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RESUMO

O presente trabalho aborda o desenvolvimento e a implementacdo de acopladores
hibridos em quadratura mais compactos e com largura de banda e desempenho similares
as do acoplador branch-line convencional. Para isso, fez-se uso de uma classe de
estruturas denominadas linhas de transmissdo artificiais (LTA). Uma nova estrutura
desse tipo, composta por trés linhas de transmissdo conectadas em cascata, ¢ analisada e
utilizada neste trabalho. Foram derivadas equacdes matematicas para o projeto deste
tipo de estrutura que podem ser utilizadas para obter LTAs com uma matriz de
espalhamento idéntica, para uma dada frequéncia de operacdo, a de uma linha de
transmissd@o com uma impedancia caracteristica e comprimento elétrico quaisquer. Essa
técnica foi aplicada no projeto de acopladores hibridos em quadratura em microfita para
as bandas GSM em 920 MHz e ISM em 2.45 GHz usando-se o substrato FR-4 com
espessura de 1.6 mm. Obteve-se dispositivos com areas aproximadamente 70% menor
do que a area do acoplador branch-line convencional operando em 920 MHz e
aproximadamente 50% menor do que o acoplador de 2.45 GHz. Os acopladores obtidos
foram simulados, fabricados e medidos, mostrando que os seus desempenhos sao
comparaveis aos dos acopladores convencionais. A técnica desenvolvida neste trabalho
¢ geral o suficiente para ser aplicada ao projeto de outros dispositivos que usem trechos

de linhas de transmissao.

Palavras-chave: Linhas de transmissdo artificiais. Acopladores hibridos. Dispositivos

em microfita.



ABSTRACT

This thesis is concerned with the design and implementation of compact hybrid couplers
with similar bandwidth and performance to the conventional branch-line coupler. To
achieve this, a class of structures, called artificial transmission line (ATL), was used. A
new structure of this type, made of three transmission lines connected in cascade, is
analyzed and used. Mathematical equations have been derived for the design of this type
of structure that can be used to obtain ATLs with an identical scattering matrix, for a
given frequency of operation, to that of a transmission line with a given characteristic
impedance and electrical length. This technique was applied in the design of microstrip
quadrature hybrid couplers for the 920 MHz GSM band and for the 2.45 GHz ISM band
using a 1.6 mm-thick FR-4 substrate. These couplers have surface areas approximately
70% smaller than the area of the conventional branch-line coupler operating at 920
MHz and approximately 50% for the 2.45 GHz coupler. The couplers obtained were
simulated, manufactured and tested, showing that their performances are comparable to
the conventional coupler. The technique developed here is general enough to be applied

to the design of other devices using transmission line sections.

Keywords: Artificial transmission lines. Hybrid couplers. Devices in microstrip.
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1 INTRODUCAO

Recentes anseios do mercado por dispositivos de comunicagdo sem fio multifuncionais,
baratos ¢ com tamanho reduzido t€m tornado a miniaturizagdo de componentes bem como
baixos custos de fabricagdo os maiores pré-requisitos em um projeto de circuitos de micro-
ondas. Com o objetivo de atender essas qualidades, o uso de dispositivos implementados por
meio de microfitas é bastante popular devido principalmente as suas vantagens de facilidade de
fabricag¢do, o que impacta diretamente no baixo custo. Uma outra vantagem é o fato de que
existe na literatura a descri¢do de varias técnicas de miniaturizagdo de circuitos implementados
utilizando esta tecnologia.

Um componente muito importante em circuitos de micro-ondas ¢ o acoplador
direcional, um tipo de dispositivo de micro-ondas passivo de quatro portas cujo simbolo esta
mostrado na Figura 1.1 abaixo. Tradicionalmente, quando usado como divisor de poténcia,
considera-se a porta 1 como a entrada e as portas 2 e 3 como saida do acoplador. A porta 4 ¢
idealmente isolada da porta 1. Este dispositivo bastante usado para divisdo ou recombinagdo de
poténcia pode ter capacidade de prover uma divisdo arbitraria de poténcia, além de esta presente
em uma grande quantidade de sistemas, o que o faz um candidato promissor para ser

miniaturizado.

Figura 1.1 - Simbolo para o acoplador direcional.

Entrada @ Direta

| N\

Isolada @ Acoplada

FONTE: D. M. Pozar [2].

v

Quando acopladores direcionais t€ém uma divisdo de poténcia equitativa entre as portas
de saida eles sdo chamados de acopladores hibridos. Um caso particular de um acoplador

hibrido é o acoplador Branch-line. Esse dispositivo é um tipo de acoplador hibrido em 90°[2]



16

que pode ser implementado na forma planar por meio de microfitas e tem aplicagdes em
circuitos tais como amplificadores e misturadores balanceados, combinadores e divisores de
poténcia.

Uma outra aplicagdo de acopladores hibridos ¢ em redes de formacdo de feixe, como a
matriz de Butler, onde eles sdo um dos componentes mais abundantes. Estas redes sdo circuitos
de 2N portas muito empregados para selecionar um dentre N possiveis feixes de ondas de radio
em dire¢des pré-determinadas. Das 2N portas da rede, N sdo conectadas a N antenas idénticas;
entre as outras N portas uma ¢ escolhida dependendo de que feixe deseja-se selecionar. Um
exemplo de uma matriz de Butler 4x4 esta mostrado na Figura 1.2 abaixo. Dela pode-se ver que

s30 necessarios quatro acopladores hibridos, o que ocupa a maior parte da area do dispositivo.

Figura 1.2 - Matrix de Butler 4x4 conectada a arranjo de antenas.

Pi -
45°
Hibrido Hibrido
em 90° Defasador em 90°
P: P
Rede de CHzameid Rede de Cruzamento
(Crossaver) (Crossover)
Ps P+
Hibrido Hibrido .
em 90° om 90°
45°
B i Defasador Pa
Matriz de Butler Arranjo de Antenas

FONTE: T. N. Kaifas and J. N. Sahalos [13].

Portanto, por meio da miniaturizagdo do acoplador hibrido e de outros componentes
pode-se alcancar um dos pré-requisitos que devem ser considerados na confec¢ao de circuitos
de micro-ondas.

O projeto de acopladores Branch-line e outros componentes que sao implementados por
meio de microfitas podem usufruir de uma série de técnicas de compactagdo ja conhecidas.
Nesse trabalho, estruturas denominadas linhas de transmissao artificiais (LTAs) sdo empregadas
para se alcangar a tdo desejada compactagdo de tamanho de tal componente; assim um novo tipo
de LTA ¢ proposto com o0 mesmo objetivo e acopladores compactos que usam essa estrutura sdo

apresentados.
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1.1 MINIATURIZACAO DE DISPOSITIVOS IMPLEMENTADOS POR
MEIO DE MICROFITA

Uma microfita, mostrada na Figura 1.3 abaixo, € um tipo de linha de transmissao planar
usada, entre outras aplicagdes, na transmissdo de sinais de frequéncias de micro-ondas. Ela
consiste em fitas de linhas condutoras impressas na superficie de substratos de forma a ficarem
isoladas de um plano terra condutor. Uma estrutura desse tipo admite um modo de propagagdo
Quase-TEM podendo ter uma analise aproximada pelo modo TEM com bastante precisao.
Assim, sua analise ¢ relativamente simples o que por sua vez acaba contribuindo para difusdo e
popularizacdo de seu uso. Dispositivos em microfita s3o bastante comuns tanto na pesquisa
como no desenvolvimento de dispositivos de micro-ondas. Exemplos disso sdo abundantes e os
dispositivos sdo os mais diversos possiveis. Entre os mais famosos, pode-se citar filtros

[43][44], duplexadores [45][46], linhas de atraso [47], acopladores hibridos [2] e varios outros.

Figura 1.3 - Estrutura da Microfita.

Tira condutora

Substrato dielétrico

Plano terra

FONTE: O autor.

As técnicas de miniaturizagdo de circuitos de microfita existentes na literatura sdo
genéricas e aplicaveis a diversas situagdes. Uma delas faz uso de dielétricos de alta constante de
permissividade relativa [2]. Nesse caso, a reducdo no tamanho vem do fato da onda
eletromagnética ter um menor comprimento de onda nesses meios. Uma outra técnica de
miniaturiza¢do encontrada na literatura € o uso de circuitos de microfita multi-camada [48][49].
Nela a ideia ¢ usar duas (ou mais) camadas de dielétrico separadas por um plano terra possuindo
aberturas em pontos estratégicos de modo a acoplar determinados trechos das geometrias
complementares existentes nos lados externos das camadas, efetivamente "dobrando" o circuito
original e diminuindo sua area pela metade sem alterar significativamente seu volume. Apesar

de validas, estas técnicas encontram algumas limitagdes. No primeiro caso o custo de substratos
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com alta constate dielétrica (maior do que 10, por exemplo) € alto, o que torna realidade a nao
existéncia de muitas opg¢des nesse sentido. Ja no segundo caso, a dificuldade reside na
necessidade de se ter o projeto e a fabricacdo das geometrias e aberturas em cada um dos lados
de modo a permitir o acoplamento eletromagnético entre os dois lados do circuito.

Uma técnica que vem sendo utilizada por diversos pesquisadores para se alcancar a tdo
desejada compactagdo de tamanho para os dispositivos de micro-ondas é a que faz uso de
estruturas denominadas linhas de transmissdo artificiais (LTAs). Um exemplo de uma LTA ¢ a
estrutura proposta nesta dissertacdo, mostrada na Figura 1.4. Como outras LTAs, a estrutura
proposta consiste de alguns trechos de linhas de transmissdo conectados entre si, embora a
geometria das linhas e sua interconexdo varie de LTA para LTA. No caso abaixo, as trés linhas

de transmissdo, onde a primeira e a terceira sao idénticas, estdo conectadas em cascata.

Figura 1.4 - Linha de transmissao artificial formada por trés segmentos de linha de transmissao
em cascata.

eATL

FONTE: O autor.

As LTAs sdo projetadas para ter um comportamento elétrico idéntico, do ponto de vista
de parametros de espalhamento, & de uma linha de transmissdo convencional sobre uma
determinada faixa de frequéncias, porém com um comprimento fisico menor. Desta forma, ela
pode substituir a linha de transmissdo sem alterar o comportamento do circuito em que esta
inserida, e ainda prover uma redug@o no tamanho total do circuito.

Assim, com o objetivo especifico de diminuir o tamanho fisico de um acoplador
branch-line convencional, cujas dimensdes sdo excessivas na maioria das aplicagdes praticas
[17][19][21][22], muitos trabalhos tém se destacado ao utilizar LTAs que ndo fazem uso de
elementos concentrados [2], via holes ou band wires. Por exemplo, Eccleston e Ong [16]
empregam LTAs que consistiam de microfitas periodicamente carregadas por estubes em
aberto; nele a compactacdo de tamanho ficou em torno dos 50% em relacdo a um acoplador
convencional. A LTA utilizada por Liao et al. [17] consistiu basicamente de estruturas
assimétricas em forma de “T” e tornou possivel a obten¢do de um acoplador com a area

ocupando 45% em relagdo ao acoplador convencional. Sun et al. [18] empregou
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descontinuidades ao longo da linha de transmissdo dando ao acoplador Branch-line uma
reducdo de 60% de area. S-Chan et al. [19], Tang et al. [21], Liao e Peng [22] fizeram uso de
LTAs tais como estruturas em forma de 7 usando capacitores distribuidos, linhas de transmissdo
em paralelo e estruturas em forma de “T” assimétricas carregados por elementos quase
concentrados, obtendo dispositivos que ocupam respectivamente 38%, 36,1% ¢ 29% da area do
acoplador convencional. Estruturas de ondas lentas e estruturas fractais também foram utilizadas
respectivamente por Wang et al. [23] e Ghali et al. [24] com o mesmo proposito de se reduzir a
area ocupada por um acoplador Branch-line. Nesses trabalhos a compactagdo chegou em torno
dos 75%. Tang e Chen [25], empregaram estubes constituidos por linhas de alta impedancia
foram utilizados para se obter um dispositivo com a area ocupando 23,4% em relagdo ao

acoplador convencional.

1.2 OBJETIVO E MOTIVACAO

Apesar de bons resultados terem sido obtidos nas referéncias ja citadas, apenas poucos
estudos forneceram uma discussdo detalhada acerca dos procedimentos de projeto, formulagdes
ou resultados. Assim, esta dissertacdo de mestrado tem como objetivo a apresentacdo € o
desenvolvimento de uma nova geometria para um acoplador Branch-line que oferece uma boa
performance elétrica (faixa em que os pardmetros de espalhamento do acoplador Branch-line se
mantem dentro dos valores esperados € aceitavel) com uma menor area ocupada em relagdo ao
dispositivo convencional. A técnica baseada na geometria que ¢ mostrada aqui estd bem
embasada na teoria e bem detalhada em termos de projeto. A miniaturizagdo dos dispositivos
propostos foi obtida por meio do uso de um novo tipo de LTA composta por trés linhas de
transmissdo conectadas em cascata.

Duas faixas de operagdo de frequéncia foram escolhidas para se dimensionar os
dispositivos abordados neste trabalho. A primeira faixa é utilizada no sistema GSM 900 (do
inglés, Global System for Mobile Communications) cujo conjunto de frequéncias fica na banda
dos 900MHz e vai de 890MHz a 960MHz, dando uma frequéncia central de operagdo em torno
dos 925MHz. A segunda ¢ utilizada na banda em ISM 2,45GHz (do inglés, Industrial, Scientific
and Medical ) e vai de 2,4GHz a 2,5GHz.

Dois acopladores foram propostos e simulados tomando-se placas laminadas com
substrato FR-4 de permissividade relativa 4.5, espessura de 1.6 mm e tangente de perdas de
0.003, obtendo dispositivos com areas aproximadamente 70% menor do que a area do acoplador
branch-line convencional operando em 920 MHz e aproximadamente 50% menor do que o

acoplador convencional de 2.45 GHz. As simulagdes foram feitas por meio do software de
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simulagdo de onda completa, Sonnet®, e a partir dele pode-se verificar uma boa concordancia
entre os resultados obtidos no software com os tedricos. Apods essa etapa, o dispositivo de 920
MHz foi construido e por fim medido por meio do analisador de redes vetorial, mostrando que
seu desempenho ¢ comparavel aos dos acopladores convencionais. Novamente, os resultados
teoricos e praticos concordaram dentro de um certo limite indicando a veracidade da teoria
utilizada.

Ainda neste trabalho é proposto um acoplador branch-line com uma largura de banda
(faixa em que os parametros de espalhamento do acoplador branch-line se mantém dentro dos
valores esperados) superior em relagdo ao dispositivo convencional. Esse acoplador tem as
mesmas dimensdes de um acoplador convencional, porém, como nos outros casos, € possivel

uma reducdo de tamanho pelo uso das LTAs.

1.3 DESCRICAO DOS CAPITULOS

Esta dissertagdo esta dividida em duas partes. A primeira, consistindo dos capitulos 2 e
3, apresenta a teoria basica necessaria para a compreensdo desta dissertagdo. A segunda parte,
consistindo dos capitulos 4 e 5, detalha os resultados obtidos. Uma introdug@o sobre linhas de
transmissdo e teoria de rede de micro-ondas ¢ abordada no capitulo 2. Nesse ponto ¢ mostrado
algumas das carateristicas e pardmetros mais importantes a respeito das linhas de transmissao.
Conceitos da teoria de redes de micro-ondas tais como representacdo por meio de matriz de
espalhamento e ABCD que sdo usados nesse trabalho, também sdo introduzidos de forma rapida
no capitulo 2. No capitulo 3 s3o abordados os conceitos de acopladores direcionais, acopladores
hibridos e Branch-line juntamente com algumas de suas mais comuns aplicacdes. Nesse
capitulo, o conceito de linhas de transmissao artificiais bem como suas recentes aplicagdes estdo
disponiveis. No capitulo 4 ¢ proposta uma nova linha de transmissao artificial com o proposito
de reduzir o tamanho de um acoplador hibrido em quadratura. O capitulo 4 ainda apresenta a
andlise e sintese dos acopladores hibridos em quadratura convencionais e também dos
acopladores propostos fazendo uma comparacdo de desempenho e tamanho entre eles, além de
também introduzir um novo tipo de acoplador com um melhor desempenho elétrico. Por fim no
capitulo 5, todos os dispositivos propostos serdo implementados através de microfita e serdo
simulados. La também se tem a fabricagdo ¢ medigdo do acoplador de 920MHz para se ter a
confirmacao dos resultados teoricos obtidos no capitulo 4.
No capitulo 6 é encontrada a conclusdo do trabalho e no capitulo 7 é sugerida em forma de
topicos possiveis trabalhos futuros que possam estar relacionados ao que ¢ desenvolvido aqui.

Listas de publicacdes, referencias e anexos sdo oferecidos apos o apitulo 7.
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2 FUNDAMENTACAO TEORICA

Antes de iniciar os estudos que neste trabalho sdo apresentados, ¢ necessario fazer uma
pequena revisdo dos assuntos envolvidos diretamente ou indiretamente no processo de analise,
sintese ¢ implementagdo dos dispositivos abordados. Tal revisdo passa basicamente no estudo
de linhas de transmissdo e redes de micro-ondas, assim esse capitulo serd destinado a esses

assuntos.

2.1 LINHAS DE TRASMISSAO

Em engenharia de micro-ondas, uma linha de transmissdo ¢ uma estrutura que
normalmente tem a fungdo de conduzir informagdo ou energia de um ponto a outro. Além disso,
na faixa de frequéncia de GHz, tais componentes, em muitos casos, podem ser empregados
como elementos de circuito [1], pois muitos dos dispositivos utilizados em engenharia de micro-
ondas, tais como casadores de impedancia, ressoadores, filtros, divisores de poténcia e
acopladores direcionais [1] incluem elementos de circuitos distribuidos que, na pratica, muitas
vezes sdo realizados por meio de segdes de linhas de transmissdo. Portanto, é de fundamental
importancia o conhecimento de como esse tipo de estrutura funciona e quais sdo seus principais
parametros, além de como elas podem ser realizaveis.

Desde que para o modo de propagacdo transversal (TEM), uma linha de transmissao
tem no minimo dois condutores [2], uma representagdo geralmente usada para tal elemento ¢ a

de dois fios como esquematizado na figura 2.1.

Figura 2.1 - (a) Linha de transmissao. (b) Circuito de pardmetros concentrados equivalente a
um trecho de comprimento infinitesimal de linha.

VooV LOTN
+ 1(0)
V(0) v
_ @ — ®
AAI (a)
T LAl I(A+AL) |
+ o—ANN T o 4
V() RAI GAI% JF CAl  V(J+AD
- (@2 O -
(b)

FONTE: O autor.
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A porcdo infinitesimal de comprimento Al da linha, mostrada na figura 2.1a, pode ser
modelada por um circuito de elementos concentrados [2], como mostrado na figura 2.1b, onde

R,L,G e C sdo quantidades por unidade de comprimento definidas como segue:

e R=Resisténcia Série por unidade de comprimento para ambos os condutores [2/m]
e [ =Indutancia Série por unidade de comprimento para ambos os condutores [H/m]
e G=condutancia Shunt por unidade de comprimento para ambos os condutores [S/m]

e (C=capacitancia Shunt por unidade de comprimento para ambos os condutores [F/m]

Aplicando as leis de Kirchhoff para tens@o e correntes para o circuito da Figura2.lb, ¢
possivel encontrar [2], depois de algumas manipulagdes, expressdes para tensao e corrente no
dominio da frequéncia em fungdo da posicdo. Estas sdo mostradas em (2.1) e (2.2)

respectivamente.

