filter at the I.F port;

b) -By improving the matching network between the first
transition and the R.F port;

c) -By modelling the diode quad impedance aiming at “wider”
matching network;

d) ~The improvement of the used fabrication process, {obs. :
our plant has the necessary facilities but they were
not used for that circuit for “"timing" reasons);

e) -By the use of optimization routines, since there are
several degrees of freedom when one is working with
double microstrip-slotline transitions, (4).

V. CONCLUSION

A new type of balun has been presented. It has as a special
feature the availability of a "center-tap”, that makes it very
convinient for Double Balanced Mixers, D.B.M. For that reason
a D.B.M using it has been given as an example.Its performance
could be considered good over more than one octave bandwidth.
Finally, some suggestions were given to improve the presented
mixer.
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EQUACOES DE SINTESE PARA “SLOTLINE"

Mauro de Lima Coimbra

Centro de Pesquisa e Desenvolvimento - TELEBRAS

RESUMO:

Neste trabalho serdo dadas expressdes diretas para o dimensionamento de slotlines, sime
ples o suficiente para serem colocadas em uma calculadora programavel de bolso. O programa
aqui apresentado, escrito para a Ti-59, também determina a impedincia Stima da slotline em
uma transicdo dela para a microstrip, calculando a relagdo de transformacao de impedincias

i1, 21.

1. DIMENSIONAMENTO DA FENDA

As equacOes foram obtidas a partir das expressces
empiricas de andlise (3] propostas por R. Garg e K. C.
Gupta. Agquelas expressdes podem ser facilmente rever
tidas se 0.2 € WH< 1 (onde We H sdo a largura da
fenda e a espessura do dielétrico, respectivamente), Te

solvendo-se uma equagio cibica.

Porém, omesmo ndc ocorre para o  intervalo
.02 € W/H < 2, importante, por corresponder is impe-
dincias proximas 2 50 © nos substratos usuais. Nes-
te caso, fez-se um ajustamento de curvas nos termosgue
tornavam transcedental a equacdo revertida.

As equacdes resultantes sdo dadas a seguir para o
seguinte conjunto de parametros:

Onde e, € a permissivida

R
H 2% de do substrato e Z, . a im
0.01¢ N € s pedincia da slotline.

i) Para 0.04 € -g- £ 0.2 Com H definido como antes,

Se
A = 443.2481 Loge, - 738.1861 m
B = -(1.07Logege+1.44) (11,4-6.07Loge - TE]°
= -{1. gegt!- 4-6, RT3
-191.9163nggk+407.9533 (2)

C= 83.3665-40.01iLegeR-{G.SZLogER-G.H]

[11.4~6.07Legek,.%’_ Yoz, (3)

entio
W -Be /FaAC
e TN (4)
ii} Para 2< X 1
H
se C; = 21.525-14.555Logey+ (7. 1Loge-10.5)-Loge, -
(2.1~ 1.4200gey) I (s)
€= 105.0625+25(Loge )% ()% 102.5Loge, +
. ‘ R 3 * 5]
HF
£ x (1010ge,-20.9) ®)
C,= CZ.]-I.dZLogsR)z (-0.79+2.07Logeg) (N

Cy=~ 20 - 2(-0.79+2.07Logeg)Cs-(2.1-1 .4zmgen)‘ x
(0.15+0. 23Logey) (8)

C, = 167.2575-64.85Loge,- 2 (0.15+.23Loge,) X
Cs - (2.07Loge ~0.79) C, )

Co= F09.19-53.55Logag-(0.‘lS+.23Logz~:R) C-2,, Q0)

0. S Lo )
3C, 3C,
c 3C
R= (2. 22 | (2 (2
6 C c, 3¢,
$=2/7F cos E—I- cos“’(R//:aﬁ] -—£z-- (13)
3 3C
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B =S+ C,J/C, (14)

C x5 (8+C,/C) + CL/Cy {15}

B.vYB-4C

3 (16)

X.
H
lma vez ¥ Jdeterminado, o comprimento de onda na
siotline, ),, pode seT obtide via equacoes dadas na
ref. {31.

SOURCE

2. A TRANSICAO MICROSTRIP-SLOTLINE

Conforme discutido na ref. {4}, a impeddncia étima
da slotyine para uma transicao & dada por:

Z
7 e (17}

o8 n¥
onde Zos: Lom Sdo a impeddncia da microstrip e slot-
line, respectivamente, & n 3 relagdo de transforma-
gio [1,2]

n = Cos {-Z-Fﬂ- H] - cotg q sen(ﬂu- H) (18)
ho ° Xo
COm 200 .
- -
a, =5 H + tan {UNV) (%)
Q
by 2 1/2
U= {eg~ -2} (20)
A

5

v = 1(_2_&)2_ 1 (21)

s

Ay comprimentc de onda no espace livre

A determinacdo de I implica em um processo ite
rativo, uma vez que R ¢ um funcdo de A , e portad
to, wna funcdo de IZ__. A convergéncia do  processo
mmérico & bastante rapida, sendo que o programa para
calcular pode ser feito bem compacto usando-se a5 equa

coes de sintese anteriormente dadas neste trabalho.