V(D) =Vyte " + Vet 2.1
1D =5 (Vore ™ =V, e*r). (2.2)
0

O termo y € a constante de propagagdo complexa [2] e Zy é a impedancia caracteristica da

linha [2] cujas expressoes sdo:

y=a+jpB=(R+jwl)(G+jaC), (2.3)

A /(R+jat)
Zo = It T Iy A GHjaC) 24)

Convertendo (2.1) para o dominio do tempo, ¢ possivel, por meio de algumas

consideracdes [3] constatar que primeiro termo em (2.1) representa uma onda propagando na
direcdo positiva (+) enquanto que o segundo representa uma onda viajando na direcdo contraria.
Também ¢ possivel definir quantidades como velocidade de fase e comprimento de onda dadas

respectivamente por (2.5) e (2.6)

(2.5)
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A== (2.6)

Assim como na maioria dos casos praticos, neste trabalho as perdas nas linhas sdo
ignoradas no processo de projeto por serem muito pequenas, com efeito, R = G = 0. Nesse

caso, das expressoes (2.1), (2.2), (2.3), (2.4), (2.5) e (2.6) temos respectivamente que:

V(D) =Vyte IR+ v, et B, 2.7)

1) = (Vote /P =V, et R, (2.8)
0

Yy =JjwiLC, (2.9)

Z, =/L/C, (2.10)

vp=%=ﬁ, (2.11)
_2m _ 2m
A—ﬁ—wm. (2.12)
Figura 2.2 - Linha de transmissdo sem perdas terminada em uma carga Z..
I
V), I(x) <«—= _1
—————mumnnnn l__l.
Z, z v, |z
mn 0 B L L
—————mmnamm ——I
X

0

|
B Y

FONTE: O autor.

Na Figura 2.2, ¢ mostrado o caso de uma linha de transmissdo terminada em uma carga
7. Nessa situacio é assumido que uma onda incidente V,* e~/ ¢ gerada a partir de uma fonte

em [ < 0 e atinge a carga no ponto [ = 0. Para todos os pontos [ < 0 desta linha as equagdes
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(2.7) e (2.8) devem ser respeitadas levando-se em considerago a seguinte condi¢do de fronteira

[2]:

0]
Z,= 1) (2.13)

Portanto a partir de (2.7), (2.8) e (2.13) ¢ possivel definir o coeficiente de reflexdo de
voltagem I' [2] como:
A E — Z1—Zy
r= o = Z070 (2.14)
A impedancia vista na entrada da linha de transmissdo terminada na carga Z;, mostrada
na figura 2.2 pode ser obtida a partir das expressoes (2.14), (2.7) e (2.8). Ela é dada por:

7, = 7, ZLtiZtanpl) (2.15)

in™ %0z yiztanpl)

Da expressdo (2.15) ainda pode-se extrair dois resultados relevantes. O primeiro,
quando a impedancia de carga ¢ um curto circuito (figura 2.3a) e o segundo quando essa ¢ um

circuito aberto (figura 2.3b).

Figura 2.3 - (a) Linha de transmissdo terminada em curto, (b) Linha de transmissao terminada
em circuito aberto.

VLI e
e &
_I_
Zin$ Zo:B VLZO ZLZO
= mEEEm I;
e I X
—1 (a) 0
I
V(x), I(x) «—— ;=0
Pr—— N — Y
_|_
Zin Zy, B v,  Z=oo
= IR RN l;
- | X
- 0

(b)

FONTE: O autor.
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Assim a impedancia vista na entrada da linha terminada em um curto ¢ obtida da

expressdo (2.15) fazendo Z; = 0. Logo, nesse caso,

Zin=jZot axBl) . (2.16)

Ja a impedancia vista na entrada da linha terminada em circuito aberto ¢ também obtida

da expressdo (2.15) fazendo Z; = oo, desse modo, nesse caso

Zin=—jZocol(Bl). 2.17)

2.1.1 Sintese de linhas de transmissao por meio de Microfitas

Uma Microfita € um tipo de linha transmissao planar muito popular. A estrutura geral
de uma linha desse tipo ¢ ilustrada na Figura 2.4a. Uma tira de condutor com largura W e
espessura t ¢ impressa em uma fina camada de substrato dielétrico de espessura d e
permissividade relativa €, com o lado de baixo em contato com um plano condutor aterrado.

Um esquema contendo as linhas de campo ¢ mostrada na figura 2.4b.

Figura 2.4 - Microfita. (a) Geometria. (b) Campos elétricos e magnéticos.

Tira condutora

Sr Plano terra

Substrato dielétrico

() (b)

FONTE: O autor.

Devido a nao-homogeneidade da estrutura da microfita, esta nao suporta ondas
puramente transversais (ondas TEM), estando sujeita a composicdes de ondas TM e TE. No
entanto, como na maioria das aplicagdes praticas o substrato dielétrico ¢ eletricamente muito

fino (d «< 1), os campos se tornam quase transversais e boas aproximagdes para a velocidade
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de fase, constante de propagacdo e impedancia caracteristica podem ser obtidas das solugdes
“quase estaticas” [2].

A velocidade de fase e constante de propagagdo podem ser expressas por:

U= 7 (2.18)
€
B = ko€ . (2.19)

Tanto a impedancia caracteristica de uma microfita quanto a constante dielétrica efetiva
dependem da constante dielétrica e espessura do substrato, largura e espessura do condutor e
frequéncia. No entanto, para o projeto das linhas nesse trabalho serdo utilizadas formulas
aproximadas que nao levam em conta espessura do condutor. Formulas mais precisas que
consideram essa variavel sdo mostradas por J. S. Hong e M. J. Lancaster [29].

A constante dielétrica efetiva e impedancia caracteristica de uma microfita sao dadas

respectivamente por [29]:

_ —ab
e =T+ (1410) (2.20)
(§
2
z(,:j_e"_em(%Jr 1+ (2) > 21)
Em que:
W\t w2
(@), ( w 3)
a=1+=In ((ﬂ)4+0432 +—In(1+(o=) ), (2.22)
"' yo,
€,—0.9\0-053
b =0.564( -~ ) (2.23)
€
0.7528
F =6+ Qr—6)exp (— (32 ) . (2.24)

A dependéncia na frequéncia da constante dielétrica efetiva e impedancia caracteristica

da microfita sao dadas em [29] pelas expressoes:



Em que,

fso =

me = {1 + 1+W/d

€r—€e

1+(ng,0)"1

e(f)—1
Zo(f) = Zo== /Eem.

Ee(f) =€ —

;ata,(e fe_—l)
2nd . [er—€e T\ er—ee

0.75+(0.75-0.332¢,~173)w/d ’

_ {momc se mom, < 2.32
1232  se mgm,>232"
1 \3

=1+ 1+ W/d + 032 (1+W/d)

(0.15 - 0.235 exp (- O;if)) se W/d <07
1 se W/d = 0.7 .
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(2.25)

(2.26)

(2.27)

(2.28)

(2.29)

(2.30)

Quando é conhecida a impedancia caracteristica Z,, ¢ a permissividade relativa €,, a

razdo W /d pode ser encontrada usando as seguintes expressoes [29],

8e4
e24-2

8=

2

Em que:

A=

—<B —1—1In(2B
T

Zy ET'+1
604 2 ,+1

(1n(B ~1)+039-2 61))

€r

(0 23 + 0“)

€r

_ 377m
2ZgeEr

se W/d <2
seW/d > 2.

2.31)

(2.32)

(2.33)
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2.2 TEORIA DE REDES DE MICRO-ONDAS

Salvo algumas situacdes em que simplificagdes podem conduzir a resultados errados
[2], os componentes e dispositivos de micro-ondas podem ser modelados por redes de N-portas,
tais como as com duas, trés ou quatro portas [4]. A estas redes estdo atrelados conceitos de
circuitos que podem ser estendidos de modo a se poder lidar com muitos problemas praticos de
projeto e analise em micro-ondas, evitando o uso direto das equagdes de Maxwell, o que por sua
vez tornaria esse processo bem mais complicado [2]. Essa abordagem também abre margem a
possibilidade de modificar o problema original, ou combinar varios elementos de modo a se
encontrar a resposta sem a necessidade de se reanalisar cada elemento em suas novas conexdes.
As relagdes entre saida e entrada de uma rede de micro-ondas linear podem ser descritas de
muitos modos diferentes [5], dentre os quais vale a pena destacar suas representagdes através de
matrizes de impedancia, de admitancia, de espalhamento e de transmissgo.

Com o intuito de fazer uma analise de uma rede de micro-ondas para podermos
representa-las por meio dessas matrizes, necessita-se do conceito de tensdes e correntes
equivalentes. Relagdes envolvendo tensdes e correntes equivalentes nos levam a quantidades
fisicas importantes como coeficientes de reflexdo e transmissdo, impedancia normalizada de

entrada e outras [4].

2.2.1 Voltagens e Correntes equivalentes. Matrizes de rede

Embora em frequéncia de micro-ondas ndo existam amperimetros e voltimetros para a
medida direta de correntes e voltagens, ¢ Util descrever a operagdo de um circuito que opere em
tal faixa de frequéncias em termos dessas grandezas de forma a se obter a possibilidade do uso
de conceitos classicos de circuitos que operam em baixa frequéncia [3]. Na figura 2.5 ¢
mostrada uma rede de duas portas conectada a duas linhas de transmissdo, sendo uma em sua
entrada e outra em sua saida respectivamente. Cada linha de transmissdo pode conduzir uma
onda se propagando ou no sentido da rede, definida como a onda incidente, ou no sentido para
fora da rede, definida como onda refletida ou transmitida.

Para determinar as ondas de voltagem e corrente, ¢ assumido que essas tém a mesma
fase dos componentes transversais dos campos elétricos e magnéticos das ondas incidentes [4].
Matematicamente, as ondas de voltagem e corrente totais na linha de transmissao da porta 1 sdo

expressas comao:

ViD=Vt + Vi () =Vypte B+ v, et B, (2.34)
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LO=L"O-1,"0) = ZLM(V10+€_].B1 - V10_e+jﬁl) . (2.35)

Onde Vio* -, Vi~ sdo as voltagens complexas das ondas que respectivamente incidem e
refletem sobre o plano terminal [ = 0 e Z,; é a impedancia caracteristica da linha ligada a porta

1.

Figura 2.5 - Ondas de Voltagem e correntes normalizadas e ndo normalizadas nas linhas de
transmissdo de uma rede de duas portas.

"N~ VLT
N\ vV, I, !

t1 ty

FONTE: O autor.

Das relagdes (2.34) e (2.35) definem-se as seguintes grandezas:

Coeficiente de Reflexdo de voltagem na porta, I3

_n
hi=756" (2.36)
e Perda de Retorno, RL (dB)
RL (dB) = —20log|I3]| . (2.37)

Razdo de Onda estacionaria, VSUR

VSUR = 4l (2.38)
1-|Iy|
e Impedancia de entrada da porta 1, Z; ,,
_O _nt+nm©0) _ , 144
T T nre-n-0  “%i-nc (2.39)
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Da expressdo (2.39), é caracterizada uma situagdo de casamento (isto €, se ndo existe
reflexdo) quando a impedancia de entrada da porta ¢ igual a impedéancia caracteristica da linha
de transmissao (Z; , = Zy1)- Nesse caso, [7 = 0.

Considerando agora a Figura 2.6, temos uma rede de N portas. Nela cada porta esta
conectada a uma linha de transmissdo, sendo a impedancia caracteristica da m-ésima porta
denotada por Z,,¢. Aqui, planos terminais ficticios sdo definidos de modo que nesses pontos as
ondas incidentes e refletidas de tensdo e correntes sejam dadas por (Vn+,1n+) e V., L,)

respectivamente. Desse modo a voltagem e corrente total no terminal sdo dadas por:
V, =V, + 1, (2.40)

— 1
L =0L"-1, =7

G =), (2.41)

Figura 2.6 - Rede de N portas.

~
A

FONTE: O autor.

Tendo em vista as voltagens e correntes totais, sdo definidas as matrizes de Impedancia
a Admitancia [2]. A matriz impedéncia da rede de micro-ondas relaciona essas grandezas do

seguinte modo:



31

Vl le ZlZ Zln Il
ul_|2a - - i |5 242)
Vo Zny e e Zynl Ly

A expressdo (2.42) pode ser escrita na seguinte forma:
V] = [Z][1]. (2.43)
De modo similar a matriz admitancia é definida como:
I Yii. Y2 o YialWa
Iy Y1 Yunl LV,
Que pode ser reescrita como:

[1] = [Z][V]. (2.45)

[Y]=[z]"" (2.46)

Das expressoes (2.42) e (2.44) vemos que Z; je Y; jpodem ser encontrados da seguinte forma,

Zij=? coml, =0parak #+j (2.47)

J

Y= ;—’ comV, =0parak #j. (2.48)

J

Pode ser mostrado que se a rede ¢ reciproca (ndo contém nenhum dispositivo ativo ou
meios ndo reciprocos, tais como ferrites e plasma), as matrizes impedancia e admitancia sdo
simétricas [3]. Assim para uma rede reciproca, vale
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Ja no caso de a rede ser sem perdas, pode ser mostrado [2] que:

Re{Zmn} =0 2.51)

Re{Y,n} = 0. (2.52)

As Representacdes através de matrizes impedancia e admitincia se tornam
inapropriadas quando se trabalha em redes de alta frequéncia [2]. Desse modo uma
representacdo que estd mais em acordo com as medicdes diretas, e com as ideias de ondas
incidentes, refletidas e transmitidas € dada pela matriz de espalhamento [2].

A matriz de espalhamento relaciona as ondas de voltagem incidentes e refletidas nas

portas da rede da seguinte forma

V1_ S11 S12 Sin|[Vi"
Vv~ Sn1 SvnvlLvy
ou
V=1 =I[SIlV*]. (2.54)
Um elemento especifico da matriz de espalhamento pode ser determinado [2] como:
S;i= L: comV,* = 0parak #j. (2.55)

ij—VJ

Uma interpretagdo para (2.55) seria de que € possivel encontrar o pardmetro S;; da rede
casando todas as portas e medindo a onda de voltagem incidente e transmitida nas portas i e j
respectivamente. Também, é possivel chegar a conclusdo de que o parametro S;; nada mais
representa do que o coeficiente de reflexdo visto da porta i quando todas as outras portas sdo
terminadas em cargas casadas.

Pode-se mostrar que, assim como acontece com as matrizes impedancia e admitancia,

para redes reciprocas a matriz de espalhamento € simétrica [2], ou seja:

[S] = [S]". (2.56)
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Ja para rede sem perdas (onde nenhuma poténcia real pode ser absorvida pela rede), a

seguinte relacdo envolvendo a matriz de espalhamento deve ser satisfeita [2],
[ST7[S]" = [1]. (2.57)

Onde os termos [S]* e [S]7 sdo respectivamente a matriz de espalhamento complexa conjugada

e transposta, e o termo [I] representa a matriz identidade.
A expressdo matricial (2.57) pode ser reescrita por:

lsei=j

Osei#j (2.58)

Yi=1SkiSk;" = {

Uma matriz que obedece a equagdo (2.58) é chamada de matriz unitaria [2].

Na pratica muitas redes de micro-ondas consistem de conexdes em cascata de duas ou
mais redes de duas portas. Nesse caso ¢ mais conveniente definir uma matriz 2x2 para cada rede
com a propriedade de que para conexdes em cascata de varias redes de duas portas, a matriz 2x2
que representara todo o circuito sera dada pela multiplicagdo das matrizes 2x2 individuais de
cada elemento da rede. Essa matriz € chamada de matriz de transmissdo, ou matriz ABCD. Ela é

definida em termos de tensdes e correntes por:
il _ 14 B1[V2
[11] - [C D] [12] ’ (2.59)

Em que, V1, V5, 11, I; sdo as tensdes e correntes mostradas na figura 2.7a.

Figura 2.7 - (a) Rede de duas portas; (b) Conexdo em cascata de redes de duas portas.

Iy 1>
—_— —
S | |
— o Alc plpbo—""
(a)

Il 12 13
—%_| e 4, B, F——
Vl + Al B]_] V2 2 2] + V3
—o—|C D4 —o C, DoV —

(b)

FONTE: O autor.
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Ainda com relacdo a figura 2.7 ¢ importante notar que o sentido da corrente I, € oposto
ao que se adota para a constru¢ao das matrizes de Impedancia e Admitancia.

Na conexdo em cascata mostrada na Figura 2.7b, temos que,

Il/ll]z[/cli gﬂ [1/22] (2.60)
(§
[Illzz]z[éj gi][‘z/:] 2.61)

Das expressdes acima, chega-se a:

Vl]:[Al Bl] A, Bz] [Vs]_ (2.62)

I G DG DollIs

A expressdo (2.62) mostra que a matriz ABCD da conexdo em cascata das duas redes ¢
igual ao produto das matrizes ABCD que representam os dispositivos de duas portas
individuais. No entanto, a ordem de multiplicacdo das matrizes deve ter a mesma ordem no qual
as redes sdo conectadas.

Para redes de duas portas reciprocas pode se mostrar que os elementos de sua matriz

ABCD obedecem a seguinte relagao [2],
AD—-BC=1. (2.63)

Na tabela 2.1 € listada duas matrizes ABCD para algumas redes de duas portas mais

comuns.
Tabela 2.1 - Parametros ABDC para circuitos de duas portas mais comuns,
Circuitos ; Parametros ABCD
-~ : -
o ¢ ol=ly 1
° Zo . ° | B _ [ cos(BL)  jZosin(B1)
ox —o cC D jsin(Bl)/Z, cos(fB)

[

FONTE: O autor.
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Da tabela 2.1 vemos que a Matriz ABCD da linha de transmissdo sem perdas esta em

funcdo tUnica e exclusivamente do seu comprimento elétrico © = Sl e de sua impedancia

caracteristica Zj.

Relagdes importantes de conversdo entre parametros de espalhamento e transmissdo

para uma rede de duas portas mostrada na figura 2.8 sdo dadas pelas expressoes (2.64) e (2.65)

Figura 2.8 - Rede de duas portas com impedancia de entrada Zy em todas as portas.

Porta 1

—

Zo

FONTE: O autor.

(511

fA=

A

\

T A+B/Zy+CZy+D

Rede de
2 portas

S Porta 2

e —

Zo

A+B/Zy—CZy—D
A+B/Zy+CZy+D
2(AD-BC)

A (2.64)

" A+B/Zy+CZy+D

(1

—A+B/Zy—CZy+D
A+B/Zy+CZy+D

+511)(1=522)+S512521

C = 1 (1-811)(1=S22)=S12521

Zy

2521

B =12, (14511)(1+S522)=S12521

2571

(2.65)

2521

D= (1=511)(1+S822)+512521

2521

E importante ressaltar que a rede de duas portas em questio tem suas portas com

impedancia de entrada com valor dado por Z,. Formulas que relacionam os parametros de

espalhamento ou transmissdo com os parametros de impedancia ou de admitancia podem ser

vistas no livro de D. M. Pozar [2].
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3 ACOPLADORES BRANCH-LINE E LINHAS DE TRASMISSAO
ARTIFICIAIS

Ainda dentro da revisdo teorica, neste capitulo sdo mostrados os topicos que estdo
diretamente relacionados com o trabalho desenvolvido aqui. O primeiro desses topicos trata dos
acopladores Branch-line, um tipo de acoplador hibrido em 90° que por sua vez pertence a uma
classe de dispositivos denominados acopladores direcionais [6]. Assim, aqui é mostrado o que €,
como pode ser aplicado, e como se da o funcionamento de um acoplador Branch-line.

Neste capitulo, também ¢ visto o que ¢ uma linha de transmissao artificial (LTA), bem
como ela pode ser implementada e utilizada. Nesse ponto, a énfase maior que se dar para
utilizagdo dessas estruturas ¢ na construcao de acopladores Branch-line miniaturizados. Assim,
alguns desses dispositivos mais compactos que t€m sido propostos por pesquisadores sdo

mostrados aqui.

3.1 ACOPLADORES DIRECIONAIS

Acopladores direcionais sdo dispositivos passivos que trabalham na faixa de frequéncias
de micro-ondas podendo ser usados para, entre outras aplica¢des, divisdo ou combinagdo de
poténcia. Na figura 3.1a ¢ mostrado um exemplo esquematico de divisdo de poténcia. Nela a
poténcia incidente ¢ dividida arbitrariamente pelo acoplador entre dois sinais de menor poténcia.
Ja na figura 3.1b temos um exemplo esquematico de um acoplador atuando como combinador
de dois sinais. Assim como na divisdo de poténcia, onde um sinal de entrada pode ser dividido
em mais de dois sinais de saida, na combinacdo pode se ter mais de dois sinais de entrada a
serem combinados para retornar em uma unica saida, portanto um acoplador pode ter trés,
quatro ou até mais portas. Um acoplador direcional, cujo os dois simbolos mais comuns sdo
mostrados na Figura 3.2, pode ser projetado para ter uma divisdo de poténcia arbitraria e
idealmente deve ter as portas 1 e 4 desacopladas, ou seja, uma onda incidente na porta 1 pode se
dividir para sair nas portas 2 ¢ 3, mas nada podera sair na porta 4, do mesmo modo se a
incidéncia se der na porta 4 nada podera sair na porta 1. Similarmente as portas 2 ¢ 3 também

sao desacopladas.
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Figura 3.1 - (a) Divisdo de poténcia arbitraria, (b) combinagdo de poténcia.