3. USANDO O PROGRAMA

0 programa foi escrito em modo conversacional, usan
do para iste, a impressora para 3 Ti-59, PC-100, para
a entrada e saida de dados. (Caso ndo se disponha de
impressora, tudo que deve ser feito € se entrar com oS
dados a cada interrupcac do programa € substituir os
comandos de impressio (por ex: "Op 05", "Op 06") pelo

comando "‘pause’.

Apds carregar O programa, aperte a tecla “A' para
o dimensionamento da linha ou a tecla "B para a deter
minaco da transicdo. As entradas necessarias e sai-

das correspondentes $do apresentadas na fig. 2

Determinacao da fenda Determinacdo da transigao

Entradas:
Constante
dielétrica o5 g‘?“?‘.‘m‘.e €
relativa - leletrica 10.5
relativa
Espessura do H Espessura do H
diglétrico 0.635 dielétrico 0.635

Frequéncia (GHz) F 5.

Erequéncia (Qiz) F 5. -
Impedincia da YA

Impedancia da 1

slotline 60.47033055 MICTOSTTIP 50.
1225923768 [ ATEE Saidas:
comprimento Imped2ncia
30.09499018 L{ée Phdana oLimada }69-47033955
slotline
4. CONCLUSAO

Por questdo de clareza 3 tabela 1 apresenta uma
comparacio entre oS resultados fornecidos pelas equa-
cBes de anilise e os obtidos pelas equacdes de sintese,
propostas, para tres substratos de permissividades di-
ferentes (er=10, €.=15, sr=20), mantendo-se COnstan-
tes a espessura doS Mesmos € 2 frequéncia de operacao.
A concordancia entre os valores pode ser considerada
boa, sendo bastante satisfatoria em termos de impedén.
cia {melthor que 2%).

As discrepincias que ocoryem as viziphangcas de
W/H=.2, que correspondem a0 “pior caso", sao devidasao
nchaveamento’ de expressdes, também estando presentes
nas equacdes de analise, © que néo compromete a valida
de do procedimento sugerido.
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PROGRAMA PARA TI-59 - EQUACOES DE SINTESE PARA O SLOTLINE

! org 73
oF urs 93

01t
g1z

145 04 4 212 o2

146 02 Z13 0o

a3 Te LB Q&7 75 - 124 54 201 8% +
ool 54 Q&g oz 2 135 42 =7p 202 43 ROL
ooz &9 OF gga &5 = T3 02 6z 203 04 04
a2 02 00 gro 520 13y 7% - 204 &5 =
o4 £ OF ari 2 =z 138 53 ¢ 20% 52 <
GRS oz 02 07z 93 . 2% oz 2 206 01 i
pOE &3 0P vz o0 o 140 33 207 90 0
oo7 Q% 0% ard o7 v 141 0t i 208 8%
g0 91 ROt 0vs &5 = 142 7% - 209 43 RCL
o9 T2 ST d76 43 ROL 143 01 i 210 no ¥}
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0.04 0.0254 45.137 0.02316 44,374 38.689 0.02300 37.949 34,152 0.062284 3343 ~10 =-1.7
0.05 0.03175 47.073 0.03165 47.044 40.472 £.03133 40.361 35.805 0.03106 35.534 2.2 -0.5
.10 0.0635 53.718 0.06536 54.012 46.985 0.06536 47,289 42.120 $.06539 42.429 3.0 0.7
0.15 0.09525 57.544 0.09314 57.705 51.510 0.09406 51.361 46.752 4.09462 46.669 ~2.2 § -0.4
9.16 0.1016 53.637 0.09855 58.309 52.288 0.03960 52.046 47.568 | 0.10020 47.391 ~3.0 { ~0.6
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0.5 0.1905 69,794 0.19014 69,760 60.885 0.18028 60.866 54.795 0.19037 54.784 0.2 < 0.
0.40 0.254 75.623 0.2531 75.544 66.315 0.25347 66.272 60.060 0.25370 60.036 0.4 0.1
.50 0.3175 80.837 0.3156 80,738 71.242 0.31640 71.161 64,870 ¢.31700 64,834 0.6 | -0.2
0.60 0.3810 85.584 0.3773 85.326 75.665 0.37880 75.526 65.224 0.38000 69,159 1.0 ~0.3
0.80 0.5080 93.265 0.496% 92.684 82.980 0.50169 82.674 76.561 ¢.50520 76.419 ~2.21 -0.6
1.00 0.635 98.631 0.60544 | 97.589 88.276 0.61814 87.692 82.066 0.62776 81.801 -4.71 ~1.1
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A NEW KIND OF RADIAL STUB AND SOME APPLICATIONS

Mauro de Lima Coimbra*

ABSTRACT:

A slight different kind of radial stub is presented in this work which
is, basicaly, a triangular taper on the planar transmission line being
used (e.g. microstrip, stripline, etc.). Its shape is an isosceles
triangle (as the Greek letter ''delta'"). The simplification on its contour
was made just to allow the synthesis method to be iterative in nature. The
"delta'' dimensions are evaluated from the desired reactance, the angle "o",
the frequency and the substrate parameters. (see fig. 1).