A 4

Py Acoplador

S P2=O(Pl

Py =(1—-a)P

(a)

Py = P;+P3  +—— Acoplador

(b)

FONTE: D. M. Pozar [2].

Figura 3.2 - Simbolos para o acoplador direcional.

Entrada @ @ Direta

»

> -
> \ V V

-
»

Isolada @ @

Entrada @ @ Direta
[solada @ @ Acoplada

FONTE: D. M. Pozar [2].

v

O desempenho de um acoplador direcional ¢ comumente caracterizado por quatro

parametros: acoplamento (em inglés coupling), que indica a fragdo da poténcia de entrada que €
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acoplada a saida, diretividade (em inglés directivity) que indica a capacidade do acoplador isolar
as portas acopladas das nao acopladas, isola¢do (em inglés isolation) que indica a quantidade de
poténcia liberada para a porta desacoplada, e perda por inser¢do (em inglés insertion loss) que
indica a quantidade de poténcia liberada na porta direta (em inglés through port). Com relagio a
figura 3.2, a porta acoplada (em inglés coupled port) € a 3, a porta direta (em inglés through
port) € a 2, enquanto que a porta isolada (em inglés isolated port) é a 4. As expressdes para os

quatro parametros sio:

1. Acoplamento= C = 1010g(§) = —10log|Ss4|? (3.1)
3
2
2. Diretividade= D = 10log(&) = —10 log |514|2 (3.2)
Py |S13l
~ Py 2
3. Isol@ao=1= 1010g(—) = —101og|S;14] (3.3)
Py
4. Perdapor Inserdo =1L = 1010g(%) = —101log|S;,|? (3.4)
2
Algumas das quantidades acima podem ser relacionadas por:
I=D+CdB. (3.5)

Em um acoplador direcional ideal nenhuma poténcia é liberada na porta 4 (P, = 0),
consequentemente sua isolagdo e diretividade serdo infinitas.
Tomando o acoplador direcional da figura 3.2 como sendo ideal, reciproco e casado em

todas as portas, sua matriz de espalhamento fica da seguinte forma:

S11 S12 S1z Sua
S21 S22 Sa3 Soa

S| = . 3.6
SI=1ss S5 Sz Sua (3.6)
Ss1 Saz Saz Sas
Em que:
(S11 =822 =833 =544 =0
S12 =821
S13 = 831
< 514 = 541 = 0 . (37)
Sy3 =53, =0
So4 = S42
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Assim:

0 S S13 O
S, 0 0 Sy,
Sz 0 0 Sz

0 Sy S34 O

[S] = (3.8)

Considerando agora que o acoplador ¢ sem perdas, a matriz S sera unitaria, ou seja,

deve satisfazer a seguinte equacao:

1,sei=j
N « _ 14
Lk=15ki Skj = {0 sei# ] (3.9)
Logo pode-se concluir que:
512554 + 513554_ = 0, (310)
Slzsikg) + 524554 = 0, (311)
S22 + 151312 = 1, (3.12)
S121% + [S241> = 1. (3.13)
Assim, das equagdes (3.10) e (3.11), temos seguintes igualdades:
1S1211S24] = 1S1311S34l (3.14)
e
1S1211S13] = [S2411S34l- (3.15)
Donde vemos que vale a relagao
[S24] _ 1513l
S13l — 1S24l’ (3.16)
que consequentemente implica na igualdade
1S13] = |S24l- (3.17)

Por fim, substituindo a igualdade (3.17) em (3.14), temos
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S12] = [S34l. (3.18)
Uma simplificacdo significativa pode ser obtida escolhendo os planos de referéncia de

fase de forma que:

S12 = 534 = 4, (3.19)
Si13 = Belf, (3.20)

€
S,4 = Bel®. (3.21)

Onde A e B sdo constantes reais ¢ 8 e ¢ sdo constantes de fase a serem determinadas.

Substituindo (3.21) e (3.19) em (3.13), temos:
A’ +B%?=1. (3.22)
Também, substituindo (3.21), (3.20), (3.19) em (3.11) pode-se deduzir que:
0+ ¢=m+t2nm. (3.23)

Ignorando os multiplos inteiros de 27, existem duas escolhas particulares para 6 e ¢ de

interesse pratico. Estas sdo:

1. O acoplador simétrico (acoplador em 90°): As constantes de fase sdo escolhidas como

sendo iguais, 6 = ¢ = 7T/z'. Dessa forma a matriz de espalhamento tem a seguinte

forma:

0 A jB O
la o o jB

S1=1i3 0 0 a| (3.24)
0 jB A 0

2. O acoplador antissimétrico (acoplador 180°): As constantes de fase sdo escolhidas tendo
uma diferenca de 180°, 8 = 0, ¢ = . Dessa forma a matriz de espalhamento tem a

seguinte forma:
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0 A B 0
A 0o o0 -B

S1=13 o o 4 (3.25)
0 B A 0

3.2 ACOPLADORES HiBRIDOS

Os acopladores direcionais podem ser projetados de forma a se ter uma divisdo de
poténcia arbitraria entre as portas de saida. Quando um desses ¢ feito de modo a se ter uma igual
divisdo de poténcia (3dB) com uma diferenca de 90° ou 180° entre os sinais que saem nas portas
Direta (em inglés through) e Acoplada (em inglés coupled), ¢ chamado de acoplador hibrido [2].

Nesses dispositivos a igual divisdo de poténcia implica que (3.24) e (3.25) obedecem a

A=B=—. (3.26)

Além dos parametros usados para caracterizar um acoplador direcional, tais como
acoplamento, isolagdo, perda por insercdo e diretividade, um acoplador hibrido é também
caracterizado por grandezas denominadas, balango de fase e balango de amplitude [10]. O
balanco de fase ¢ a diferenca de fase entre os dois sinais de saida disponiveis nesse dispositivo
enquanto que o balango de amplitude ¢ a diferenga em dB desses sinais. Tanto o balago de fase

como o balago de amplitude sdo dependentes da frequéncia.

3.2.1 Acopladores Hibridos em 90°

Também conhecido como acoplador hibrido em quadratura, o acoplador hibrido em 90°
¢ um acoplador direcional com divisdo de poténcia de 3dB que tem uma diferenca de fase de
90° entre os sinais nas portas de saida (portas Direta e Acoplada). Em circuitos de micro-ondas
planares, tais como os que sdo construidos com o uso de microfita ou stripline [2], o acoplador
hibrido em 90° é geralmente realizado por meio de estruturas conhecidas como acopladores
branch-line [1], [2], acopladores direcionais com linhas acopladas [1], [2], [4], [56] e
acopladores de Lange[1], [2], [7].

Com referéncia ao simbolo adotado para o acoplador hibrido em 90° na figura 3.3, se
todas as portas sdo casadas, um sinal aplicado na porta 1 sera dividido em duas componentes de
igual amplitude com 90° de diferenca de fase. Estes sinais sairdo pelas portas 2 e 3, enquanto

que idealmente nada podera sair pela porta 4 e nada podera ser refletido na porta 1.
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Figura 3.3 - Simbolo para o acoplador hibrido em 90°.

_@_\/W Acoplador

= Hibrido
em 90°

FONTE: O autor.

Das expressoes (3.24) e (3.26), vemos que a matriz de espalhamento de tal acoplador pode ser
dada pela expressdo (3.27). Essa expressdo ¢ a matriz de espalhamento de um acoplador

Branch-line.

(3.27)

_ O O
—~ O O r
O~ R O

3.2.2 Acopladores Hibridos em 180°

Esse dispositivo ¢ um acoplador direcional com divisdo de poténcia de 3 dB com
diferenca de fase de 180° entre os sinais nas portas de saida. Com referéncia ao simbolo usado
por esse acoplador (mostrado na figura 3.4), se todas as portas sdo casadas, um sinal aplicado na
porta 4 sera dividido igualmente em duas componentes com defasagem de 180° e sairam pelas
portas 2 e 3, enquanto que nada sera refletido na porta 4, ficando a porta 1 isolada. Do mesmo
modo, se o sinal for aplicado na porta 1, duas parcelas de igual magnitude ndo defasadas
emergiram nas portas 2 e 3, ficando a porta 4 isolada. Em ambos os casos se tém idealmente
reflexdo inexistente do sinal dada pela porta onde o ele incide. Nesse dispositivo, os sinais que

venham a entrar nas portas 2 ¢ 3 serdo adicionados e sairam na porta 1 enquanto que sua
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diferenca saira na porta 4. Assim as portas 1 e 4 sdo referidas como sendo portas de soma e

diferenca respectivamente.

Figura 3.4 - Simbolo para o acoplador hibrido em 180°.

(X)

w Acoplador

= Hibrido

em 180°

FONTE: O autor.

Esse dispositivo pode ser fabricado de varias formas. O acoplador hibrido em anel, ou
rat-race [1], [2], [8] € um bom exemplo de acoplador de 180°. Nesses casos, sua matriz de

espalhamento, pode ser obtida por meio das expressdes (3.25) e (3.26), € dada por (3.28).

0 1 1 0

_-j|1 0 0 -1
151 V2|1 0 0 1 (3:28)

0 -1.1 0

3.2.3 Principais aplica¢oes dos acopladores hibridos

Praticamente todos os tipos de circuitos de micro-ondas usam acopladores hibridos de

uma forma ou de outra [1]. Em geral, as areas de aplicagdo podem ser divididas em duas partes

[1].

1.Circuitos Passivos: Tuners, Filtros, e Redes de casamento.

2.Circuitos Ativos: Amplificadores e Misturadores balanceados, Defasadores.

Os acopladores hibridos também podem ser usados como combinadores e divisores de

poténcia [2]. Um exemplo de acopladores hibridos em 90° sendo usados em divisdo e
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combinacgdo de poténcia para produzir um amplificador de poténcia [9], [10] ¢ mostrado na

figura 3.5.

Figura 3.5 - Acoplador Hibrido em 90° usado em um amplificador de poténcia.

-6dB -180°
30
-3dB -90° 24dB -180°
Hibnido Hibrido |
em 900 em 903
I ]
. 1 _6dB -270° 24dB -270°
Entrada de sinal 30
0dB 0° 27dB 0°
Hibrido Hibnido
em 90° em 90° = 30dB -180°
l -6aB 270° | 27dB -90° Saida de sinal
24dB -270°
-3dB -180° | Hibrido Hibrido |
em 903 em 903 =
I 24 o
-6dB 0° b9
30

Rede de divisdo de poténcia Rede de combinagio de poténcia

FONTE: O autor.

Como mostrado na Figura 3.5, um sinal de entrada ¢ primeiramente dividido de modo a
alimentar os amplificadores. Depois desse estagio, eles sdo combinados para produzir uma saida
de alta poténcia. No estagio de combinacdo de poténcia, as entradas sdo dispostas de modo a ter
uma defasagem de 90° entre si, com isso os sinais se somam na porta de saida e se cancelam na
porta isolada. E interessante notar que nesse exemplo o ganho que se teria usando apenas um
amplificador seria 0 mesmo do circuito da figura 3.5, no entanto, nesse caso, se correria o risco
de se ter distorgoes indesejadas além de ocorrerem possiveis dificuldades de casamento na
entrada e ou saida do amplificador.

Acopladores hibridos em 90°, juntamente com defasadores, também sdo usados em
redes de formacao de feixe [11], tal como a matriz de Butler [12][20], para criar um feixe de
ondas de radio em uma dada diregdo.

Uma matriz de Butler NXN ¢ uma rede passiva e¢ linear que da a capacidade de
orientacdo de feixe para um conjunto N de antenas faseadas por meio da mudanga de diferenga
de fase dos sinais usados para alimentar esses elementos de antena. Ela combina as saidas das
antenas de modo que se torna possivel obter multiplos feixes com sensibilidade em dire¢Ges

particulares. Esse dispositivo faz uma transformagdo rapida de Fourier espacial em N = 2™
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entradas e fornece N = 2" feixes ortogonais [12]. Um esquema de uma matriz de Butler 4x4

usada como alimentador de um conjunto de antenas ¢ mostrada na Figura 3.6.

Figura 3.6 - Matriz de Butler 4x4 com conjunto de antenas.

P B,
45°
Hibrido Hibrido
em 90° Defasador em 90°
Z
P Pe
Rede de Cruzamento Rede de Cruzamento
(Cason (Crossover)
P Pz
Hibrido Hibtido =
em 903 em 903
45°
= i Defasador Ps
Matriz de Butler Arranjo de Antenas

FONTE: T. N. Kaifas and J. N. Sahalos [13].

Com relagdo a Figura 3.6, um sinal introduzido em uma das portas de entrada ira
produzir excitagdes nas saidas com determinadas diferencgas de fase de modo a resultar um feixe
irradiado em um determinado angulo no espago. Um procedimento de sintese para a matriz de
Butler ¢ dada por T. N. Kaifas e J. N. Sahalos [13]. Devido ao fato da matriz de Butler ser uma
rede reciproca e passiva, ela pode funcionar como transmissor ou receptor de energia, assim
cada feixe pode ser usado por um transmissor ou receptor.

O numero de acopladores hibridos utilizados em tal estrutura ¢ dado por (N/2)log,N.
Também vale a pena ressaltar que as redes de cruzamento (crossovers) podem ser construidas
cascateando dois acopladores hibridos em 90°, pois pode ser mostrado [27], [38] que assim
havera isolag@o entre as portas diretamente em oposi¢do entre si e existird acoplamento entre as

portas cruzadas. Essa ideia é esquematizada na figura 3.7.
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Figura 3.7 - Crossover obtido cascateando dois acopladores hibridos em 90°.

-90° | 5-180“‘;(1_ ~-180°

1 1

00y

1

Hibrido Hibrido
em 90° em 90°

FONTE: O autor.

Desses dois exemplos de aplicagdo vemos que uma diminuigdo da area ocupada por um
acoplador hibrido pode ter grande impacto na redugdo de tamanho dos dispositivos citados

devido a potencializagdo da compactacdo uma vez que a quantidade de acopladores ¢ grande.

3.3 ACOPLADORES BRANCH-LINE CONVENCIONAIS

Um acoplador hibrido branch-line [2], que ¢ um tipo de acoplador hibrido em 90°, esta
mostrado na figura 3.8. Ele pode ser construido na forma planar através de microfitas ou
striplines. Como ilustrado na figura 3.8, o acoplador branch-line tem quatro portas com
impedancia terminal Z,. Basicamente, ele consiste de duas se¢des de linhas de transmissdo de
comprimento de quarto de onda com impedancia caracteristica Zy; conectadas nos extremos a
outras duas linhas de transmissao de quarto de onda de impedancia caracteristica Z,,, formando
uma figura semelhante a um quadrado. Ainda com referéncia a Figura 3.8, um sinal aplicado na
porta 1 sera dividido em duas componentes com diferenca de fase de 90° que serdo disponiveis
nas portas 2 e 3, enquanto que a porta 4 ficard isolada e nenhuma poténcia saira por ela. E
interessante notar que o acoplador branch-line convencional é simétrico, de forma que qualquer

porta pode ser usada como porta de entrada.
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Figura 3.8 - Geometria de um acoplador hibrido branch-line convencional [2].

Z, Zo1 Z
Entrada (1) x (2 Direta

IA LI
[~ g

Zo2 N o0° Zo2

Isolada () —— bw——— — (5 Acoplada

ZO ZOl ZO

FONTE: D. M. Pozar [2].

Apesar do acoplador hibrido branch-line geralmente ter uma igual divisdo de poténcia
em suas portas de saida na frequéncia central de operacdo, os paramentos de espalhamento da
estrutura mostrada na figura 3.8 podem ser dimensionados de modo ao dispositivo fugir dessa

caracteristica. Nesse caso pode ser mostrado que eles sdo dados por [4]:

. Z,
So1=—J ZL: (3.29)
Z,
(S
511 = 541 = O (331)

Em que Zy, -, Zy, devem satisfazer a seguinte condigao:

~1. (3.32)

Assim, das expressoes (3.8), (3.29), (3.30) e (3.31) vemos que a matriz de espalhamento

completa para o dispositivo é:
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0 —jlm _Zu
J Zo Zo2
_jZo1 0 0 Zo1
s1=| 7 o (3.33)
- _@ 0 0 _ .@ . .
Zo2 Zy
0o - _jfmo
Zo2 Zy

Para o caso especifico do acoplador branch-line, onde existe uma divisdo de poténcia de
3dB, vemos que a partir de (3.29) e (3.30) devemos ter que:

Z
e
Zoy = Zy. (3.35)

Para a analise da performance de um acoplador branch-line ¢ possivel usufruir da
visivel simetria existente em torno de uma linha imaginaria que o corta a0 meio como
esquematizado abaixo na figura 3.9. A analise que se baseia nessa simetria ¢ denominada

abordagem dos modos par e impar [40].

Figura 3.9 - Circuito esquematico de um acoplador branch-line normalizado.

Linha de
simetria

FONTE: O autor.
Com relagdo a Figura 3.9, cada linha desenhada no quadrado central representa uma

linha de transmissdo de comprimento quarto de onda com impedancia caracteristica

normalizada em relagdo a Z,. Com todas as portas casadas ¢ assumido que uma onda de
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amplitude A; =1 incide sobre a porta 1. Assim, como a circuito é linear, ele pode ser

decomposto na superposi¢ao de duas situagdes, como ilustrado na Figura 3.10.

Figura 3.10 - (a) Excitag@o para o modo par (b) Excita¢do para o modo impar.

+1/2, (4 1/V2 1@ 20, 1/4/2 10
1 D 1 1] 7 #1
m) I T,
D LIAVAES B
+1/2 1Tl +120! 1/3( é}l
—
Linha de Simetria (I=0 ; V=Vmax) Estubes em circuito aberto
(a)
— 1//2 1@ +1/2® 1/V2 1@
1 | '\/vlL—’ i 1
):I 1 | =
1/ TO1 -1z @ 1/51*r(;ﬁ1
L=
Linha de Simetria (I=Imax ; V=0) Estubes em circuito fechado

(b)

FONTE: O autor.

Na Figura 3.10a ¢ caracterizada a excitagdo do modo par, onde dois sinais em fase com
amplitude de 1/2 sdo aplicados nas portas 1 e 4. Devido a simetria, a voltagem maxima ocorre
em cada ponto da linha de tracejada, assim, nesses pontos: Z = oo, significando que ai existe um
equivalente de um circuito aberto. De modo similar, quando dois sinais em oposicdo de fase
com amplitude de 1/2 sdo aplicados as portas 1 e 4, a voltagem minima ocorre em cada ponto
da linha tracejada, indicando que nesses pontos, Z = 0, o que por sua vez indica que ai existe
um curto-circuito; essa situacao caracteriza o modo impar e € ilustrada na Figura 3.10b.

Devido a linearidade a superposi¢cdo pode ser aplicada e a resposta (Parametros S) da
estrutura 3.9 pode ser obtida da soma das respostas individuais das excitagdes de modo par e
modo impar. Assim as amplitudes das ondas que emergem em cada porta do acoplador hibrido

branch-line podem ser expressas como:
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By =3I+, (3.36)
1 1
By =T, +5T,, (3.37)
1 1
B3 == ETe - ETO (338)
€
1 1

Em que T,,, I3, sdo os coeficientes de transmissdo e reflexdo de modo par e modo impar,
respectivamente.