Some practical results and applications are also presented.

I) INTRODUCTION:

Radial stubs are frequently preferable to the common one as they save
substrate area, add more flexibility in the layout, have reference
plane and finally, present wider bandwidth. Unfortunately, as faras is
of the author's knowledge, an effective synthesis procedure is still
lacking.

The method given here permits a quick and efficient way to dimension a
similar kind of radial stub (fig. 1). This new sort of stub has shown
to be a good alternative to the former one. It seems to be useful in
wherever a radial stub would be chosen. Its performance was checked
in some different circuits, namely, reference lines with parallel stubs;
filters and a ''shrinked’ 3dB Branch Line Coupler, discussed afterwards,
in this paper.

common radial the "delta"
stub stub
figure 1

*CPgD - TELEBRAS
Caixa Postal 1579
13100-Campinas, SP, Brasil

14t Eurcpean Microwave Conference, September

1984, pp. 516 - 521
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11) "DELTA STUB" SYNTHESIS:

The method relies on a well known property of transmission lines (T.L.)
given bellow.

Supose that a segment of a transmission line has its port 1 terminated
by conecting a load of reactance Z; = jA that results in an input
impedance Iy, presented at port 2. So, if port 2 is terminated by a
load Zp* then the input impedance seen at port 1 will be Z,* (complex
conjugate of Za).

Thus, if the stub is expected to present at port 12 reactance Z, from
an open circuit at port 2, such a piece of line should result in an open
circuit in port 2 if a load Zp* is conected at port 1. Now, the only
problem taht still remains is the line is tapered. To overcome this
difficulty, the tapered line is seen as a series of T.L. with infinites
imal length (L) with different characteristic impedance. This appro-
ximation is frequently used, and holds whenever & << A, Itis important
to notice that the line width is a well defined function of n é, "n™
integer, for each angle «a, since it's given by: (see fig. 2)

W=2né tg (0/2) m

-« W (n &) —w

N J‘s m

'IW L] l
no

\/

figure 2

So, it's easy to evaluate the characteristic impedance of each segment
(increment) of T.L.

To design the 'delta" what is made is to evaluate the “transferred"
impedance from the complex conjugate of the desired reactance up to an
arbitrary high impedance chosen to be the "'open circuit" (3000 was found
to be a good value of the normalized reactance for the 'open'’). The
computer program will stop at this point. To have the mmber 'n"' of
increments is to have the "delta"’ dimensions, as discussed before.
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This procedure is simple enough to be used in a programmable pocket
calculator (e.g. T.I-59 or HP-41). The version implanted in this Center
was written in "basic" - Tektronix 4054. It's a "less than S50 lines'
program, as presented in Appendix I.

1IT) SOME NUMERICAL AND PRACTICAL RESULTS:

Table-1 displays a set of examples, for some common substrates.

Table I

d?g;gfd fre- "delta" dimensions

tance |quency
ER H(m) | t(mm) { (ohms) | (GHz) o m{mm) | 1{mm)

substrate data

10.5 1.27 0.017 0.0 5.0 90 3.175 4.4%
10.5 1.27 0.017 0.0 5.0 60 3.48 4,02
10.5 1.27 0.017 0.0 5.0 45 3.67 3.97
10.5 1.27 0.017 | - 20.0 5.0 90 2.23 3.15
10.5 1.27 0.017 | +10.0 2.0 90 {10.62 12.26

2.24 | 0.787 | 0.017 0.0 3.7 90 8.09 11.44

where t, H are the copper and substrate thickness.

A comparison between delta and T.L stubs was accomplished by fabricating
the structures shown bellow: (fig. 3J.

G . LB

figure 3

Those structures are 'motch filters. The analyzed parameter was
bandwidth for a given attenuation.

10dB att. 20dB att. 30dB att.
delta stub 32 % 12 % 2.7 %
50 @ stub 19 % 6.4 % 2.0 %

IV) SOME APPLICATIONS:

As said before, the delta stubs find use in every place a parallel stub
would be chosen. However, as an example, a pair of structures will be
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given as a suggestion and/or a test of the accuracy of the presented
stub:

i)

ii)

A Low-Pass filter‘{Maximum Flat):

Center frequency: 2 GHz
Desired attenuation at 3.7 GHz = 20 dB

The "lumped" element values are shown in figure 4. The transmission
line version of that filter is also presented. The 'Cp'* capacitor in
fig. 4 (b) is a "'short circuit” at 4 GHz (undesired frequency band:
3.7 - 4.2 GHz) and has its area equal to a parallel plate capacitor
of 1.22 pf. This was not a difficult task since one can find out
the angle o« such as both requirements (frequency and area) are
satisfied.

The lower band response of that filter is the predicted the ''lumped
elements" modeling. However, an improvement of 14 dB was obtained in
the 3.7 GHz rejection.

3.05nH 7.35nH

Q 1 1 1.220F 3500 (a)
50 { T2.94pFT . '

wire 4 28 1oop (10mm)

4.08 Co TnHf
' V72

Wy 500 line

(b)

figure 4

A ""Shrinked" Branch-Line Coupler:

" In this example, a hybrid was built reducing the transmission Line

lengths by increasing their impedance levels and ""loading'' their ends
with "capacitors" ("delta'' stubs) - figure-5.

To evaluate those lines and capacitors what must be done is to equal
the voltage-current transmission matrix [1] of the desired quarter
wavelength transmission line to the matrix of the ''shunt capacitor-
high impedance T.L, series connected - shunt capacitor'' w cell.

Let Zg, Zo, be the desired T.L impedance and the m  cell Thigher
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V)

impedance line to be used. Then:

L = [150/(nF/eeg )] arc sin (Zg/Zg) (2)
C=5.10"10 cotg 0 (3)
and © = arc sin (Z3/Z,) (4)

where L, F, €of and C stand for the used line length (milimeter); the
frequency (GHz). The effective dielectric constant [2] and the capacitance
of the = cell, in Farads, respectively. It is important to note that
in the final layout of this hybrid each '"Deita" stub will represent the
parallel of two different capacitors, as the adjascent linesdonot have
the same impedances. To point out the advantages of using this alterna
tive, it is important to notice that a quarter wavelength, at the same
frequency and substrate, would be 33.5mm. The performance of that
hybrid is a little bit better (wider) than the traditional one.

figure 5: -~
gure > CENTER
) o FREQUENCY
Branch-Line Coupler, plus 1.15GHz
a quarter wavelength line

1;19 (.4mm}
CONCLUSIONS:
The proposed kind of radial stub has shown to be a good alternative to
the traditional one, having the advantage of being easily designed.
The agreement between the behaviour predicted by the synthesis method
and the practical results was considered good. Some new applications
can be found as the synthesis method is general.
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APPENDIX I

Computer program for delta evaluation, written in ''Basic''-Tektronix 4054.

REM THIS PROCRAM EVALUATES “DELTA" STUBS
SET RADIANS

REM

PAGE

PRINT

PRINT "ENTER ER,Himm) , FIGMZI"
INPUT E1 L H.F

PRINT "ENTER DELTA’S ANGLE"
INPUT Al

PRINT "ENTER DESIRED REACTANCE"
INPUT 11

Fre-l)

REM INIT1AL GUESS

AsEXPI50/42 4%SOR(EI+11)-])
UsH*S!SDR!A#(?*‘/El%/‘E*[IOi/E13/E.81)/A
Ezﬂ.ﬁ![E‘*l#!E%”?!/SDRTF‘?B*H/Vi)
D=@ 5/ (F¥SORIED)

p2=0s10

T2=TANIAIXP] /360

V=@

N=@

NzN+1

Wx2eDAT2+W

IF w=>1287 {F¥SORIE)) THEN 440
WhzH/ W

E=0 . 5¥(E1+1+(E1-1)1/S0RT1+10%W5))
21=L03I13*9.28318/EXPI533.355*95372 7589)1*”5*50R(1*12¥U51T213
28=608%21/50RE)
BzPI/150‘F*58RfE!*D

T=TAN(B)

M=Z2%111-Z@xTY /1 20@-11%T)

IF ABS(MI«<10B0 THEN 420

D=02
1F ARS{MI>320T THEN 4860
lisM

0 2802
PRINT “DECREASE DELTA'S ANGLE”
GO 10 179
PRINT "Ns" N
L=W/(2%72}
L2=L-B.‘12¥H$IE+B.SI/lE*B.ZES)llH/H*B.ZS?!itH/H*3.813I
PRINT USING “17A,2X,20.30" "DELTA‘S MEDIAN=":L2
E:éNT USING “14A,2X.20.30" . "DELTA’S SIDE=";L2/ABS(COS{AI¥P]/368))

ENTER ER.Mimm! FIGHZ}
9.8, .6%35.8
ENTER DELTA'S ANGLE

45

Eg;ER CESIRED REACTANCE
N=B&

DELTA S MEDIAN= 2.319
DELTA'S SIDE= 2.511
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SLOTLINE-MICROSTRIP TRANSITION ON ISO/ANISOTROPIC

SUBSTRATE :

BROADBAND DESIGN

A. Podcameni and M.L. Coimbra*
CETUC - Universidade Catdlica
Rua Margues de §. Vicente,209-Givea

22453 -~ Rio de Janeiro-BRASIL

Abstract

The two-stub transition design is analysed
on isotropic and anisotropic substrates.Broad
band design is made by optimizing the slotline
and the stub lengths. Sensibility analysis of
the behaviocur of the whole structurewith these
parameters shows the slotline length and impe
Jance to be the dominant factors.An extended-
with
for double-transitions,

octave design can easily be achieved,
VWSR less than 1.5,

Introduction

Slotline-microstrip transitions have alrea
dy been presented by several authors using:two
guarter~vave stubs!,open and short-circuit ? ,
and other structures®’*.Transitions employing
linear stubs are interesting not only because
they need no substrate holes, but also because
of the well known behavior of these stubs. Re
cently, the authors presented a letter® on an
accurate design of this transition under maxji
muwn power transfer conditios at the central fre
gquency. However, an analysis of the influence
of the various parameters on the bandwidth is
not available and will be presented in this

paper.