Considerando o circuito de duas portas para o modo par na Figura 3.10a, T, e I, podem
ser calculados da multiplicagdo das matrizes ABCD de cada componente do circuito em cascata,

ou s¢ja,

A Bl _[1 O0]| cogpl) jsin(ﬁl)/ﬁ] 1 0
[C De_[Yst 1] [[\/Esm(ﬁl) COS(,Bl) [Yst 1]: (3.40)

onde Yy, € a admitancia vista na entrada do estube em aberto resultante do corte horizontal do
acoplador e [ e 8 sdo respectivamente o comprimento e a constante de fase da secdo de linha de
transmissdo de impedancia caracteristica normalizada de 1/v2:. Como os estubes sdo
resultados do corte ao meio das linhas de transmissdo de impedancia caracteristica normalizada

de valor igual a 1, o valor para a admitancia de entrada para esses elementos ¢ dado por:

j tan(E
— # =jtaf2). (3.41)

st

Novamente, [ e f sdo respectivamente o comprimento e a constante de fase da segdo de
linha de transmissdo, agora com impedancia caracteristica normalizada de valor igual a 1. Como

as linhas de transmissao do acoplador sdo linhas de quarto de onda, tem-se que [2]:
=22 =" (3.42)

Em que Ay e wy sdo respectivamente o comprimento de onda e frequéncia angular

correspondente a frequéncia central de operacdo do acoplador f;.
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Considerando que todas as linhas de transmissao sdo sem perdas, sabe-se que: f = w/c
[2]. Assim, substituindo essa relagdo bem como as expressdes (3.41) e (3.42) na expressao

(3.40) chega-se na matriz ABCD para a rede de duas portas da excitagdo do modo par,

0

cos(=2)  jsin(=2)V2|p 1
[C D] []ta ] 2 ("2) jt“'(w%%) 1]. (3.43)

]\/ESlIl —— COS((‘%%)

0

Os coeficientes de reflexdo e transmissdo podem ser extraidos da matriz ABCD de

modo par através das relacdes dadas em (2.64). Assim, temos:

2
€ T Ag+Be+Co+De

(3.44)

Aeg+Be—Co—De

I = :
Ae+Be+Ce+De

(3.45)

De modo similar, a matriz ABCD de excitagdo de modo impar foi obtida usando os
mesmos argumentos com a diferenca de que os estubes resultantes do corte horizontal do

acoplador estardo em curto. Assim, nesse caso,

Ve = —j1cot (£) = —j cot(2). (3.46)

Logo, a matriz ABCD de excitagdo de modo impar é:

o[ cos(iz)  Jsin () N‘ 0
[ Co D] [—] cot(27) 1] WEsin(25)  cos( 1) [_] cot( 1] (3.47)

Os coeficientes de reflexdo e transmissdo para o modo impar de excitacdo sdo dados

por:

2
0 ™ Ap+Bo+Co+Dy

(3.48)

_ Ap+By—Co—Dy
T Ap+Bo+Co+Dy

(3.49)

o
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Finalmente os parametros de espalhamento do acoplador sdo dados por:

Siu=7=B1 =50 +1), (3.50)
Su =3 =B =5 (T, +T,), (3.51)
Sa1 == By =5 (T = T,) (3.52)
e Su =yt =By =3~ I). (3.53)

Consideramos a amplitude da onda incidente A; = 1.

Como

e L (3.54)

onde fy € a frequéncia central de operagdo do acoplador e f ¢é a frequéncia que pode variar
dentro de uma faixa em torno de f; , é plotada em MATLAB um grafico da magnitude em dB
dos parametros S e outro da diferenga de fase entre as saidas do acoplador em fungdo da

frequéncia normalizada f/f, , como mostrada nas figuras 3.11 e 3.12.
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Das Figuras 3.11 e 3.12 observa-se que, na frequéncia central de operacéo f; , obtemos
uma perfeita divisdo de poténcia de 3dB entre as portas 2 e 3 (S,; = S31 = —3dB), perfeitas
isolacdo e perda por retorno nas portas 4 € 1 (§11 = S41 = —0), além de uma diferenca de fase
de 90° entre os sinais que saem das portas 3 e 2. Entretanto, todas essas quantidades mudam
rapidamente a medida que a frequéncia de operagdo se distancia de f;.

As Tabelas 3.1 e 3.2 resumem algumas caracteristicas importantes do acoplador. A
partir delas pode ser notado que quando se tem a isolagcdo como prioridade a faixa de operacao
teorica de um acoplador padrao ¢ de apenas 10.6% em torno da frequéncia de operacdo. Ja
quando a prioridade ¢ que o balango de fase ndo tenha um desvio maior que 5° a faixa de
operacdo teorica aumenta para 33%. Se for desejado uma maior largura de banda para o
acoplador branch-line, bragos shunt podem ser adicionados de modo a aumentar sua
performance [41], [42]. Essa técnica, no entanto, aumenta significativamente o tamanho do
acoplador. Na figura 3.13 é mostrado um exemplo de um acoplador com um braco shunt

adicional; nesse caso a area do dispositivo praticamente dobra de tamanho.

Figura 3.13 - Acoplador Branch-Line com 3 bragos shunt.

—— ——

—

FONTE: O autor.

Tabela 3.1 - Desempenho elétrico em termos dos pardmetros Sy ,S31 € S4; para o acoplador

convencional.
fo=1/fo
S,1(fp) = —3dB + 1dB | S3,(f,) = —3dB + 1dB S41(fp) < —20dB
fn=1/f 0,872 - 1,128 0,705 — 1,295 0,947 - 1,053
Banda(Af,) 0,256 0,590 0,106
Banda(%) 25,6 59,0 10,6

FONTE: O autor.
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Tabela 3.2 - Desempenho elétrico em termos do balango de fase e de amplitude para o
acoplador convencional.

ang(S3;) — ang(S31) = —90° £ 5° S314p — S21ap = 0dB £ 0,5dB
fo=1f/fo 0,835-1,165 0,908 — 1,092
Banda(Af;,) 0,165 0,92
Banda(%) 16,5 9,2

FONTE: O autor.

3.4 LINHAS DE TRASMISSAO ARTIFICIAIS (LTA)

Em telecomunicagdo uma linha de transmissdo artificial (LTA) pode ser usada para
simular uma linha de transmissdo real em um ou mais aspectos. Nesse sentido uma LTA tem
alguns parametros de uma linha real tais como impedancia caracteristica, atraso de fase etc [26].
Nesta se¢do ¢ mostrado como algumas dessas estruturas podem ser construidas e como tém sido

usadas para se reduzir o tamanho de acopladores branch-line.

3.4.1 LTAs Usadas na Miniaturizacio de Acopladores Branch-line

Atualmente menores tamanhos estdo sendo requeridos para sistemas de comunicagao
sem fio [14]. Assim, como grande parte desses dispositivos e sistemas de micro-ondas fazem
uso de linhas de transmissao realizadas por meio de microfitas [15], muitos pesquisadores tém
se esforcado para investigar possiveis modos de miniaturizag@o de tais linhas. Grande parte dos
modos de se alcangar a miniaturizacdo de componentes passivos de micro-ondas se da por meio
do uso de linhas de transmissao artificiais (LTAs) como exposto em alguns trabalhos [14], [16]-
[25], [371, [56], [57].

Uma linha de transmissao artificial pode ser composta por um nimero finito de células
conectadas em cascata. Essas células podem ser compostas de capacitincias e indutancias
concentradas de valor finito [28], [39], bem como por linhas de transmissao de diferentes
impedancias caracteristicas e comprimentos elétricos conectadas em paralelo [21] ou cascata
[18]. Estruturas que utilizam estubes em aberto como as em forma de "T" ou em forma de ©
também sdo muito usadas na constru¢ao de linhas de transmissdo artificiais. As estruturas que
utilizam estubes em aberto além de serem usadas para miniaturizagdo de circuitos encontram
uma grade gama de aplicagdes, tais como casamento de impedancia [2], filtros [29]-[31],
operagdao em multibandas [31]-[35] e supressdo de harmonicos [30], [36], [37]. As LTAs podem

ser fabricadas com o uso da tecnologia convencional usada para a impressdo de circuitos além
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de ser uma op¢do muito atrativa para circuitos de micro-ondas integrados monoliticos (MMICs,
do inglé€s Monolithic Microwave Integrated Circuits).

Neste trabalho estamos focados em LTAs formadas apenas de elementos distribuidos,
i.e, configuragdes que contenham apenas linhas de transmissdo carregadas ou ndo por estubes de
modo que sejam equivalentes a linhas de transmissdo convencionais de determinado
comprimento elétrico e impedancia caracteristica para uma determinada faixa de frequéncias.
Assim sera alcangado o objetivo de se ter uma redugdo no tamanho fisico da linha o que ¢
bastante interessante quando se quer satisfazer o requerimento de compactagdo de tamanho para
modernos sistemas sem fio.

Com o objetivo de se reduzir o tamanho fisico de um acoplador branch-line , na
literatura existem varias técnicas de miniaturizagdo. Essas técnicas, em sua grande maioria,
buscam a constru¢ao de LTAs que tenham um comportamento elétrico semelhante ao de uma
linha de transmissdo de quarto de onda sobre uma certa faixa de frequéncias, porém com
comprimentos menores, como esquematizado na figura 3.14. Basicamente dois tipos diferente
de abordagens tém se destacado para a constru¢do das LTAs com tal proposito; a primeira delas
¢ por meio do uso de elementos concentrados e a segunda por meio de elementos distribuidos. O
uso de elementos concentrados diminui significativamente o tamanho das LTAs, no entanto
indutores e capacitores concentrados que tenham altos fatores de qualidade ndo estdo sempre
disponiveis para o uso em circuitos de micro-ondas integrados monoliticos [23] além de
necessitarem de modelos precisos baseados em medidas cuidadosas [22]. Também vale ressaltar
que circuitos de micro-ondas que contenham tais elementos tendem a ser mais complexos e
mais caros devido as dificuldades inerentes ao processo de fabricacdo [19]. Assim a abordagem
por meio de elementos distribuidos puros fabricados de forma plana sem o uso de estruturas
adicionais como conexdes entre camadas adjacentes (do inglé€s via holes) ou fios de ligacdo
entre circuitos (do inglé€s wire bonds) se torna mais atraente.

Dentro desse pensamento, algumas dessas técnicas que t€m sido usadas por alguns
pesquisadores na construgdo das LTAs por meio de elementos distribuidos puros sdo

esquematizadas na figura 3.15.

Figura 3.14 - Imagem da substitui¢do de linhas de transmissdo de quarto de onda por LTAs.
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Figura 3.15 - LTAs e acopladores propostos em algumas das referéncias existentes na literatura
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Da figura 3.15 vemos que a melhor reducdo de area para o acoplador branch-line nos
artigos achados ocorre quando sdo usadas estruturas em forma de T (microfita carregada por um
estube constituido por linhas de alta impedancia) [25]. Para esse caso ¢ obtido um dispositivo
que ocupa apenas 23.4% da area de um acoplador branch-line convencional. Neste trabalho
ficou estabelecido que quando: 2.23 < f < 2.53 GHz, o balancgo de amplitude seria menor que
1dB ¢ o balango de fase estaria entre —90° + 5°. Apesar da boa redugdo de tamanho, o0 modo
como S,1,S31 € S4qvariam com a frequéncia nao foi fornecido.

Ghali et al. [24] apresentou um acoplador branch-line reduzido através do uso de
estruturas fractais. Nesse caso o dispositivo que ocupa apenas 24.7% da area de um acoplador
branch-line convencional teve Sy; < —20dB e um balango de amplitude menor que 0.3 dB
quando 2.2 < f < 2.8 GHz. Ja o balango de fase ficou entre —90° + 5.5° para a faixa em que:
2.2 < f < 2.8 GHz. As estruturas propostas por Wang et al. [23] e Liao e Peng [22] apesar de
obter uma reducdo de tamanho praticamente igual, a primeira apresentou uma performance
elétrica melhor em relag@o a segunda (faixa onde o balanco de fase ficou entre —90° + 1° sobre
200MHz no primeiro e 100MHz no segundo). Tang et al. [21] empregou linhas de transmissao
em paralelo de modo a se obter um balango de fase entre —90° £+ 5° para a faixa em que:
2.15 < f < 2.75 GHz. Ainda com respeito ao balanco de fase, no trabalho de S-Chan et al. [19]
essa variavel teve uma variagdo menor do que 2.7° em torno de -90° sob a largura de banda
operacional (no artigo em questdo, tida como sendo 580MHz). Sun et al. [18], Liao et al. [17] e
Eccleston e Ong [16] ndo forneceram uma discussdo mais detalhada acerca do desempenho dos

acopladores.
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4 RESULTADOS DO TRABALHO

Neste capitulo sdo fornecidas as contribui¢des desse trabalho de mestrado. A primeira
delas ¢ a apresentacdo de um novo tipo de LTA que pode ser usada no projeto de dispositivos
em microfita em substitui¢do a segmentos de linhas de transmissdo com o objetivo de redugdo
do seu tamanho fisico. Outra contribuicdo foi a aplicagdo desta LTA no projeto de um
acoplador branch-line com tamanho reduzido em relagdo ao mesmo dispositivo convencional ja
mostrado no capitulo 3. Os acopladores reduzidos obtidos por meio dessa LTA sdo sugeridos e
tratados dentro da teoria de engenharia de micro-ondas de modo se obter seus graficos teoéricos
para magnitude dos parametros S, balanco de fase e amplitude.

Outro resultado que foi obtido durante o desenvolvimento desse trabalho ¢ a
interessante possibilidade de se aumentar ligeiramente a largura de banda de um acoplador
branch-line convencional sem precisar aumentar o seu tamanho, usar linhas acopladas ou fios
(do inglés air-bridges). A esse dispositivo, aqui, ¢ dado o nome de acoplador branch-line
modificado. A teoria por detras dele bem como seus graficos teoéricos sdo fornecidos na se¢do

4.3.

4.1 LTA FORMADA POR TRES LINHAS DE TRANSMISSAO EM
CASCATA

Com o objetivo de substituir linhas de transmissdo de impedancia caracteristica Z, e
comprimento angular elétrico © realizadas por meio de microfitas por linhas de transmissdo
artificiais de menor comprimento fisico, usamos LTAs formadas de trés linhas de transmissao

conectadas em cascata como mostrado na figura 4.1.

Figura 4.1 - Linha de transmissao artificial formada da conexdo em cascata de outras trés linhas
de transmissao.

eATL

FONTE: O autor.
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A linha de transmissdo artificial escolhida ¢ geometricamente simétrica quando se toma
o eixo de simetria vertical da LTA passando pela metade da linha central (a que apresenta
comprimento angular elétrico 6,). Como esse conjunto ¢ constituido de linhas de transmissao
simples feitas de material isotrpico e também ndo possui nenhuma fonte de energia ou
elementos ativos, pode-se dizer que a rede de duas portas que o representa é reciproca e
simétrica [2]. Desse modo, do que ja foi exposto no capitulo 2, a matriz de transmissdo que

representa essa rede ¢ dada por:

[ = [A2_1 j]. 4.1

Da expressdo (4.1) vemos que a rede fica completamente determinada se conhecemos
os parametros A ¢ B de sua matriz de transmissdo. Como queremos que essa LTA venha a
substituir uma linha de transmissdo convencional, entdo seus pardmetros A e B devem se igualar
aos respectivos paramentos desta linha em uma dada frequéncia central de operagao.

Com o objetivo de obter os parametros A e B para a LTA que fossem mais facilmente
manipulaveis de forma matematica, foi usada como matriz de transmissdo para as segdes de

linhas em cascata a seguinte expressao:

cosb; jZ;sin 9; 1 1 Z;t;
- jsin®; /Z;  cosb; - Jie2 [ti/Zi 1 (4.2)
Em que:
t; =jtand; para 0 < 6; < 90°. (4.3)
Assim, a matriz de transmissao da LTA ¢ dada por:
- [A B =;[ 1 thl]*[tlz Zztz]*[ 1 Zity] @.4)
C D! @-t»)V1-t21t/Zy Z 1 t1/Z1 1
Com o auxilio do software Mathematica, a partir de (4.4), pode-se chegar a:
_ tltz(g—i+%)+t12+1 @5)

A-t*)/1-t;?
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2, Z1°
2t121+t222+t1 tz—

Z2
B = i (46)

Com o objetivo de se obter t; e t, em fun¢do dos demais parametros ( Z; ,Z, ,Ae B ),
primeiramente se resolveu a equacdo (4.5) em termos de ¢t; e o resultado foi substituido na

equacdo (4.6). Desse modo, novamente com auxilio do software Mathematica pode-se chegar a:

t, = F(B2-(4%-1)2,2)z, 4.7)

JB4222+(A2 -1)22,*7,2+B2(2,*-2422,%2,%+2,*)

Agora, resolvendo a equacdo (4.5) para t; e depois substituido os valores de t, na
expressdo resultante obtida, pela expressdo mostrada a direta na equagao (4.7) € possivel, depois

de algumas simplificag¢des obter a seguinte relacao

i(BZ—(AZ—1)212)22(212+ZZZ)iJ(BZ+(A2—1)Z12)2(Zl2—ZZZ)Z22
tl =

(4.8)

22122<\/B4Zzz+(A2—1)2214222+BZ(214—2A2212222+Zz4)+AJBZ(212—222))

9

Em (4.8) existe a restricdo de que quando se usa o sinal de menos (“-”) na equagao
(4.7), deve-se usar o sinal de mais (“+”) para o termo “(B? — (4% — 1)Z,%)Z,(Z,* + Z,*)” na
equacdo (4.8). De modo semelhante, quando se usa o sinal de “+” na equagédo (4.7), deve-se usar

X3R4

o sinal de menos “-” para o termo ja mencionado na equagao (4.8). O 2° termo na equagdo (4.8)
pode ter qualquer sinal independente o sinal usado na equagao (4.7).

Como para uma linha de transmisséo convencional temos:

A = cosb, (4.9)
e
E para as linhas da LTA vale:

t; =jtand, 4.11)
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Substituindo (4.9), (4.10), (4.11), (4.12) nas equacgdes (4.7) e (4.8), pode-se obter depois de

algumas consideragdes (mostradas no anexo 2) as seguintes equacdes:

|Z02—Z22|Z]_ sin 90

tarﬁl =

(4.13)

JZOZ(Zl4—2(COS 90)2212222+ZZ4)—(214+ZO4)ZZZ(Sin 90)2+|212—Z22|ZO cos 90

|Z12—Z()2|ZZ sin 90

tarﬁz =

(4.14)

\/Z()Z(Zl4—2(COS 90)2212222+ZZ4)—(Z]_4+ZO4)ZZZ(Sin 90)2

Onde devem ser respeitadas Z, < Zg < ZyouZy, = Zy = Z;.

As variaveis contidas em (4.13) e (4.14) sdo respectivamente

e 0, = Comprimento angular elétrico da linha de transmissdo convencional.

e 0; = Comprimento angular elétrico das linhas de transmiss@o laterais que compoe a
LTA.

e 0, = Comprimento angular elétrico da linha de transmissdo central que compde a LTA.

e 7, = Impedancia caracteristica da linha de transmissdo convencional.

e 7, = Impedancia caracteristica das linhas de transmissao laterais que compde a LTA.

e 7, = Impedancia caracteristica da linha de transmissao central que compde a LTA.

Como no caso do Acoplador branch-line as linhas a serem substituidas tém
comprimento elétrico de 90°, temos, 8, = 90° e consequentemente as equagdes (4.13) e (4.14)

simplificam para:

72_72
tard, = Z, /% (4.15)

Z5|21%-Zy?|

t arﬂz =
J(Zoz—zz2)(z14—zozzzz)

(4.16)

O dominio das equacdes (4.15) e (4.16) € o mesmo das equagdes (4.13) e (4.14), no
entanto € interessante notar que essas condigcdes surgem naturalmente sabendo que para que
(4.15) e (4.16) retornem valores reais € necessario que a expressdes dentro das raizes sejam
positivas. Para isso, os termos: (Zo> — Z,%) = (Zg — Z3)(Zo + Z,) e (Z1* — Zy2Z,%) = (Z,% —

Z025)(Z1% + ZyZ,) devem ter o mesmo sinal para: Zy,Zy,Zy > Zmim> 0. Desse modo, é
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necessario fazer uma analise para verificar quais valores sdo os valores possiveis para
Zo,Z1,Z5, > 0.

Supondo inicialmente que: 0< Z; <Z;e 0<Z; <Z,, se tem como consequéncia:
7,2 < ZyZy < ZyZy , assim: Zy% — ZyZ, < 0 ; nesse caso, do raciocinio anterior, é preciso que
Zy—Z, <0, logo a condicdo Z, < Z, deve ser satisfeita. Dai, pode-se concluir que os casos
em que: Z; < Zy < Z, sdo permitidos enquanto que os casos em que: Z; < Z, < Zy ndo sdo
permitidos. Agora, supondo que: Z; = Zy >0 ¢ Z; = Z, >0, se tem como consequéncia:
7,2 > 747, = ZyZ, , assim: Zy2 — ZyZ, = 0 ; nesse caso, ¢ preciso que Z, — Z, = 0, logo a
condi¢do Z, = Z, deve ser satisfeita. Dai, pode-se concluir que os casos em que: Z, < Zy < Z;
sdo permitidos enquanto que os casos em que: Zy < Z, < Z; ndo sdo permitidos.