Broadband Analysis

The design eguations for the stub lengths
were obtained by applying maximum power trans
fer conditions to the transition model of Cham
bers, Cohn, Cristal and Young® at the central
frequency (see Fig. 1), with a séparate can
cellation of their end reactances in the transi-
tion reference plane :

) 4
s

-1
(ls/2ﬁ) tg (Zos/Zﬁfo Lsc)

Lo

-1
(km/Zﬂ) tg (l/2ﬂfo zom Com)

*M.L. Coimbra is now with Centro de Pesguisa
e Desenvolvimento / TELEBRAS

0148-645X/81/0000-0080300. 75(0) 1981 IEEE

The subscripts s and m refer to the slotline
and microstrip respectively, fo is the central
frequency, L., is the end inductance of the
slotline and com
citance of the microstrip.

is the open-circuit end capa

MICROSTRIP LINE

W
2 N

1/2 11 fo Com

zom
21itol g
SOURCE T,y

Fig. | SLOTLINE=~MICROSTRIP TRANSiT&DN
@ TWO~-STUB TRANSITION
b PARAMETERS OF SLOTLINE
¢ EQUIVALENT CIRCUIT
Table 1 - Common-substrates transition

computation for 508 microstrip

Substrate | AlsiMag B38| Epsilam - 10! Rogers 6010

H=0.63%mm = £ = 13 - 10

£ =4.8GHz | °r 10.2 TRy € -

o £ 10.2

r,z

2.5 60.28 61.34 60.38

oS

W 0.087 0.165 0.091

£ ,mm 7.5%0 7.124 7.523
T

is/AS 0.244 0.243 0.244

g omn 5.7%6 5.453 5.714

£_/A 0.242 0.241 0.242

m m

These design eguations give a perfect-matc
condition (VWSR=1)at fO.Outside this frequency
reactive component arises and a computer-aide
evaluation was carried out using a pumerical
which was obtained by cuxn
fitting results reported elsewhere’, Double
transitions are often used for practical T

expression for L sc

1981 MTT-S laternatmnal Symposmm Bigest pp. 80 - 82



and the above mentioned reactive com

sons -

ent 15 transfered through the slotline, and

!

phase added to that of the second transi-
is

n. The performance thus, depends on the

tio nd also on 7, %_and 2
a © os'’ m*

slotline lenght L_

The parameters Lg is
jables in a computer s;mulation/optimizati-
r

on program. The results, and the comparison
ith measured data, are presented later.
v

and 1 were used as va

Anisoctropic Substrate

as some of the dielectric substrates used
tor MIC present anisotropy in the permdttivity
(eg: sapphire and 'Epsilam-10'},it is useful
o have a model for the slotline microstrip
gransition considering this effect.Due to the
particular electric field configuration, the
authors have already suggested using e,
the evaluation of A_ and SlOtw1dth W_,

for the transform ratlo n

for
and
e Microstrip
ci;cuith design has already been reported

‘with
will lead to a wider slot, compa

,which

elsewhere®’?.Anisotropic substrates
e

Ey,ny 'z

red w1th an isotropic one with ¢ 5y

may be useful.

simulation and Results

three

commen substrates having the same heigth
H=0.625mm, is shown in Table 1 for the central
frequency f°:4.8 GHz. As there is no benefit ,
concerning wideband response, in usinga clot
line longer than A$/2, simulation starts with
this length value. Also, it is assred in this
work thzt a VWSR :1.5 is acceptable.

The computation of transitions on

The anisotropic substrate was first chosen
to be used in a double~transition simulation
and the results are shown in Fig.2 for L_ =
(Asfz)wiﬁ} Loelp and ch
A perfect-match condition is obtained at the

as given in Table 1,

central fregquency. Using the VWSR 1.5 crite
a relative bandwidth of 55% is obgserved.

If only the stub lengths are allowed to vary,
no substantial bandwidth increase is obtained ,
altough there is a small change in the shape

ria,

of the response. An equiripple situation is
also shown in Fig. 2 for stub lengths of L, =
7.029mm (0.239A$), and £m=5.34&rm (0.236Am)yie£

ding a relative bandwidth of 58%. This exanple

ilustrates how ineffective stub-tuning is.
Thegse cases were not tested experimentally.
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AS TABLE ¢

—mmme—  WITH STUB~ TUNING

Fig. @ SIMULATED DOUBLE-TRANSITIONS WITH NON-OPTIMAL
SLOTLINE LENGTHS

In the second simulation, only the slotline
length is allowed to vary, as distinct fram the
former example. The stub lengths are those from
Table 1. The simulated response when the slot-
line length is quasi-optimal, Ls=8.0mmﬂL2731s),
is shown in Ref.]®|. Such a transitionwas tes
ted experimentally and the results are
there.

shown
A 93% relative bandwidth is cobtained ,
ilustrating the significant importance of the
slotline length.