Das expressoes (4.15) e (4.16), é visto que o comprimento elétrico total da LTA

constituida de trés linhas de transmissdo conectadas em cascata ¢ dada por:

2_>7 2 2_5 2
0,74 = 2at a\<Zl %) +ata Zalt 20| . (4.17)
(22*-20"2,%) \/(Zoz—zzz)(214—zozzzz)

Depois de algumas manipulagdes algébricas equagdo (4.17) pode ser colocada na

seguinte forma

z Z0\?
_21_(_0) |
Z1 Z1

V-G @)

O.ra = 2ata (4.18)

Assim da equagdo (4.18) pode-se plotar o comprimento total da LTA 68,14 em fungdo da razdo

Z,/Z; para alguns valores de Z,/Z;. Isso é mostrado nas figuras 4.2 e 4.3.
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Figura 4.2 - Comprimento, em graus elétricos, da LTA para o caso em que: Z,<Z¢<Zi.
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Da figura 4.2 é visto que para qualquer valor de Zy/Z;, no caso em que Z, < Zy < Z; ,
a LTA diminui de tamanho a medida que Z; aumenta e¢/ou Z, diminui. Ja da figura 4.3 ¢ visto
que para qualquer valor de Z,/Z;, no caso em que Z, > Z, > Z; , a LTA diminui de tamanho a
medida que Z; diminui e/ou Z, aumenta. Como estaremos trabalhando com microfitas as
impedancias caracteristicas das linhas de transmissdo construidas empregando tal tecnologia
poderdo assumir apenas valores dentro de uma faixa limitada entre um valor maximo ¢ um valor
minimo. No presente caso, ¢ assumido que uma linha de transmissdo que venha ser realizada na
forma de microfitas podera ter uma impedancia caracteristica maxima de 125Q e uma
impedancia caracteristica minima de 25€. Assim a LTA formada por trés linhas de transmissao
conectadas em cascata tera um tamanho minimo quando: Z, = 25Q ¢ Z; = 125Q ou quando:
Zy, = 1250 e Z; = 25Q. Como desejamos substituir as linhas de transmissao de comprimento
de quarto de onda com impedancias caracteristicas dadas por: Z, = 500, ¢ Z, = 35.36) pelas
LTAs, vemos dos graficos que a redugdo de tamanho ¢ maior quando: Z, = 25Q ¢ Z; = 1250
em ambos as situacdes. Assim, fazendo uso das equagdes (4.15) e (4.16) é possivel obter os

resultados esquematizados na tabela 4.1.

Tabela 4.1 - Valores de impedancia e comprimento elétrico que torna uma LTA com
parametros: Z1,Z,,01,0; equivalente a uma linha de transmissd@o com ©=90° e impedancia
carateristica Z0.

Zo Zy Zy 01 P OLra

50Q 1250 250 19.1636° 25.9440° 64.2716°
50/v2 Q 1250 250 11.3276° 42.6598° 65.3150°

50Q 250 1250 24.7292° 18.2100° 67.6684°
50/v/2 Q 25Q 1250 34.4158° 8.4713° 77.3028°

FONTE: O autor.

Com os resultados mostrados na tabela 4.1 ¢ possivel, por meio do que foi mostrado na
sessao 2.2, plotar os valores absolutos e de fase dos pardmetros S da rede formada pela LTA.
Para tal, novamente usa-se a relagdo: 8 = 0y * (f/f,), onde 8y é o comprimento angular de
uma dada se¢do de linha de transmissao considerando a frequéncia central de operacao f,, e 6 é
esse mesmo comprimento quando a frequéncia de operacdo muda de f, para f. Assim, por
exemplo, tomando os niumeros da primeira linha da tabela 4.1, um grafico dos valores absolutos
e de fase dos parametros S para uma linha de transmissao convencional de 90° com impedancia
caracteristica de 50Q e sua LTA equivalente sio mostrados nas figuras 4.4 e 4.5
respectivamente para efeito de comparag@o. Ja para o caso retratado na linha dois da tabela 4.1

(linha de transmissdo de 90° com impedéncia caracteristica de 50/N2) os mesmos graficos dos



66

valores absolutos e de fase dos pardmetros S para linha e LTA equivalente sdo mostrados nas

figuras 4.6 e 4.7 respectivamente.

=25Q,

Figura 4.4 - Magnitude dos pardmetros S;; ¢ S2; da LTA no caso em que: Z,=125Q, 7,

0:=19.1636°, ©,=25.9440°(linhas cheias) e para uma linha de transmissdo convencional com

50Q (linhas tracejadas).
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90° e Zy=50/2 Q (linhas tracejadas).

42.6598°(linhas cheias) e para uma linha de transmissao convencional com ©

Figura 4.6 - Magnitude dos parametros Si; ¢ Sz1 da a LTA no caso em que: Z,=125, Z,=25Q,

0:=11.3276°, O,
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As Figuras 4.4, 4.5, 4.6 ¢ 4.7 mostram que os valores absolutos e de fase dos parametros
S da LTA assim como da linha convencional coincidem quando f = f; como esperado.
Também pode ser notado em ambos os casos que os valores absolutos dos parametros S das
LTAs e das linhas de transmissdo convencionais divergem entre si mais fortemente quando f >
fo do que quando f < f;. Isso se deve ao fato de que a LTA utilizada pode ser modelada por um
circuito tipo “T” com uma capacitincia em derivagdo entre dois indutores criando assim uma
caracteristica de filtros passa baixas. Assim um acoplador branch-line que venha a ser
implementado através do uso dessa LTA, por meio da substituigdo de suas linhas de quarto de
onda por linhas de transmissdo artificiais equivalentes podera ter uma largura de banda um
pouco inferior ao mesmo dispositivo padrdo. Essa é uma caracteristica que todas as LTAs
mostradas em nas referéncias citadas apresentam. Assim, ¢ evidente que existe uma relagdo de

compromisso entre compactagdo de tamanho e estreitamento de largura de banda.

4.2 ANALISE DOS ACOPLADORES HiBRIDOS BRANCH-LINE
REDUZIDOS USANDO A NOVA LTA

Um acoplador Branch-line convencional mostrado na figura 4.8a apresenta uma
estrutura relativamente simples, no entanto seu tamanho fisico é impraticavel [17], [19], [22],
especialmente em aplicacdes de baixas frequéncias ou circuitos integrados, contrastando com os
anseios do mercado por dispositivos de comunica¢do sem fio com tamanho reduzidos. Assim
muitas técnicas tém sido propostas para reduzir o tamanho desses dispositivos [14], [16]-[25].
Para alcancar esse objetivo, na maioria dessas abordagens ¢ feita a troca das linhas de quarto de
onda que compdem o acoplador convencional por linhas de transmissdo artificiais que tenham
comprimentos fisicos menores e ao mesmo tempo apresentem caracteristicas elétricas

semelhantes para uma mesma faixa de operacdo. Essa ideia é esquematizada na figura 4.8b.

Figura 4.8 - (a) Acoplador hibrido Branch-Line convencional, (b) Idealizacdo da substituicdo
das linhas de transmissdo por LTAs.

Zo /N2
Entrada @ A @ Saida
Zo| | 2 Zo
Gg/4)
Isolada @ v @ Saida
Zo/V2
S (a)
Zo/N2 m==) LTA1
Zo » LTA2
90° ou (Ag/4)
(b)

FONTE: O autor.
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Na figura 4.9a ¢ mostrado um exemplo de um acoplador branch-line reduzido através
de uso de estruturas em forma de T assimétricas [17]. Nele as linhas de transmissdo de quarto de
onda do acoplador convencional sdo substituidas por linhas de transmissdo artificiais compostas

de outras duas linhas intercaladas por um estube aberto, como esquematizado na figura 4.9b.

Figura 4.9 - (a) Acoplador Branch-line Reduzido[17], (b) Equivaléncia elétrica entre a estrutura
em forma de T e a linha de transmissao de quarto de onda.

(a)

Z3,03

Z ,0=9%°

- =)
(b)

Z2,6>

FONTE: Liao, S. S., P. T. Sun, N. C. Chin, and J. T. Peng [17]

Com relagdo a figura 4.9b quando se assume: Z; = Z3 , pode ser mostrado [17] que o
comprimento elétrico 6, diminui a medida que Z; aumenta e¢/ou Z, diminui, € 0 comprimento
total © = 6, + 0, diminui quando Z; aumenta. Essa caracteristica de “perda e ganho” de
tamanho para o estube se torna um fator limitante quando se quer alocar todas as quatro LTAs
de modo a se ter uma reducdo significativa de tamanho para o acoplador. Assim, em alguns
casos uma LTA que tenha um comprimento fisico pequeno pode ndo ser a melhor solugdo para
alcangar o objetivo final de redugdo do tamanho do dispositivo como um todo.

Cada tipo diferente de LTA apresenta respostas elétricas distintas entre si além de ter
dessemelhantes formas geométricas, assim, cabe ao projetista de algum dispositivo de micro-
ondas que utilize tais estruturas procurar o tipo que melhor se enquadra em seus objetivos.
Nesse trabalho a LTA escolhida para substituir as linhas de transmissdo que constituem o
acoplador hibrido branch-line, mostrado na figura 4.8a, é formada por trés linhas de transmissdo

conectadas em cascata como mostrado na figura 4.10. Assim s3o apresentados por meio de
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tabelas os valores de comprimento angular e impedancias caracteristicas que melhor se adequam
em termos de dimensdes aos casos em que a frequéncias de operacdo dos acopladores sdo

respectivamente 2.45GHz e 920 MHz.

Figura 4.10 - Substitui¢do da linha de transmissao pela LTA formada por trés linhas em
cascata.

Bl = 90°
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v

N
N
N

' Y
4

FONTE: O autor.

Tendo como objetivo maior a redugdo do tamanho do acoplador, é evidente que a soma
dos comprimentos das linhas da LTA deve ser menor que o comprimento da linha ao qual a
LTA se equivale em uma determinada frequéncia de operacdo. Assim, a principio, devemos
encontrar os melhores valores para Z;, Z,, 0, e ©, que tornem a LTA eletricamente equivalente,
no primeiro caso, a uma linha de comprimento elétrico de 90° e impedancia caracteristica Z, e
no segundo caso a uma linha de comprimento elétrico de 90° e impedancia caracteristica Z,/
V2, onde Z, ¢ a impedancia das portas do acoplador.

Como na maioria das aplicagdes praticas a impedancia de entrada de dispositivos de
micro-ondas tem valor de 50 ohms [2], adotamos Z, = 50(.
O comprimento em graus elétricos da LTA formada por trés linhas de transmissdo conectadas
em cascata ¢ dado pela equagdo (4.17), assim, do que foi exposto no capitulo 3, os valores que

Z1,Z, devem assumir para se ter o menor comprimento para a LTA nos casos em que a

impedancia de linha a ser substituida é de Z, = 50 Q ¢ Z, = 50/+/2 Q sdo dados na tabela 4.2.
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Tabela 4.2 - Valores de impedancia e comprimentos elétricos que torna a LTA proposta
equivalente a uma linha de transmissdo com ©=90° e impedancia carateristica Z.

le?iaa = ZO Zl ZZ el ez etotal
500 1250 250 19,1636° 25,9445° 64,2716°
50/\/79 1250 250 11,3276° 42,6598° 65,3150°

FONTE: O autor.

Esses valores serdo utilizados no acoplador projetado para operar em 920MHz.

Ainda com relagdo aos “melhores” valores para Z;,Z,, 0, e 6,, foi notado que para o
caso do acoplado composto por essas LTAs operando na frequéncia central de 2.45GHz , por
uma questdao de se ter uma melhor compactacdo desse dispositivo, ¢ mais conveniente que as
secOes de linhas de transmissdes de baixa impedéncia das LTAs tenham valor de 30 e ndo
250, como ocorre no caso do acoplador que opera com frequéncia central de 0.92 GHz. Assim,
para esse caso, € construida por meio das equacdes (4.15) e (4.16) a tabela 4.3 com o mesmo

objetivo da tabela 4.2.

Tabela 4.3 - Valores de impedancia e comprimentos elétricos que torna a LTA proposta
equivalente a uma linha de transmissdo com ©=90° e impedancia carateristica Z.

Ziima = Zo Zy Z; 0, 0, Btotal
500 125Q 300 17,8218° 32,3307° 67,9743°
50/\/79 1250 300 8,5315° 55,9306 72,9935°

FONTE: O autor.

Com o objetivo de plotar os graficos teoricos da magnitude dos pardmetros S em dB,
balanco de fase (diferenca de fase dos sinais nas saidas em graus) e do balango de amplitude
(diferenca de amplitude dos sinais nas saidas em dB) em funcdo da frequéncia normalizada no
caso do acoplador composto por essas LTAs, ¢ necessario fazer a andlise de modo par e modo
impar para esse novo dispositivo. Novamente, ¢ possivel fazer essa analise devido a existéncia
de simetria que o acoplador possui em torno de uma linha imaginaria que o corta ao meio

horizontalmente como esquematizado na figura 4.11.
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Figura 4.11 - Circuito esquematico de um acoplador Branch-line normalizado composto por
LTAs de trés secdes de linhas em cascata.

elm Zlm 92711 2 221n
et LS W
- ./ ./
B,

FONTE: O autor.

Com relacao a figura 4.11, cada linha de transmissdo tem impedancia caracteristica
normalizada em relagdo & impedancia de entrada das portas, essas tendo valor dado por
Zporta = 50 . Para indicar que que uma dada impedéancia caracteristica estd normalizada,
neste trabalho é usado a notagdo com acento circunflexo, assim, por exemplo: Zy,;, = Zy;m X
Zporta-

Com todas as portas casadas se assume que uma onda de amplitude A; = 1 incide

sobre a porta 1, assim, como a circuito € linear, ele pode ser decomposto na superposi¢do de

duas situacdes como ilustrado nas figuras 4.12 e 4.13.

Figura 4.12 - Excitagdo do modo par para o acoplador construido com LTAs formadas da
conexao em cascata de trés secdes de linhas de transmissao.
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FONTE: O autor.



73

Figura 4.13 - Excitagdo do modo impar para o acoplador construido com LTAs formadas da
conexao em cascata de trés secdes de linhas de transmissao.

Q1 s 2am O2m » Zom
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FONTE: O autor.

Logo ¢ possivel obter as matrizes de modo par e modo impar como segue;

[12': gj = [T B [Ter®1ms Z1m)][Ter O2my Zam) [[Ter (B 1ms Z1m)][Ts (V)] (4.19)

e
A, B, _ , , ) N
[Co Do] = [T ()] [Ter O 1m Z1m)][Ter(O2ms Z2m)] [Tor (O 1my Z1m) [T (V)] (4.20)
Em que
[ co(®)  jZsin(B)
[TLT(G,Z)]—[].Sm(e) 17 cog®) (4.21)
e
1 0o
rnl=|, || (4.22)
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Y, e Y; sdo as admiténcias vistas nas entradas das linhas de transmissdo de comprimento elétrico

0,, ¢ impedancia caracteristica Z;,, terminadas em estubes em aberto ¢ em estubes fechados
respectivamente.

Como os estubes sdo resultados do corte ao meio das linhas de transmissdo centrais das
LTAs, pode ser visto das figuras 4.12 e 4.13 que seus respectivos comprimentos elétricos e
impedancia caracteristica sdo dados por: 8,,/2 e Z,,. Logo fazendo uso das equagdes contidas

no capitulo 2 ¢é possivel encontrar os seguintes resultados:

PO 0
5 . Z1b+Zzb(C0t(%b)t an(61p)

Y = 4.23
a=J Zlb(zzb COt(esz)_Zlb t ar(91b)) ( )
(¢
5 5 O2p
~ —Z1p+Z t —=)t [S)
Yf :}, 1b+Z2p( ar( 2 ) an(®1p) (4'24)

Z1b(zzb t al(e;—b)+21b t 31(911)))'

A relagdo entre o comprimento elétrico e o comprimento fisico real dado em unidades

métricas para uma sec¢ao de linha de transmissao é dado pela seguinte expressao:
w
e_ﬁl_ﬂl_zﬁ (4.25)

Assim, supondo que a linha seja ideal, seu comprimento elétrico varia linearmente com a
frequéncia do sinal ao qual € submetida. Portanto, conhecendo o comprimento elétrico em uma
dada frequéncia de operacao ¢ possivel encontrar seu valor em uma outra frequéncia através da

seguinte equacao (4.26) que ¢ facilmente obtida de (4.25).
27 (4.26)

Finalmente, através das equagoes (4.19) a (4.24) e (4.26) € possivel obter os pardmetros
de espalhamento do novo acoplador em fungdo da frequéncia normalizada f/f, assumindo que
os comprimentos elétricos de todas as secdes de linhas de transmissdo tém valores fornecidos
pelas tabelas 4.2 ou 4.3 na frequéncia central de operagao fj.

Nas figuras 4.14, 4.15 e 4.16 s3o mostrados, com respeito a variacdo da frequéncia
normalizada, a magnitude dos parametros S em dB, o balango de fase dado graus e o balanco de
amplitude do acoplador normalizado construido com as LTAs dadas na tabela 4.2. Em cada
figura as linhas cheias representam os parametros do acoplador convencional, enquanto que as

linhas pontilhadas representam os parametros do acoplador feito de LTAs.
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Figura 4.16 - Balango de amplitude, em funcdo da frequéncia normalizada, para os acopladores
convencional e composto de LTAs dadas na tabela 4.2.
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FONTE: O autor.

Do grafico contido na figura 4.14 ¢ possivel notar que os parametros S do acoplador
formado pelas LTAs com parametros dados na tabela 4.2 se afastam dos mesmos parametros de
um acoplador convencional montado por meio de linhas de transmissdo de quarto de onda mais
fortemente quando f > f; do que quando f < f,, como ja fora previsto. Também ¢ possivel
notar que existe uma ligeira perda de desempenho para o acoplador proposto em relagdo ao
branch-line convencional justamente pela caracteristica de filtros passa baixas que as LTAs
possuem.

Para o segundo acoplador formado pelas LTAs de caracteristicas dadas na tabela 4.3, a
magnitude em dB dos parametros S, o balanco de fase dado graus e o balanco de amplitude sdo
dados nas figuras 4.17, 4.18 e 4.19. Novamente, existe uma leve perda de largura de banda
como aconteceu no primeiro caso. Apesar disso serd mostrado que tais dispositivos permanecem

funcionais para as bandas GSM em 920 MHz e ISM em 2.45 GHz.
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Figura 4.17 - Magnitude dos parametros dos parametros S, em fun¢éo da frequéncia
normalizada, para os acopladores convencional e composto de LTAs dadas na tabela 4.3.
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Figura 4.19 - Balango de amplitude, em funcdo da frequéncia normalizada, para os acopladores
convencional e composto de LTAs dadas na tabela 4.3.
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Dos graficos contidos nas figuras 4.14 a 4.19 ¢ possivel montar as tabelas 4.4 e 4.5.

Essas tabelas contém informagdes acerca do desempenho elétrico teorico tanto dos acopladores

convencionais como também para os acopladores projetados por meio das LTAs equivalentes,

de caracteristicas dadas nas tabelas 4.2 ¢ 4.3, equivalentes a estes.

Tabela 4.4 - Desempenho elétrico em termos dos parametros Sz; ,S31 € S41 para os acopladores
projetados por meio das LTAs dadas nas tabelas 4.2 e 4.3 e para o acoplador convencional

equivalente.
fa=1/fo
Acoplador So(f) == | Saa(f) = — | S1(f) = — | S31(f) = — | Saa(f) < —20dB
3dB+1dB |3dB+0,1dB| 3dB+1dB | 3dB +0,1dB
Convencional | 0,872 -1,128 | 0,962 —1,038 | 0,705—-1,295 | 0,868 —1,132 | 0,947 — 1,053
LTA TAB 4.2/ 0,865-1,100 | 0,959 -1,029 | 0,710-1,226 | 0,910-1,143 0,950 - 1,047
LTA TAB 4.3/ 0,874-1,102 | 0,966 -1,033 | 0,711-1,213 | 0,891 -1,114 0,952 - 1,045

FONTE: O autor.