In the third simulation all the parameters
were varied. The best result obtained is shown
in Fig. 3. The corresponding stub lengths
Es=7.054mm and £m=5.523mm,
a length of 8.8 mm with Z

are
and the slotline has
os=61.34ﬂ.Measured re
sults are alsc shown and a relative bandwidth

of 106% is obtained.

VSWR ———— THEORETICAL
H ==mm~=- MEASURED
i
30 H
1
i
]
]
25
¥
'
!
i
.}
2.0}
1
1
! 21 T0 6.8 GHz
1.5 b
i
[}
“ -—— po
4 -
Vs
X+ .
2.8 8

Fig. 3 OPTIMIZED OCUBLE-TRANSITION ON EPSILAM-10



A similar procedure with the isotropic subg
trate Rogers 6010 was followed with the best
simulated response shown in Fig. 4 ﬂx-g;ﬂ.&mh
£s=7.455mm. £m=5.725 and Zos£60.389. Measured
results show a relative bandwidth of 101%, qui
te similar to the anisotropic case.

VEWR e THEQRETICAL
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¥
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Fig. 4 OPTIMIZED DOUBLE-TRANSITION ON ROGERS-6010
The experimental devices were made with a
copper coating of 12um. The final-art dimensi-
ons were checked with a Carl Zeiss tracking mi
croscope yielding an accuracy of + 2um; no t;
ning was done. -

Conclusions

From an accurate maximum-power-transfer at
design

was implemented for the two-stub transition.se

central frequency method, a broadband
veral simulations on diferent substrates have
shown that slotline length has a major influen
ce on the double-transition performance if ;
low VWSR,broad band and sharp cutoff are wanted.
Stub-tuning has less effect on the bandwidth ;
it may rather alter the ripple inside the band.
Simulations also showed that the slotline impe
dance must be the correct one-within a tolera;
ce not greater than 3 to 5% - otherwise c
results are obtained.
in good agreement with those predicted by the
simulations.

poor
Experimental results are

It is believed that the extended-octave
design, obtained here, is in most cases suffi
cient for the realization of practical devices“
with this transition, such as filters,

formers, hybrids and couplers.

trans
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THE GENERALIZED DELTA STUBS

Maurn L. Coimbra

Edson Cesar dos Reis

CPgD-TELEBRAS, Rod. Campinas-Mogi Mirim Km 118.5
Campinas, SP - Brazil

ABSTRACT: In a previous contribution (1} a novel type of

radial stub has been presented. Its triangular
shape has lead to a straightfoward synthesis procedure. The
major limitation presented that time was that the application
point of the stub should be its vertex.

The present paper presents a more comprehensive procedure
allowing not only the application point. to be any desired
width of line but also it could be arbitrarily stretched up
by a piece of transmission line. A synth. & analysis computer
program will be given at the end.

I. INTRODUCTION

Radial stubs are frequently convenient as they have a well
defined reference plane, present wider bandwidth and add more
flexibility to the layout (1). However, if one looks for stubs
with angles around 90 degrees or more due to a desired slope
parameters, it’s not always easy to find room to accommodate
them in the layout, without decreasing the angle. Another
situation that occurs very often is when the stub is supposed
to be the termination of a transmission line. In both cases
a "delta stub"” as presented in figure-1 would be interesting.

T, REFERENCE PLANE

fig.1l: the generalized delta stub.

It should be noted that +he “"delta" presented in (1) is a
particular case when “{o" and "Wo" are zero. Futhermore, if
"8 0" and "Wo",fig. 1, are chosen conveniently, the transmission
line may be easily bent +to fit in the lay ut. Also, it’s a
matter of fact: that no delta stub is a rer .ct triangle, but
rather, a trapezium since the application point must have a
a minimum dimension. Even when a stub is being used in shunt
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process (such as gold or copper layer thickness,etc. ), Wo has
to be properly chosen to prevent detachment after etching.

1I. “DELTA STUB" SYNTHESIS & ANALYSIS

For the sake of clarity, the explanation of the method used
in (1) will be partially repeated here, with sligth changes.
The method relies on a well known property of transmission
lines, T.L, which states that if a stub is supposed to present
at its application point, (port 1),a reactance Za from an open
circuit at the other end of the line, (port 2),such a piece of
line should result in an open circuit in port 2 when a load
Za¥ is connected at port 1. The delta stub is treated as a
tapered line, being approximated by a series of uniform T.L
with infinitesimal length "§" (i.e. w4 <¢ wavelength ), with
different characteristic impedances. The width of each small
segment is a well defined function of "n. §", n integer, for a
given angle "ot since it’s given by (see fig.2):

W=2.n. &.tan(e¢/2) + Wo

——  buse —

|-—-u(ﬂs)_...!

— ¢ medion

QN v T
& 3
%@ H A né ,T'w—-
\/ w_g__ 1 eo
L .

fig.2: naming the parameters. ..

So, it’s easy to evaluate the characteristic impedance of
each segment (increment) of transmission line.

To design the delta what is made is to determine, for each
increment, the transfered impedance starting from the complex
con jugate of the desired reactance through the transmission
line between the planes T and T’. The impedance transferences
continue through the tapered line until the resonance with
the end effect capacitance occurs.

As said before, the method presented here is basically the
same as the one given in (1). Actually, there are just two
differences: first, instead of starting with an almost zero
width transmission line it’s started with a line width equal
to Wo ( see fig.2 ). Secondly, as we have seen, the computer
program will halt when the resonance occurs - In (1) the
iteration stopped whenever a "transfered” impedance of 3000
has been reached. The end effect was compensated aftewards.
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The criterion used here is closer to what really happens
because the end effect 1s estimated at each iteration. It is
important to point out that there is an inherent difficulty
to evaluate the end effect in tapered lines. Note that when
the calculated equivalent lentgh of line is removed, the width
of the line will no longer bhe the same.This has been overcome
by applying an iterative procedure on the results given by
the computer program presented in (1). Nevertheless, what is
being presented now is more effective and elegant. The higher
the dielectric constant, frequency and angle the worse will be
the accuracy of the method if one disregards this problem.

The analysis procedure is exactly the reverse of the one
used for the synthesis.

I1II. THE COMPUTER PROGRAM

The method presented here may be implemented in a pocket
calculator such as HP-41; TI-59, ete. However, it will become
a little bit time consuming -approximately 3 min. for synth..
So, a Turbo-PASCAL (Borland International Inc.) program has
been written to be used 1in personal computers. The listing
will be given in appendix A.

1V. CONCLUSION

A comprehensive method for synthesis and analysis of a new
kind of radial stub has been presented. A computer program
and some examples were also given, allowing the direct use of
the proposed structure.
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(311023

PROGRAM DELTA;

VAR A,A1,B,0,01,02,E,E1,E
UL, T, T2, H, WL N
ITENP,H W, WB: REAL:
1,d,N: INTEGER;

Mz STRING(.1.);

LABEL ERROR,INIT;

JoBGH L TE,
{

2
9,20,71, 4, 01TENF HTEHP NTEMP,

PROCEDURE EEFF;

BEGIN

W3:=H_W;

E:=8,5#{E1+14{EL-1) /SORT(1H104NG) )}

IF ¥5)11.5 THEN £2:=8
ELSE
E2:=8, 28318/EXP (EXP (@, 7SE84LN{929K5/3
s

T3:=LN{{6+E21 SWS+GART {1 +50R{24HS1 )1 ¢
18:=60411/SART(E};

{+  DISPERSAD NAD INSTALADA 1)

(% G1=,82258(F1-1) /E#SERT(I8/60); +)

(% E2:=E1-{E1-1)/ (146%6.51342450R (HaF/

1y 8
(% 19:=IR4SORT(E/E21%LE2-1) F{E-1}; #)
% Ex=E2; #)

ENDy

PROCEDURE I0UT;
BEGIN B:=PI/130#F#50RTIE]s];
+=§IN(B) /CO5(B);
Ke=185 1141847}/ (10-1187);
EKD;

PROCEDURE SYNT;
LABEL ERROR;
BEGIN
[TENP:=-11;
[EEEL EH
{+ CHUTE INICIAL ¥}
Ar=EYP(S8/42. 4¥SEAT(EL+1))-1;
Wr=HeBs50RT (AR (T+R/EL) /114 H1+17ED) /R.B1)/A;
t=@. 50EL+1e{EL-1} /BERT{1+10%H/H))
IF A1{=98 THEN D:=B.5/(F#5@RT{E})
ELSE
D:=8.2/(F¥SORT(E});
D2:=0/20;T2:=A12P1/ 368 T2:=SIN(T2}/
COS(T2); We=By Nz=@; Di:=@;N:=8;J:=0;
IF{ Wa+L01<)@ THEN BEGIN
H_W:=H/H0; D:=l8;
EEFF; 10UTy [l:=;
Wi=NB; D:=208:D24
END

ELSE;
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APPENDIX A

REPEAT
H:=N+i3 GOTOXY(S,18); WRITEL'N=",N};

WIENP:=W;  Wi=2eDET2+H;
IF W)=120/(F*5ORT(E}) THEN BEGIN
BRITELN{'REDUCE ANGLE');
GOT0 ERROR;
END
ELSE;

H_M:=H/N; EEFF; NTEMP:=N; I0UT; Us=W/H;