E importante ressaltar que os acopladores convencionais e projetados por meio das

LTAs proposta nessa se¢do estdo normalizados com relacdo a frequéncia, assim os valores

contidos nas tabelas 4.4 ¢ 4.5 devem ser multiplicados pelo valor da frequéncia de operagio f,

que se deseje operar ( que no nosso caso sera 0.92 GHz para o primeiro acoplador e 2.45 GHz
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para o segundo acoplador) . Assim, para efeito de exemplo, um acoplador Branch-line
convencional projetado para operar em 0,92 GHz tem, de forma garantida seu pardmetro S,; =
—3dB podendo variar de +1dB se a frequéncia em que este estiver operando ficar entre 0,802

e 1,038 GHz (resultado de: 0,92 x 0,872 ¢ 0,92 x 1,128).

Tabela 4.5 - Desempenho elétrico em termos do balanco de fase e de amplitude para os
acopladores projetados por meio das LTAs dadas nas tabelas 4.2 e 4.3 e para o acoplador
convencional equivalente.

fo=1f/fo
Acoplador Balango de fase| Balango de fase| Balanco de amplitude| Balango de amplitude
=-90°+5° |=-90°+t1° | =0dB +0,5dB = 0dB %+ 0,25dB
Convencional | 0,835-1,165 | 0,907-1,093 | 0,908 — 1,092 0,936 -1,064
LTA TAB4.2| 0,859-1,156 | 0,930-1,106 | 0,896 — 1,068 0,926 - 1,047
LTA TAB4.3] 0,869-1,166 | 0,937-1,120 | 0,910-1,076 0,940 - 1,055

FONTE: O autor.

Ainda com relagdo as tabelas 4.4 e 4.5 vemos que quando S,; < —20dB (Isolagdo menor
que 20 dB) todos os casos dados nas linhas dessas tabelas sdo satisfeitos com exce¢do dos casos
onde S,;(f;) = —3dB £ 0,1dB. Dependendo a aplicagdo, cada situacdo esquematizadas nas
tabelas 4.4 ¢ 4.5 pode ter mais ou menos importancia em relagdo as outras. Por exemplo, se
queremos garantir que a isolagdo seja mesmo menor que 20dB, vemos que a largura de banda
relativa para que os acopladores convencionais, formados pelas LTAs da tabela 4.2, e os formados
pelas LTAs da tabela 4.3 obedegam tal condigdo sdo respectivamente: 10.6%, 9.4% e 9.0%. Do
mesmo modo, se queremos garantir que o balango de fase fique entre -85° e -95% as larguras de
banda relativas sdo respectivamente: 33%, 28.2% e 26.2% para os mesmos acopladores
convencionais, os formados pelas LTAs da tabela 4.2 e os formados pelas LTAs da tabela 4.3.
Desse modo vemos que a performance elétrica tedrica do acoplador nos dois casos onde foram
usadas as LTAs sofre pouca degradacdo em relacdo ao acoplador convencional quando esse

parametro ¢ tomado como prioritario.
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4.3 ACOPLADORES BRANCH-LINE MODIFICADOS

Esta secdo descreve a terceira contribui¢do deste trabalho. Em alguns casos, uma melhor
performance elétrica ¢ requerida de um acoplador branch-line; consequentemente, muitos
trabalhos tém sido propostos com o objetivo conseguir isso.

Tang et al. [42], R. Levy e L. F. Lind [41], por exemplo, empregaram bragos shunts
adicionais de modo a aumentar a largura de banda do acoplador. Um exemplo ¢ mostrado na
figura 3.13; 14 ¢ visto que o tamanho do acoplador cresce. Esse método também pode demandar
a necessidade de se construir linhas de transmissdo com impedéncias caracteristicas muito altas
e irrealizaveis.

Tadashi et al. [50], Arriola et al. [51] e Kawai et al. [52] usaram linhas de transmissao
acopladas terminadas em circuito aberto ou fechado para, como antes, obter excelentes larguras
de banda. Nesse caso, a limitagdo fica no fato de que a poténcia dos acopladores obtidos usando
essa técnica € pequena, quando comparada com o caso convencional, devido as linhas acopladas
ndo transportarem muita poté€ncia. Outros dispositivos como o acoplador Lange [2] ¢ Tandem
[4] apresentam boa largura de banda com tamanhos reduzidos, no entanto, eles precisam usar
fios (do inglés air-bridges) ou substratos com mais de uma camada, o que limita a poténcia e
aumenta o custo respectivamente.

Durante o desenvolvimento deste trabalho foram verificados alguns resultados
interessantes. Um deles foi a possibilidade de se aumentar ligeiramente a largura de banda de
um acoplador branch-line convencional sem precisar aumentar o seu tamanho ou usar linhas
acopladas. A motivacdo para isso surge da figura 3.11. Nessa ilustragdo pode ser observado que
a curva do S3; se mantém aproximadamente constante enquanto que a curva do S,; cai mais
rapidamente. Assim, surgiu a ideia de “empurrar” a curva do S,; para cima e a do S3; para
baixo, perdendo assim a caracteristica de se ter uma divis@o de poténcia de 3dB para frequéncia
central de operacdo mas em compensacdo ganhando uma maior faixa de modo que: S,; =
—3dB + 1dB sem praticamente alterar a faixa em que: S3; = —3dB + 1dB. Tal ideia ¢

esquematizada na figura 4.20.
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Figura 4.20 - Parametros S do acoplador convencional em tracejado, e idealizagdo pardmetros S
do acoplador modificado em linhas cheias.
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FONTE: O autor.

Ainda com relagdo a figura 4.20, foram definidos dois parametros reais positivos 6 ¢ A
que sdo respectivamente a diferengca de amplitude na frequéncia central de operagdo entre o
acoplador modificado € o convencional para os parametros S,; € S3;. Desse modo os

parametros S do acoplador modificado tem os seguintes valores:

1
Sa=—J(F+8), (4.27)
1
Sy = — (ﬁ — 1) (4.28)
c
Sll = S4,1 = O. (429)

Para derivar as expressdes necessarias de modo a se poder sintetizar o acoplador que
tivesse parametros S dados pelas expressoes (4.27), (4.28) e (4.29) foi necessario fazer a analise
dos modos par e dos modos impar usando duas linhas de simetria como esquematizado na figura

4.21.
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Figura 4.21 - Analise dos modos par e impara para o acoplado modificado.

1 o 1
Ow S n]

Linhas de
simetria

FONTE: O autor.

Assim através dessa analise se chegou as expressdes em (4.30) e aos quatro circuitos

mostrados na figura 4.22.

Figura 4.22 - Circuitos resultantes da analise dos modos par e impar.

I Z1,04/2 | Zl,GjZZ
1/4 FPI 1/4 pp I =
= Z,,05/2 ol Z,0,/2
] Zy,01/2 Zy,01/2
A A
Z,,0,/2 2,92

FONTE: O autor.



83

1
S11=by = Z(Fee +Teo+Toe +T50)
1
S;1=by = Z(Fee —Teo+Toe —Too)
1 . (4.30)
S31 =b3 = Z(Fee —Teo—Toe +To0)

1
S41=by = Z(Fee +Teo—Toe —Too)

A partir das expressdes (4.27) a (4.30) é possivel montar uma equagdo matricial que

quando resolvida nos da a seguinte solugéo

Fee:_(%_A)_j(%-l_S)
—a(L_ (L
<Feo—+(\1ﬁ A)+],(12+6)- (4.31)
Toe = +(5—28)—j(5+3)
\Foo:_(%_A)H(\/%J”S)

A solucdo dada em (4.31), d4 os coeficientes de reflexdo da figura 4.22. Assim,
podemos calcular as admitincias de entrada para cada um dos quatro casos usando a relagdo

(2.39) escrita em termos de admitancia. Ela € dada pela expressao (4.32),

y =12, (4.32)

onde Y ¢ a admitancia vista na entrada de um circuito conectado a uma linha de transmissao de
impedancia caracteristica igual a 1, e apresente coeficiente de reflexdo I'.

Substituindo as expressdes de (4.31) em (4.32) é possivel obter um conjunto de
expressoes, (4.33) a (4.36), que ndo s3o puramente imagindrias ¢ consequentemente, a principio,
ndo poderiam ser realizadas através dos circuitos mostrados na figura 4.22. Assim, foi
necessario fazer uma analise para encontrar os valores permitidos de 6 e A para que os valores
retornados por (4.33) a (4.36) fossem puramente imaginarios. Para isso, fez-se uso da expressao
(4.37) de modo a gerar a condig@o (4.38). Quando essa condigdo € aplicada as expressoes (4.33)

a (4.36) é gerado o conjunto de expressoes (4.39).

: (4.33)

, (4.34)
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Yo = () (o) (4.35)
(1+\/%—A)—j(‘/_+8)

Yee = (mLra)i(Lvo) (436)

- it oo cespiaci) w

AC + BD =0, (4.38)
(g 8) -+ 8)+ (49 )] -

[0-Ge )t [ (el e

1 1 1 1 :

(1-5+8) (1) () Ce0)] =o
(1+-8) 1) o[ o9l ) -0

Todas as equagdes contidas em (4.39) sdao idénticas e podem ser simplificadas para a

seguinte equagao:

1 2 1 2
(5-2) +(5+8) =1 (4.40)

E interessante notar que a equagio (4.40) é também obtida da substituicdo direta das
expressoes (4.27), (4.28) e (4.29) na equacao (3.9). Logo as solugdes para (4.40) sdo condigdes
suficientes e necessarias para que se venha a sintetiza um acoplador com & e 4 > 0. Quando se

coloca A em fungdo de 6 se obtém a seguinte expressao:

A= 1_— \11_2(8%‘ (4.41)

V2

. e 1
Cujo dominio é: 0 <86 <1 5

Finalmente, impondo que (4.41) seja verdade, é possivel obter a partir de (4.33) a

(4.38), as seguintes expressoes:
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2(5+5)

Yoo = j vz , 4.42
ee ] (1—%+A)2+(%+8)2 ( )
—2(=+6
Yoo = j—— (“E 2 - (4.43)
(1+55-2) +(55+8)
2(=+8
Yoo = j7— L )1 : (4.44)
(1+\/_E_A) +(\/—E+8)
e
—2(=+8
Yoo = J 7 & ) 2 (4.45)
(1-F+a) +(5+)
Como: Ye,Ye0,Yoe Yoo 530 asoma de 2 admitancias mostradas na figura 4.22, entdo:
Yee =Yiq + Y2q
Yeo=Y1f+Y2a (4.46)
Yoe =Yla"'YZf. ’
YOO = Ylf + YZf
Yia = Adimitancia de ent radado st ub1 abert o
Y,, = Adimitancia de ent radado st ub2 abert o
Y,y = Adimitancia de ent radado st ub1 fechado
Y5 = Adimitancia de ent radado st ub2 fechado
Das equagdes (4.42) a (4.46) ¢é possivel chegar a seguinte equacdo matricial
1100 ?a Yee
0 1 1 0 2a _ Yeo
1 0 0 1||[Yf|™ | Yool (4.47)
0 0 1 1y, -Y,,

Como a matriz 4x4 acima tem determinante nulo, sabemos pela teoria de algebra linear
que pelo menos um vetor formado de uma de suas linhas (colunas) ¢ linearmente dependente do

conjunto de vetores formado pelas outras. Assim € conveniente tomar uma matriz composta da
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matriz 4x4 e a matriz coluna das admiténcias totais e aplicar o procedimento de redugdo a forma

escada como é mostrado abaixo:

110 0 Ye 1 1 0 0 Yee 1 1 0 0 Yee
0 1 1 0 Yeplproauzjgo 1 1 0 Yeo produz|g 1 1 0 Ye
1 0 0 1 -Y, 0 -1 0 1 -Y,,—Y,., 0 01 1 -Y,
0011 -y, 0 0 1 1 Y, 0011 -y,

Como a 3° e 4° linhas da Gltima matriz sdo linearmente dependentes, entdo tomamos a
matriz formada apenas por suas linhas 1 2 3 e a colocaremos em sua forma escalonada (echelon

form) como mostrado abaixo:

1 1 0 0 Yee produz 1 0 0 1 _Yeo
0 1 1 0 Yol—/8—10 1 0 =1 VYooVl
00 1 1 =Y, 0 0 1 1 -Y,,

Assim se torna obvio o seguinte conjunto de equagdes;

Yig + YZf = —Yeo
Yoa — YZf =Yoo + Yee . (4.48)
Ylf + YZf = —Yee

No entanto como as admitancias dos estubes em aberto ou fechado podem ser obtidas de (2.16)

e (2.17), temos que:

( tand
Yyg = j—2
1a =] 7
-
2a = ]
g a (4.49)
Y, =
Y
-1
Y. =
2 = a2

2_1 Zots = —Yeo (a)

t 1

Lo LoVt () (4.50)
1 1

— t Yee (C)
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Como o sistema dado em (4.50) tem 4 incognitas e 3 equagdes, buscou-se vetor solugao
que ficasse em fun¢do de uma das incognitas e satisfizesse o problema ndo linear acima. O

procedimento tomado foi o seguinte:

e  Subtrair (4.50a) de (4.50c) de modo se obter

d b=
1 vy _vy produz 7 = 175 (4.51)

Zy  Zhty ee €o L Yee—Yeo

e A partir de (4.50b), obter

d tr—
L1y +v,, S, =t (4.52)

Zy  Zyty

e  Substituir (4.51), (4.52) em (4.50c) e resolver em termos de t; para encontrar

_ EYeettr e

ty
Vit Yeet+Yeo

(4.53)

Tomando: 6, = 90° (t, = j), a partir de (4.51)-(4.53), pode-se chegar as seguintes

expressoes,

2j

Zy =2 (4.54)
2j
Z, = .
2 YeetYeo ’ (4 55)
produz
tl =] —_— 61 = 900 (456)

Vemos assim, que de fato se consegue solugdo em fungdo de uma das incognitas acima.
Nessa situagdo a incognita ou variavel independente foi t,, ja as dependentes foram tq, Z;, Z,.
Também ¢ interessante notar que € possivel escolher 8, # 90° de modo a se obter um acoplador
com formato retangular (ndo quadrado). De modo geral, para o caso em que 8; = 8, = 90°, ¢
visto que para um dado valor de 9, a partir de (4.41), (4.42), (4.43), (4.54) e (4.55) € possivel
obter os valores das impedancias caracteristicas das linhas de quarto de onda do acoplador
modificado.

Quando o acoplador modificado é especificado em termos do balango de amplitude

maximo xXgp =(S,14p — S3145)> € possivel obter & e consequentemente A em funcdo de x4p
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usando as equagdes (4.27), (4.28) e (4.41). Depois de algumas manipulagoes € possivel obter

essa relacdo. Ela ¢ mostrada abaixo na expressao (4.57).

_ —V2(k2+1)+2kVk2+1
6= 224D : 4.57)
Em que,
k = 10%as/20, (4.58)

A partir de (4.57), (4.41), (4.27), (4.28), (4.33), (4.34), (4.54) e (4.55) € possivel montar
a tabela 4.6 que contém alguns parametros relevantes dos acopladores modificados em funcéo

do balanco de amplitude na frequéncia central de operagdo x 5 for

Tabela 4.6 - Parametros dos acopladores modificados em funcao de x4p £

XdB g, 6 4 |521|f0 |S31|f0 Yee Yeo A Z,

0 0 0 0,7071 | 0,7071 | j2,4142 | -j0,4142 | 0,7071 | 1,0000
0,5 0,0200 | 0,0206 | 0,7271 | 0,6865 | j2,3195 | -j0,4311 | 0,7271 | 1,0591
0,8 0,0318 | 0,0333 | 0,7389 | 0,6738 | j2,2652 | -j0,4415 | 0,7389 | 1,0960
1,0 0,0394 | 0,0417 | 0,7465 | 0,6654 | j2,2310 | -j0,4482 | 0,7464 | 1,1218
1,5 0,0581 | 0,0633 | 0,7652 | 0,6438 | j2,1482 | -j0,4655 | 0,7652 | 1,1886

FONTE: O autor.

Para os acopladores com balango de amplitude dados na tabela 4.6, ¢ mostrado na tabela

4.7 suas caracteristicas elétricas teoricas obtidas a partir do MATLAB.

Tabela 4.7 - Desempenho elétrico em termos de S,4, S31, S41 € do balanco de fase os
acopladores convencional e modificados.

fo=11f
XdB f, =1 S21(fn) S31(fn) Sa1(fn) ang(Ss1) — ang(Sz1)
= —3dB +1dB | = —3dB £ 1dB < -20dB = —-90°+5°
0 0,872 -1,128 0,705 - 1,295 0,947 — 1,053 0,835 -1,165
0,5 0,845 — 1,555 0,705 - 1,295 0,944 — 1,056 0,828 — 1,172
0,8 0,829 - 1,171 0,708 — 1,292 0,943 — 1,057 0,823 - 1,178
1,0 0,819 - 1,181 0,711 - 1,289 0,942 — 1,058 0,820 - 1,180
L5 0,791 - 1,209 0,728 - 1,272 0,939 — 1,061 0,812 - 1,888

FONTE: O autor.
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E possivel observar através da tabela 4.7 que sacrificando a caracteristica de se ter uma
divisdo de poténcia de 3dB exata em f = f, é realmete possivel aumentar ligeiramente a faixa
onde temos S,1(f;,) = —3dB * 1dB sem afetar de forma prejudicial a faixa onde S3;(fy,) =
—3dB + 1dB. Também pode ser notado que existe uma melhora no balango de fase e isolagdo
dos acopladores a medida que ¢ admitido um maior balango de amplitude na frequéncia central
de operacao.

Tomando o acoplador modificado com balango de amplitude méaximo de 1dB na
frequéncia central de operacdo (linha 4 da tabela 4.6) vemos que as impedancias caracteristicas
normalizadas das linhas de quarto de onda necessarias para se obter tal propriedade sdo dadas
por: Zy=0.7464 e Z, =1.1218 (correspondendo a impedancias caracteristicas
desnormalizadas de 37.2Q e 56.1Q respectivamente). Assim ¢ plotado por meio do MATLAB
dois graficos da magnitude em dB dos pardmetros S e outro da diferenca de fase entre as saidas
do acoplador modificado em questdo, e do convencional como funcdo da frequéncia
normalizada f/f,. Estes sdo mostrados nas figuras 4.23, 4.24 e 4.25. Nesses graficos pode-se
ver que as faixas em que: S,;(f;,) = —3dB + 1dB e a diferenga de fase entre S,; e S3; fica
entre —85° ¢ —95° sdo maiores para o acoplador modificado, tendo as faixas em que S,;(f;,) =
—3dB + 1dB praticamente inalterada. No entanto vale ressaltar que tal melhora ndo ¢é tdo boa
quando comparada os resultados obtidos em [41] e [42]. Por outro lado nesses trabalhos os
acopladores tiveram seus tamanhos dobrados ou até triplicados além de em alguns casos
necessitarem de fazer uso de linhas com impedancia caracteristica maiores que 130Q ou
acopladas. Assim se a necessidade por uma largura de banda grande ndo for primordial, pode-se
usar o acoplador modificado que tem uma performance um pouco melhor do que o

convencional e ocupa a mesma area de simples forma.
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Figura 4.23 - Magnitude em dB dos Pardmetros Pardmetros S,; e S3; do acoplador
convencional (em tracejado), e idealizagdo parametros S do acoplador modificado com

desbalanco de 1dB (em linhas cheias).
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FONTE: O autor.

Figura 4.24 - Magnitude em dB dos Parametros S;4 ¢ S,; do acoplador convencional (em

tracejado), e idealizacdo parametros S do acoplador modificado com desbalango de 1dB (em

linhas cheias).
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FONTE: O autor.
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Figura 4.25 - Diferenca de fase entre as duas saidas do acoplador convencional (em tracejado),
e idealizacao parametros S do acoplador modificado com desbalango de 1dB (em linhas cheias).

(sneun) LZS @ LES auua ase) ap edusuay|]

FONTE: O autor.
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5 SIMULACAO EM SONNET, FABRICACAO E MEDICAO

Nos capitulos anteriores foi discutido a sintese e a obtengdo de dados numéricos para o
acoplador branch-line reduzido por meio de LTAs. Nesse capitulo, ¢ mostrada e discutida a
implementacdo desse dispositivo em placas de circuito impresso por meio das microfitas.
Assim, sdo apresentados os resultados das simulagdes no software de onda completa, Sonnet
para finalmente, discutirmos alguns aspectos da fabricacdo e resultados de medidas elétricas

tomadas para os dispositivos propostos.

5.1 CONSTRUCAO E SIMULACAO NO SONNET DOS
ACOPLADORES BRANCH-LINE PROPOSTOS

Basicamente, das analises apresentadas nos capitulos anteriores, foram formulados dois
acopladores branch-line reduzidos. Como nesse trabalho ¢ utilizada a tecnologia impressao em
placa de circuito para a constru¢do de se¢des de linhas de transmissdo planares, é necessario
calcular as larguras dessas estruturas por meio das equagdes (2.31), (2.32) e (2.33) ou (2.20) a
(2.30) quando a frequéncia ¢ considerada. Com o objetivo de se ter a precisdo prevista por J. S.
Hong and M. J. Lancaster [29] foi elaborada uma rotina em MATLAB capaz de obter o valor da
razdo W /d baseado num processo interativo envolvendo as equagdes (2.20) a (2.33) de forma
que a frequéncia de operacdo fosse considerada. Essa rotina, esquematizada no anexo 1, foi
usada para encontrar uma estimativa para o valor de W /d teoricamente mais precisa em todos
0S €asos.

Essencialmente, uma linha de transmissdo sem perdas ¢é caracterizada por sua
impedancia caracteristica e comprimento elétrico. Em uma microfita, no caso mais simples, a
impedancia caracteristica, juntamente com a espessura e permissividade relativa do substrato, &
um dos principais fatores que determinam sua largura. J4 o comprimento real da linha ¢
diretamente proporcional ao seu comprimento elétrico e inversamente proporcional a frequéncia
de operacdo e a raiz da constante dielétrica efetiva do substrato da microfita. A equacdo que
estabelece uma relacdo entre essas quantidades ¢ dada em (5.3) e ¢ justificada como segue.

Sabendo que o comprimento elétrico © de uma linha de transmissdo sem perdas de

comprimento fisico [ ¢ dado por:

6 = pl. .1
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E o numero de onda kg [2] ¢ dado pela relagdo (5.2) mostrada abaixo;

ko = 2L, (5.2)
E possivel, por meio da equagdo (2.19), encontrar a seguinte expressao;
6c 1
l= E?\/—E—e (53)

Nesse trabalho todos os dispositivos foram projetados, simulados considerando o uso de
microfitas fabricadas em placas de circuito impresso. Assim para obter resultados mais precisos,
procurou-se usar placas que ofereciam boa estabilidade elétrica e mecanica com substrato de
baixas perdas dielétricas. Atendendo a esses requisitos, foram empregadas placas laminadas

com principais caracteristicas elétricas e mecénicas dadas na tabela 5.1.

Tabela 5.1 - Caracteristicas fisicas do substrato das microfitas.

Placas usadas
Permissividade relativa (€,) 4,5
Tangente de Perdas (t any) 0,003
Espessura do substrato dielétrico (d) 1,6 mm

FONTE: O autor.

Desse modo foram projetados e simulados dois acopladores branch-line; o primeiro
operando em torno da frequéncia de 920MHz, frequéncia essa utilizada em tecnologias moveis
GSM, e o segundo operando em torno de 2,45 GHz, que ¢ utilizada em aplicagdes WiFi na
banda ISM.

Para o acoplador em 920MHz, obtido por meio das LTAs apresentados na secao 4.2,
fez-se uso dos dados contidos na tabela 4.2 e encontrou-se, a partir da rotina apresentada no
anexo 1 e a expressao 5.3, as seguintes dimensdes (tabela 5.2) para as LTAs a serem utilizadas

nesse caso.

Tabela 5.2 - Dimensdes fisicas do acoplador composto por LTAs para 920 MHz.

LTA-50/N2Q | Wiy Wam Lim Lym
0,3mm 8,3mm 59mm 19,9mm

LTA —50Q Wiy W, Lip Loy
0,3mm 8,3mm 10,0mm 12,1mm

FONTE: O autor.
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Ja para o acoplador em 2,45GHz fez-se uso dos dados contidos na tabela 4.3 tomando
os mesmos procedimentos do caso anterior, assim as dimensodes das LTAs para esse dispositivo

sdo dados na tabela 5.3.

Tabela 5.3 - Dimensdes fisicas do acoplador composto por LTAs para 2,45 GHz.

LTA — 50/\/§Q Wlm WZm le L2m
0,3mm 6,7mm 1,7mm 9,8mm

LTA — 500 Wip W, Lyp L,y
0,3mm 6,7mm 3,5mm 57mm

FONTE: O autor.

Na figura 5.1 ¢ mostrado um desenho esquematico do acoplador realizado por meio de

LTAs que utiliza as medidas dadas nas tabelas 5.2 ¢ 5.3.

Figura 5.1 - Acoplador Branch-line composto pelas LTAs nao dobradas com medidas dadas
nas tabelas 5.2 e 5.3.

||_1m | L2m |L1m |

WE-EIuhms

FONTE: O autor.

As dimensoes relativas aos acopladores convencionais de 920MHz e de 2,45GHz
também foram calculadas. Para o caso do dispositivo que opera em 920MHz os tamanhos sdo
dados na tabela 5.4, enquanto que para o que opera em 2,45GHz, os tamanhos sdo fornecidos

pela tabela 5.5.
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Tabela 5.4 - Dimensdes fisicas do acoplador convencional para 920MHz.

LT —50Q Wy, Ly,
3,0mm 44, 1mm

LT — 50/\/5 Q W Lm
5,2mm 43,0mm

FONTE: O autor.

Tabela 5.5 - Dimensdes fisicas do acoplador convencional para 2,45 GHz.

LT — 50Q Wy, Ly,
3.1mm 16.5mm

LT — 50/\/5 Q W L
5.3mm 16.0mm

FONTE: O autor.

Na figura 5.2 é mostrado um desenho esquematico do acoplador branch-line

convencional que utiliza as medidas dadas nas tabelas 5.4 ¢ 5.5.

Figura 5.2 - Acoplador Branch line convencional com medidas dadas nas tabelas 5.4 ¢ 5.5.

| Lm |

1l..""l.."'E-EI ohms

FONTE: O autor.

Considerando a figura 5.2, foram feitas no software de simulagdo em onda completa,
Sonnet® versdo 13.52 professional da empresa Sonnet Software Inc., as simulagdes para se

verificar o comportamento dos parametros de espalhamento em fungdo da frequéncia. As
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simulagdes levaram em conta os dados contidos nas tabelas 5.1, 5.4 € 5.5. Assim, na figura 5.3 ¢
mostrada a resposta para o acoplador convencional de 920MHz, enquanto que na figura 5.4 ¢
vista a resposta para o de 2,45GHz. Em ambos os casos, € possivel notar uma divergéncia entre
a frequéncia central de operacdo tedrica e a obtida em simulag@o. Portanto foi necessario se
fazer uma corregdo (ajuste) nos valores de todos os comprimentos das linhas de transmissdo que
formam os acopladores convencionais. Para o acoplador de 920MHz, o ajuste foi dado quando
todas as 4 linhas de quarto de onda tiveram seus comprimentos multiplicados por 0,88/0,92 (que
corresponde a razdo entre frequéncia central de operagdo simulada e teodrica). Ja no caso do
acoplador de 2,45GHz, o fator de multiplicagdo foi de 2,17/2,45. Com o resultado dessa
atualizacdo de comprimentos, as respostas em frequéncia para os acopladores convencionais de
920MHz e 2,45GHz ajustados s3o mostradas nas figuras 5.5 e 5.6 respectivamente.

Os valores para os tamanhos dos acopladores convencionais ajustados sdo dados na

tabela 5.6 e se aplicam a o acoplador branch-line convencional mostrado na figura 5.2.

Figura 5.3 - Amplitude em dB dos pardmetros S do acoplador Branch-line convencional de 920
MHz nio ajustado.
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FONTE: O autor.
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Figura 5.4 - Amplitude em dB dos parametros S do acoplador Branch-line convencional de
2,45 GHz nao ajustado.
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FONTE: O autor.

Tabela 5.6 - Dimensdes fisicas dos acopladores convencionais ajustados operando em 920 MHz

e 2,45 GHz.
920 MHz 2,45 GHz
L, 41,3 mm 14,1 mm
Ly 42,3mm 14,5 mm
Wiy, 5,2 mm 53 mm
Wy 3,0mm 3,1mm

FONTE: O autor.

Figura 5.5 - Amplitude em dB dos parametros S do acoplador Branch-line convencional de 920

MHz ajustado.
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FONTE: O autor.
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Figura 5.6 - Amplitude em dB dos parametros S do acoplador Branch-line convencional de
2,45 GHz ajustado.
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FONTE: O autor.

Uma possivel explicagdo para a necessidade de se ter o processo de ajuste de
comprimentos das secdes de linhas de transmissdo vem do fato de que existem quatro grandes
descontinuidades nos vértices da forma quadrada mostrada na figura 5.2. Nessas regides, em
forma de “T” existe um acumulo de carga que tem o efeito de uma capacitancia shunt parasita,
além de que ai existe uma certa indutancia série resultante da parcial interrupgdo do fluxo de
corrente. Assim do que € exposto na teoria [2], é possivel concluir que essas indutancias podem
ser vistas como adicionais comprimentos de linhas de transmissdo, ao mesmo tempo que, do
que foi mostrado por S-Chan. Jung, R. Negra [19], as capacitancias shunt terminam por criar um
circuito  equivalente nas arestas do acoplador, de modo e se ter o mesmo efeito utilizado
naquele trabalho para diminuir o comprimento fisico sem alterar o comprimento elétrico que por
sua vez também maximiza a necessidade do ajuste que ¢ feita aqui.

Os acopladores obtidos com o uso das LTAs de dimensdes dadas nas tabelas 5.2 ¢ 5.3
sdo esquematizados a seguir. Na figura 5.7 € mostrado o que opera em 920MHz enquanto que

na figura 5.8 ¢ mostrado o caso do que opera em 2,45 GHz.
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Figura 5.7 - Acoplador Branch-line composto pelas LTAs ndo dobradas dadas na tabela 5.2
operando em 920MHz.

[ 2|
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FONTE: O autor.

Figura 5.8 - Acoplador Branch-line composto pelas LTAs ndo dobradas dadas na tabela 5.3
operando em 2,45GHz.

IS8 u i ~j2]

LSS | | ~f3]

FONTE: O autor.

Os acopladores mostrados nas figuras 5.7 e 5.8 apesar de ndo apresentarem uma
reducdo de tamanho tdo significativa em relagdo aos convencionais mostrados
esquematicamente na figura 5.3, tem uma geometria de tal sorte que ainda ¢ possivel diminuir
seus tamanhos globais por meio de dobras nas linhas de altas impedéancias. Assim o primeiro
acoplador proposto nesse trabalho ¢ obtido desse modo e ¢ mostrado na figura 5.9 enquanto que
o segundo ¢ mostrado na figura 5.14.

Duas subsegoes sdo destinadas a esses dois dispositivos. Nelas, sdo feitas simulacdes,
onde serdo analisadas de forma breve alguns resultados, e também s3o mostradas algumas

consideragdes de projeto.

5.1.1 Simulac¢io em Sonnet para o Acoplador reduzido de 920MHz

O primeiro acoplador efetivamente simulado neste trabalho tem o desenho feito em
Sonnet, opera em 920MHz e foi obtido através da dobra das linhas de alta impedancia da figura

5.7. Ele é mostrado na figura 5.9.
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Figura 5.9 - Acoplador Branch-line composto pelas LTAs dobradas dadas na tabela 5.2

operando em 920MHz.
1N _ . NE
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L y
T 7L
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FONTE: O autor.

Na figura 5.10 é mostrado um esquema contendo as medidas do acoplador mostrado

acima na figura 5.9.

Figura 5.10 - Medidas para Acoplador Branch-line composto pelas LTAs dobradas dadas na
tabela 5.2 operando em 920MHz.

FONTE: O autor.
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O acoplador ilustrado na figura 5.9 ocupa 28% da area do acoplador convencional de

0,92GHz com tamanhos ajustados. O simulador de onda completa, Sonnet, foi usado para se

observar o comportamento dos paramentros de espalhamento em fungdo da frequencia. Os

graficos gerados sdo mostrados nas figuras 5.11, 5.12 ¢ 5.13.

Figura 5.11 - Amplitude em dB dos parametros S do acoplador Branch-line projetado com o
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FONTE: O autor.

Figura 5.12 - Balango de fase do acoplador Branch-line projetado com o uso das LTAs dadas

na tabela 5.2 e operando a 920 MHz.
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FONTE: O autor.
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Figura 5.13 - Balango de amplitude do acoplador Branch-line projetado com o uso das LTAs
dadas na tabela 5.2 e operando a 920 MHz.
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FONTE: O autor.

Da figura 5.11 vemos que ndo foi preciso fazer algum ajuste de tamanho nesse
dispositivo para que sua frequéncia central de operacao ficasse perto de 920MHz. Isso pode ser
devido ao fato de que como as dimensdes sdo pequenas nos vértices as descontinuidades nesses
pontos ndo tém um efeito tdo significativo como no caso dos acopladores convencionais. A
partir dessa figura e das 5.12 e 5.13, também ¢ possivel ver que pelo menos qualitativamente,
em termos de simulagdo os resultados estdo de acordo com o esperado, pois balango de fase se
mantém em torno dos -90° ¢ 920 MHz enquanto o balango de amplitude tem valor menor que
0,2 dB nessa frequéncia.

Para efeito de comparagdo entre as simula¢des do acoplador convencional e do
acoplador de reduzido de LTAs operando em 920MHz, foram construidas as tabelas 5.7 e 5.8.
Nelas ¢ possivel ver com mais detalhes como se da a variagdo na frequéncia dos principais
parametros do acoplador branch-line reduzido. E importante dizer que assim como ja foi feito
antes, os valores teodricos para o acoplador reduzido foi obtido da multiplicagdo dos dados

contidos nas linhas dois das tabelas 4.4 ¢ 4.5 por 0,92 GHz.

Tabela 5.7 - Comparagdo dos parametros S,; ,S31 € S, para os acopladores projetados por
meio das LTAs dadas na tabela 4.2 e para o acoplador convencional equivalente.

Frequéncia (f) [GHz]
Acopladores — 920MHz S21(f) S31(f) S41(f) <—20dB
= —-3dB+1dB | = —-3dB + 1dB
Convencional Teorico 0,802 — 1,038 0,649 — 1,191 0,871 — 0,969
Simulado 0,820 — 1,082 0,650 —1,130 0,872 — 0,968
Proposto Teorico 0,796 — 1,012 0,653 — 1,128 0,874 — 0,963
Simulado 0,810 — 0,992 0,702 — 1,092 0,890 — 0,968

FONTE: O autor.
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Tabela 5.8 - Comparagao do desempenho elétrico em termos do balango de fase e de amplitude
para os acopladores projetados por meio das LTAs dadas nas tabelas 4.2 e para o acoplador
convencional equivalente.

Frequéncia (f) [GHz]
Acopladores — 920MHz ang(S31) —ang(S31) | Ss1ap — S21a8
= —90° £ 5° = 0dB + 0,5dB
Convencional Tedrico 0,768 — 1,072 0,835 -1,005
Simulado 0,788 — 1,146 0,852 —-1,110
Proposto Teorico 0,790 — 1,064 0,824 — 0,983
Simulado 0,810 — 1,028 0,818 — 0,964

FONTE: O autor.

Com relagdo as tabelas 5.7 e 5.8 vemos que novamente as exigéncia mais rigorosas
ocorrem quando impomos que: S;1(f) < —20dB tanto teoricamente quanto por meio da
abordagem das simulagdes. Quando essa condicdo ¢ satisfeita todas as outras também serdo.

No caso do acoplador convencional é possivel encontrar de 5.7 e 5.8 que a largura de
banda fracionaria em torno de 920 MHz de forma que: S,y = —3dB + 1dB, S3;, = —3dB +
1dB, ang(S3;) —ang(S31) = —90° +5° e S3145 — Sz1a58 = 0dB £ 0,5dB , para o caso
teorico, sdo respectivamente 27,6%, 53,9%, 33,04% e 18,5% ao mesmo tempo em que para o
caso simulado sdo 21,7%, 45%, 28,7% e 14,8% , sendo essas pequenas diferencas devido a
fatores como perdas, descontinuidades e outros que na abordagem tedrica ndo aparecem. Agora
com o acoplador reduzido, esses mesmos valores para o caso tedrico sdo respectivamente:

23,9%, 53,31%, 29,6% e 13,7% e para o caso obtido em simulacdo: 20%, 45,2%, 24% ¢ 9,6%.

5.1.2 Simulacio em Sonnet para o Acoplador reduzido de 2,45GHz

Ao contrario do que aconteceu com o acoplador reduzido para 920MHz as simulagdes
indicaram que deveria fazer-se um ajuste nos comprimentos das se¢des de linhas das LTAs para
o presente caso. Assim o acoplador reduzido e ajustado para 2,45 GHz ¢ mostrado na figura
5.14.

Figura 5.14 - Acoplador Branch-line de 2,45GHz feito das LTAs dadas na tabela 5.9 dobradas.
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FONTE: O autor.
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Na figura 5.15 ¢ mostrado um esquema contendo as medidas do acoplador mostrado

acima na figura 5.4.

Figura 5.15 - Medidas para Acoplador Branch-line composto pelas LTAs dobradas dadas na
tabela 5.9 operando em 2,45GHz.

FONTE: O autor.

O ajuste no dispositivo em questdo foi feito multiplicando todos os comprimentos
presentes na tabela 5.3 pela razao 2,3/2,45=0,93 (que corresponde a razdo entre frequéncia
central de operacdo simulada para o acoplador sem ajuste algum e a tedrica desejada para o
mesmo). Também ¢ importante argumentar que a largura da linha de transmissdo central das
LTAs verticais W, foi reduzida de 6,7 mm para 5,7 mm pois foi notado por meio das
simula¢des que o acoplamento existente entre as linhas tem o efeito de diminuir a impedancia
caracteristica efetiva da linha em questdo devido ao aumento da capacitancia efetiva por
unidade de comprimento. Essa ideia pode ser baseada na equagdo (2.10), na qual pode—se ver
que a impedancia caracteristica de uma linha de transmissdo ¢ inversamente proporcional a raiz
da capacitancia em derivagao por unidade de comprimento.

Finalmente uma tabela contendo os comprimentos do acoplador com linhas de altas
impedancias operando em 2,45GHz obtido das observacdes acima e da tabela 5.3 ¢ dada na

tabela 5.9.
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Tabela 5.9 - Dimensdes fisicas definitivas do acoplador composto por LTAs para 2,45 GHz.

LTA — 50/\/2 Q Wim Wom Lim Lom
0,3mm 5,7mm 1,6mm 9,1mm

LTA — 500 Wip W, Lqp L,y
0,3mm 6,7mm 3,3mm 5,3mm

FONTE: O autor.

O acoplador ilustrado na figura 5.14 tem como frequéncia central de operacao 2,45GHz.

Ele ocupa 49,8% da area do acoplador convencional com tamanhos ajustados. O simulador de

onda completa, Sonnet, foi usado para se observar como se dar o comportamentos dos

paramentros de espalhamento em fungdo da frequencia. Os graficos gerados sdo mostrados nas

figuras 5.16, 5.17 ¢ 5.18.

Figura 5.16 - Amplitude em dB dos parametros S do acoplador Branch-line projetado com o
uso das LTAs dadas na tabela 5.9 e operando a 2,45GHz .
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Figura 5.17 - Balango de fase do acoplador Branch-line projetado com o uso das LTAs dadas
na tabela 5.9 e operando a 2,45 GHz.
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Figura 5.18 - Balango de amplitude do acoplador Branch-line projetado com o uso das LTAs
dadas na tabela 5.9 e operando a 2,45GHz.
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Com relagdo as figuras 5.16, 5.17, ¢ 5.18 vemos que assim como no caso de 920MHz,
em termos de simulagdo, os resultados estdo concordando com o esperado, pois balango de fase
se mantém em torno dos -90° onde o balango de amplitude tem valor menor que 0,5 dB em 2,45
GHz, além de que nessa frequéncia o acoplador exibe uma isolagdo menor do que -40 dB aliada
bons valores de acoplamento e perda por inser¢do em uma faixa significativa em tono de
2,45GHz. Do mesmo modo que foi feito para o caso de 920MHz, foram construidas as tabelas

5.10 e 5.11. Nelas se tem a comparagdo entre as simulagdes do acoplador convencional e do
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acoplador de reduzido de 2,45GHz. Novamente os valores os teéricos para os dois casos foram
obtidos da multiplicacdo dos dados contidos, dessa vez, nas linhas trés das tabelas 4.4 ¢ 4.5 por

2,45 GHz.