DITENP:=D1s
D1r=6953s11/ (FeExHa(E+Q. 3}/ (E-0, 2581 %
(N/HeR, 2620/ ORZH+Q.B13) & {1+, JATFANNIHI/EL) )

IF {{MXB1) AND (J=B)}} THEN BEGIN
Je=i; M=l
Nr=W-24T28];
END;

b:=02;
=M

9&10!¥(38,2!;§R[TE('H=‘,ﬁ:B:S};

UNTIL W01

W3z=(H-W0) /{2872);
GOEAXY(S,14);

WRITELM{ "MEDIAN=",W3:8:3, 'MN"};
W3:=N5/ABS(COS{AL+P]/34@));B0TOXYIT, 12)
SHRITELNG SIDE=",¥5:8:3, "M’ )y

W3 =2eNTe5IN(A1#PT/3568) +WA; D11 =W3;

BOTOXY (5, {31 WRITELNC BASE=" ,W3:8:3,
M)y

ERROR:;

END;



e )

PROCEDURE ANA;
BEGIN

H_W:i=EXP(D, 6x50RT{{+EL)) /63 EEFF;M:=DY;

Nr=TRUNCAZET2# (F+4) $5QRTIE) 4
De=(DI-W2)/{T2928H) 5 H W:=H/W; EEFF;

[13=-6953811/ (FAESHH (E4, 3}I€E 8.258) ¢

i

The general format of the
data inputs & outputs is:

* DELTA’S SYNTHESIS & ANALYSIS

(W/HtQ.262) / (W/H+B.BI3) & (148, B4355LNIN/HI/EL))

FOR [:=1 TON DO
BEBIN

H_N:=H/M3EEFF: 20UT s We=i-28D4T2; 111 =N;
GOTOXY(S,18) sMRITE(N=",1:4," OUT OF -,

N g
END;
IF L8(>8 THEN
BEGIN
K _M:=H/Wl; D: =LA EEFF; I0UT;
END;
BOTAXY(S,E1)y [l:=NM;
WRITELN( REACTANCE=",M2B:3, "OHNS ')}
END;

BEGIN INIT:; CLRSCR;
WRITE{'DELTA’ 'SYNTHESIS & ANALYSIS'
);B0T0XY(3,3);

WRITE('SYNTHESIS OR ANALYSIS 7°);
GOTORY (27,3);READ (1) 60TOXY (5,415
WRITE{'ENTER DATA");60TOXY(S,5);
NRITE( ‘ER="); GOTOXY (5, 6);
NRITEC‘HOMI=*) ; OTOKY (5. 7)

WRITE( ‘F{BHZ=") ;60T0XY(5,B);
WRITE(*ANGLE=");GOTOXY{2S,5);
WRITE("ACCESS LINE(MM) );

BOTOXY (25,6}
WRITE('LENTBH= ") ;50TOKY(25,7};
WRITE(’WIDTH="); BOTOXY(S,9);

IF J1='S" THEN MRITE('REACTANCE=")

ELSE
WRETE (' BASE(MM)=");

GOTOXY(11,5);README 1 ;GATOXY (14,6} ;
READ (H) ;B0TOXY (15,7} READSF);
6OTOXY (14,8) ;READ(AL) ;6OTOXY(17,9)
IF J1="§" THEN READ(I1} ELSE READ(DI);
GOTOXY(35,8); READ(LE);80TOXY(35,7);
REAR (WG);

IF WC1E-2 THER We:=1£-2;

P1:=3, 1415927;

T2:=5IN (A1 1/348) /COS (A1#P1/360);
IF J1='5' THEN SYNT ELSE ANA;

BOTOXY (5, 15} ;HRITELNC'NEW OR END 7');
BOTOXY(23,15) sREADLN(I1) 3

IF Jt="N‘ THEN 60T0 INIT;

END.

*SYNTHESIS OR ANALYSIS? s or a
*ENTER DATA
*ER=(relative permittivity)
*H{MM)=(substrate thick.:)
*F(GHz }=( frequency)
¥ANGLE={"alpha", in degrees)
*REACTANCE=(negative for capacitors)
obs.: this question is replaced by
"BASE=" for the analysis

*ACCESS LINE(MM)

¥ LENTGH=

* WIDTH=

outputs:

*M=(upper-right of the screen; gives
the present value of the transf.
reactance during the execution.)

¥N=(number of iterations)

*MEDIAN=

*SIDE= are the parameters of the
¥BASE= triangle.

input

*NEW or END? (N or E),
to continue or not,

examples:

ER= 10.5, 2.2, 4.9

H= 1.27, @8.2, 8.5

F = 8.0, 12., 6.0 inputs
ANG= 87, 12@, 45

REA= -97, -50, +10@

LEN= 6.2, 9.0, 3.0

WiD= @.12, 0.2, 1.@

MED= ©.599, ©.917, 3.053
SID= ©4.826, 1.833, 3.385 -—>outputs
BAS= 1.258, 3.375, 3.530

obs.:2 : The analysis routine has
given reactances:

\\\\ ~37.258, -49.8%2, 14.378,
respectively.
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