Tabela 5.10 - Comparagdo do Desempenho elétrico em termos dos parametros S,1 ,S31 € S41
para os acopladores projetados por meio das LTAs dadas na tabelas 4.1 e para o acoplador
convencional equivalente.

Frequéncia (f) [GHz]
Acopladores — 2,45GHz S,1(f) S31(f) S41(f) <-20dB
= —3dB + 1dB | = —3dB + 1dB
Padrdo Teobrico 2,136 —2,764 1,727 - 3,173 2,320 -2,580
Simulado 2,255 3,045 1,695 — 2,690 2,275 -2,525
Proposto Teorico 2,141 2,700 1,742 — 2,972 2,332 - 2,560
Simulado 2,070 — 2,620 1,840 — 2,865 2,325 - 2,560

FONTE: O autor.

Tabela 5.11 - Comparagdo do Desempenho elétrico em termos do balango de fase e de
amplitude para os acopladores projetados por meio das LTAs dadas nas tabelas 4.1 ¢ para o
acoplador convencional equivalente.

Frequéncia (f) [GHz]
Acopladores — 2,45GHz ang(Ss1) — ang(S31) | S31as — S214B
= —90° % 5° = 0dB + 0,5dB
Padrio Tedrico 2,046 — 2,854 2,225 -2,675
Simulado 2,165 — 3,200 2,345 — 2,505
Proposto Tedrico 2,129 — 2,857 2,230 - 2,636
Simulado 2,120 — 2,690 2,400 — 2,575

FONTE: O autor.

Das tabelas 5.10 e 5.11 vemos que novamente as exigéncias mais rigorosas ocorrem
quando impomos que: S,;(f) < —20dB tanto para os resultados teoricamente obtidos quanto
para os obtidos das simula¢des (com excecdo para os casos onde o balango de fase esta entre
+0,5dB).

No caso do acoplador convencional é possivel encontrar que a largura de banda
fracionaria em torno de 2,45GHz de forma que: S,y = —3dB + 1dB, S3; = —3dB + 1dB,
ang(Ss1) — ang(S31) = —90° + 5°€ S3145 — S2145 = 0dB £ 0,5dB ,para o caso teorico, sdo
respectivamente 25,6%, 59%, 33% e 18,4% ao mesmo tempo em que para o caso simulado sdo
15,9%, 19,6%, 23,3% e 4,5%. Agora com o acoplador reduzido esses mesmo valores para o
caso teodrico sdo respectivamente: 20,4%, 46,6%, 26,2% e 15,2% e para o caso obtido em
simulacao: 13,9%, 33,9%, 19,6% e 4,1%. E interessante notar que hé diferencas significativas
entre os resultados teoricos e obtidos em simulagdo para o acoplador convencional. Isso

provavelmente se deve a maior influéncia que as descontinuidades ignoradas para se obter os
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resultados tedricos tem quando as dimensdes sdo menores e a frequéncia ¢ maior. Nesse caso
esse efeito € tdo notavel que a faixa em que S3; = —3dB £ 1dB ¢é melhor até para o acoplador
reduzido simulado, indo de contra ao senso comum.

E importante perceber que em ambos os acopladores reduzidos para 920 MHz e 2,45
GHz propostos nesse trabalho, foi usado o artificio de se fazer dobras nas se¢des de linhas de
transmissdo de alta impedancia das LTAs. Essa técnica ja vem sendo utilizada por alguns
autores [37], [55], [53], [14] para reduzir o tamanho de componentes implementaveis por meio
de microfitas. Por exemplo, A. Bekasiewicz e P. Kurgan [53] a utilizam para construir um
acoplador Rat-race compacto. Ja C. W. Wang et al. [14] aplicou essa técnica para fazer uma
LTA aplicavel em um projeto de compactacdo de matrizes de Butler. Embora esse método
ofereca a possibilidade de compactagio, ele adiciona descontinuidades cujo efeitos se tornam
mais criticos conforme a frequéncia aumenta [1]. Nesses casos, essas descontinuidades devem
ser levadas em conta ou compensadas em algum momento da elaboragdo de circuitos de micro-
ondas. Portanto, ¢ necessario fazer a caracterizagdo dessas estruturas através de algum modelo
matematico suficientemente preciso.

Na figura 5.19a é mostrada a descontinuidade devido a curvatura em angulo reto de uma

microfita que foi aplicada nesse trabalho.

Figura 5.19 - Curvatura em angulo reto de uma microfita: (a) Estrutura; e (b) circuito
equivalente.
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FONTE: O autor.

Desde que as dimensodes da descontinuidade geralmente sdo muito menores do que o
comprimento de onda, esta pode ser representada por um circuito equivalente formado de
indutancias e capacitancias concentradas mostrado na figura 5.19b [54]. Nesse circuito, a
capacitancia surge devido ao acumulo de cargas na quina da curva. Ja a indutancia é explicada

devido a parcial interrupgdo de corrente. Formulas que fornecem os valores dessas indutancias e
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capacitancias em fungdo dos pardmetros geométricos e fisicos da microfita podem ser vistos no
livro do T.C. Edwards e M. B. Steer [54].

Com relagdo ao efeito dessas dobras nos acopladores mostrados nesse trabalho, pode-se
verificar por meio das simulagdes que para o dispositivo de 920 MHz ndo houve consequéncias
notaveis a ponto de se precisar de um ajuste. Ja no caso do dispositivo de 2,45 GHz, tanto as
indutancias como as capacitancias equivalentes resultantes das dobras foram o suficientemente
altas para que o comprimento elétrico efetivo das LTAs aumentasse de forma prejudicial,

tornando necessaria se fazer o ajuste dos tamanhos das linhas com base nas simulagdes.

5.1.3 Simulac¢io em Sonnet para o acoplador branch-line modificado

Com o objetivo de verificar se o acoplador modificado com balango de amplitude
maximo de 1dB na frequéncia central de operagcdo com impedancias dadas na linha 4 da tabela
4.6 realmente apresenta uma melhora do desempenho prevista teoricamente, nessa secdo este
dispositivo ¢ desenhado e simulado no Sonnet.

O acoplador em questdo foi dimensionado para operar em 920MHz e é mostrado abaixo

na figura 5.20.

Figura 5.20 - Acoplador Branch-line modificado operando em 920MHz.
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FONTE: O autor.

Da tabela 4.6 ¢ visto que acoplador modificado com balango de amplitude maximo de

1dB tem impedéncias caracteristicas normalizadas dadas por Z; = 0.7464 ¢ Z, = 1.1218
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(correspondendo a impedancias caracteristicas desnormalizadas de 37.2Q e 56.1Q
respectivamente). Como os comprimentos elétricos das linhas desse dispositivo tem 90°, assim
como no caso do convencional, ¢ obtido a partir da rotina apresentada no anexo 1 e a equacdo

5.3, as seguintes dimensdes (tabela 5.12).

Tabela 5.12 - Dimensdes fisicas do acoplador modificado para 920MHz.

LT —56,1Q Wy, Ly,
2,5mm 44,5mm

LT — 37,20 W, Ly
4.8mm 43,2mm

FONTE: O autor.

Como no caso do acoplador convencional de 920MHz, para o acoplador modificado
construido a partir das dimensdes fornecidas na tabela 5.12 foi possivel notar uma divergéncia
entre a frequéncia central de operacdo tedrica e a obtida em simulagdo. Para contornar esse
inconivente foi feito um ajuste nos valores de comprimentos dados na tabela 5.12, para tal
multiplicou-se os valores de L, e L,, por 0,89/0,92 (que corresponde a razdo entre frequéncia
central de operacao simulada para o acoplador sem ajuste algum e a tedrica desejada), assim foi
possivel construir a tabela 5.13 que efetivamente da as dimensdes para o acoplador branch-line

modificado com balango de amplitude de 1dB em 920MHz.

Tabela 5.13 - Dimensoes fisicas do acoplador modificado para 920MHz.

LT —56.1Q W, Ly
2.5mm 43.0mm

LT —37.2Q Wi, Ly,
4.8mm 41.2mm

FONTE: O autor.

Assim, simulando o dispositivo da figura 5.20 com tamanhos dados na tabela 5.13 no

Sonnet foi possivel obter os graficos das figuras 5.21 e 5.22.
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Figura 5.21 - Amplitude em dB dos pardmetros S do acoplador Branch-line modificado(linha
rosa destacada para S,, e linha vermelha destacada para S3;) e convencional ( linha azul para
S, e linha verde para S;4), ambos para 920MHz.
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FONTE: O autor.

Figura 5.22 - Balanco de fase do acoplador Branch line modificado (linha azul) e convencional (
linha rosa) ambos para 920MHz.
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FONTE: O autor.

O grafico mostrado na figura 5.21 mostra a amplitude em dB dos pardmetros S, € S34
do acoplador Branch line modificado e convencional, nele é possivel ver que a faixa em que
S,1(fn) = —3dB + 1dB realmente aumenta a0 mesmo tempo em que a faixa onde S3;(f;,) =
—3dB + 1dB praticamente ndo se altera. Na figura 5.22, o balanco de fase para esses dois
dispositivos é mostrado, nela pode-se perceber que a faixa em que esse pardmetro esta entre -

85° ¢ -95° aumente ligeiramente.
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Assim fica comprovado qualitativamente, pelo menos em termos de simulagdo, que a

teoria apresentada na secéo esta correta.

5.2 FABRICACAO DOS ACOPLADORES E MEDICAO

Depois de feitas as simulagdes no Sonnet para os acopladores apresentados nas se¢des
anteriores desse capitulo, tomando o critério de maior compactagdo, foi escolhido o acoplador
de 920 MHz apresentado na secdo 5.1.1 para se fabricar e medir. Assim a geometria desse
dispositivo, apresentada na figura 5.9 foi gerada a partir do Sonnet e em seguida foi exportada
no formato DXF para a entrada no software da maquina de prototipagem de Placa de circuito
impresso (PCB Prototype Machine) Modelo EP2006H do fabricante Everprecision™ , figura
5.22, existente no laboratorio de Micro-ondas do grupo de fotdnica, localizado no Departamento
de Eletronica e Sistemas da UFPE.

AgoOes e precaucdes necessarias foram tomadas. Dessa maneira, comandou-se o
software para a realizagdo do acoplador que depois de alguns minutos ficou pronto. Esse

processo se encontra melhor detalhado no anexo 3.

Figura 5.23 - Maquina de prototipo de placa de circuito impresso.

FONTE: O autor.

O substrato empregado na confec¢do do acoplador branch-line reduzido de 920 MHz
foi o FR-4, que apresenta uma constante dielétrica de 4.5, tangente de perdas 0.003, espessura
de 1.6 mm e metalizacdo de cobre.

Terminado o processo de fabricagdo executado pela maquina, corrigiu-se pequenos

defeitos de fabricacdo, lixou-se e depois limpou-se a placa para a retirada dos residuos de cobre.
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Apos essa etapa, cortou-se a placa num tamanho que deixasse o acoplador centralizado e se fez
a soldagem dos conectores SMA de 50€2 nas trilhas das linhas de transmissdo de 50Q das quatro
portas de forma que o pino central do conector fosse soldado no centro do inicio dessas trilhas e
o seu corpo fosse soldado nas laterais do condutor do plano terra logo abaixo do substrato.
Durante a etapa de soldagem se tomou cuidado para ndo haver a existéncia de solda fria
resultante, por exemplo, do resfriamento rapido, o que nesse caso poderia causar um choque
térmico o que a principio alteraria as propriedades da solda de forma a ndo haver um contato
perfeito entre o pino do conector ¢ a trilha.

O acoplador fabricado pode ser visto na figura 5.24 ¢ tem dimensdes mostradas na
figura 5.10. E importante dizer que a menor dimensdo de comprimento encontrada nesse (em
nos outros acopladores ndo fabricados) ¢ 0.3 mm referente a largura das trilhas de 125Q. Ja a
menor distdncia entre trilhas foi de 0.7 mm para esse acoplador, assim ficou garantida a precisdo
exigida a partir do arquivo DXF uma vez que a maquina de prototipo de placa de circuito
impresso possibilita a confec¢do de placas de circuitos impressos com largura de trilhas ou

distancia entre trilhas de até 0.15mm.

Figura 5.24 - Acoplador Branch-line reduzido de 920MHz fabricado.

FONTE: O autor.
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Ap0s a construcao do acoplador mostrado na figura 5.24, passou-se entdo para se fazer a
medicdo de seus parametros por meio do analisador de rede vetorial (Network Analyzer)
modelo E5071B do fabricante Agilent Tchnologies, também disponivel no laboratorio de
Micro-ondas.

Apesar de se ter uma nogao do que deveria ser feito, antes disso foi necessario se tomar
um procedimento para calibrar o analisador de redes. Assim, essa calibragdo foi feita, na faixa
de frequéncias de S00MHz a 1300MHz, utilizando um kit de calibragdo consistindo de: uma
carga casada, uma carga em circuito aberto e outra em circuito fechado que foram conectadas ao
analisador através de cabos SMA, posteriormente usados para a medicdo.

Feito a calibracdo, fez-se a conexao do dispositivo, medindo-se duas portas de cada vez,
mantendo-se as outras duas portas conectadas a cargas casadas. Assim primeiramente foram
obtidos os parametros S;; € S,; € posteriormente os parametros Si3; € S4q. Na figura 5.25 ¢

mostrada de forma esquematica a sequéncia seguida durante a medigéo.
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Figura 5.25 - (a)Medicdo de S14 e S,1,(b) medicdo de S;1,(c) medicao de S41,(d) Detalhamento
simbolico.
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FONTE: O autor.

Os dados experimentais obtidos na medicdo diretamente da tela do analisador de redes

sdo mostrados nas figuras 5.26, 5.27, 5.28, 5.29, 5.30 ¢ 5.31.



Figura 5.26 - Grdfico dos valores em dB medidos do parametro Sy;.
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Figura 5.27 - Grafico dos valores em dB medidos do parametro S, ;.
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Figura 5.28 - Grafico dos valores em dB medidos do parametro Ss.
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Figura 5.29 - Grafico dos valores em dB medidos do parametro S,.
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Figura 5.30 - Grafico dos valores medidos em graus da fase do pardmetro S, .
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Figura 5.31 - Grafico dos valores medidos em graus da fase do pardmetro S;;.
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Na figura 5.26 € visto o perfil da amplitude em dB do parametro Sy, ja nas figuras 5.27,
5.28 ¢ 5.29 sdao mostrados esse mesmo perfil de amplitude para os pardmetros S,1, S31 € Siq
respectivamente. Ja nas figuras 5.30 e 5.31 ¢ vista a fase, em funcdo da frequéncia, dos
parametros S,; € S3q respectivamente. Assim desses graficos podemos ver que a principio o
acoplador construido apresentou bons resultados, pois em 920 MHz, S,; e S3; ficaram em torno
de -3dB enquanto que S;; € S41 ficaram abaixo de -25 dB.

Quando os dados obtidos a partir da medi¢do de amplitude dos parametros S sdo

sobrepostos em um unico grafico, obtemos a figura 5.32.

Figura 5.32 - Grafico da magnitude em dB dos parametros S medidos para o acoplador branch-
line reduzido de 920 MHz.
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FONTE: O autor.

No grafico 5.32 é mostrado como se da a variagdo na frequéncia do valor absoluto em
dB dos parametros S medidos para o acoplador reduzido de 920 MHz construido. Ainda com
relagdo a figura 5.32, pode-se dizer que esta foi obtida através da exportagdo de todos os dados
no formato CSV, gerado pelo analisador de redes, para o MATLAB, a partir de onde foi
possivel cria-la e edita-la. Com o intuito de fornecer uma comparagdo mais detalhada entre os
graficos dos valores dos parametros S em dB, balanco de amplitude e fase medido, simulado e
teorico para o acoplador construido, sdo mostradas as figuras: 5.33, 5.34, 5.35 e 5.36. Nas
figuras 5.33 e 5.34 sdo mostradas as magnitudes de: S;1, Sz1, S31 € S41, ja em 5.35 ¢ 5.36 pode

ser visto respectivamente balan¢o de amplitude e fase.
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Figura 5.33 - Grafico da magnitude em dB dos parametros S34 e S,; obtidos da: medi¢do
(linhas cheias), simulacdo (linhas tracejadas) e analise tedrica (linhas pontilhadas) para o
acoplador branch-line reduzido de 920 MHz.

Magnitude (dB)

-10

FONTE: O autor.

21medido

831 medido
821 simulado
531 simulado
521 tedrico

831 tedrico

Frequéncia (Hz)

Figura 5.34 - Grafico da magnitude em dB dos pardmetros S;; € S4; obtidos da: medicao

(linhas cheias), simulacdo (linhas tracejadas) e analise tedrica (linhas pontilhadas) para o
acoplador branch-line reduzido de 920 MHz.
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Figura 5.35 - Grafico da magnitude da diferenga de amplitude entre S34 e S,; obtidos da:
medicdo (linha cheia), simulagdo (linha tracejada) e analise tedrica (linha pontilhada) para o
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Figura 5.36 - Grafico da magnitude da diferenca de fase entre S3; € S,4 obtidos da: medicao
(linha cheia), simulagdo (linha tracejada) e analise tedrica (linha pontilhada) para o acoplador
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Ainda com relacdo aos dados obtidos na medic¢ao € possivel fazer duas planilhas que
nos dé uma nog¢2o mais quantitativa tal como foi feito nas se¢des 5.1.1 e 5.1.2 por meio das
tabelas 5.7, 5.8, 5.10 e 5.11. Assim a primeira delas, referente ao desempenho elétrico em
termos dos pardmetros S, , S31 € S41 para o acoplador reduzido de 920MHz ¢ dada por 5.14. A
segunda, dada por 5.15, mostra uma comparagdo entre as faixas em que o balagco de fase nao
seja diferente de -90° por um fator maior que 5° para o mesmo dispositivo reduzido onde sdo
levados em conta os valores tedricos, simulados € medidos. Ainda na tabela 5.15 essa mesma
comparacao pode ser feita quando se deseja investigar o comportamento do acoplador de forma

que o balanco de amplitude ndo seja maior de meio dB.

Tabela 5.14 - Comparacdo do Desempenho elétrico em termos dos pardmetros S,1 ,S31 € S41
para o acoplador branch-line reduzido de 920 MHz, contendo dados medidos, simulados e

teoricos.
Frequéncia (f) [MHz]
Acoplador S21(f) S31(f) Ss1(f) < —-20dB
= —-3dB+ 1dB | = —3dB + 1dB
Reduzido — Teoérico 796 — 1.012 653 —1.128 874 — 963
920MHz Simulado 810 —992 702 —1.092 890 — 968
Medido 836 — 968 800 —1.040 888 — 972

FONTE: O autor.

Tabela 5.15 - Comparagdo do Desempenho elétrico em termos do balango de fase e de
amplitude para s acoplador branch-line reduzido de 920 MHz, contendo dados medidos,

simulados e tedricos

Frequéncia (f) [MHz]
Acoplador ang(Ss1) — ang(Sz1) | Sz1ap — S21a8
= —90° £ 5° = 0dB £+ 0,5dB
Reduzido — Tedrico 790 — 1.064 824 — 983
920MHz Simulado 810—1.028 818 — 964
Medido 800 —1.005 788 — 985

FONTE: O autor.

A partir da tabela 5.14 pode-se observar de forma mais detalhada o que € mostrado nas
figuras 5.33 e 5.34. Nela pode-se ver que as largura de bandas fracionadas em torno de 920
MHz que obedecem as condigdes em que: S,;(f) = —3dB *+ 1dB, S3;(f) = —3dB + 1dB ¢
S41(f) <20dB, sdo respectivamente: 10,4%, 26,1% e 7% quando se considera os dados
obtidos da medi¢do. Assim, contra os 15,6%, 37,4% e 6,5%, correspondentes a0 mesmo
dispositivo simulado no Sonnet, pode-se reparar que houve uma perda de desempenho. Diversos
fatores podem ser indicados para explicar isso; a primeira seria o truncamento da convergéncia
na resolugdo do problema realizada pelo Sonnet, pois sabe-se que grande parte dos erros de

simulagdes EM sdo devidas ao tamanho de células. Outra explicagdo reside no fato de que na
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simulagdo ndo foi considerada a espessura da fita metalica e consequentemente suas perdas. As
perdas nos metais e/ou dielétrico obedecem a tolerancias de fabricagdo mais dependendo podem
fazer com que a condicdo de unicidade dada pela equagdo (2.58) seja invalidada de tal forma
que: |S111% + 152112 +1S511% + [S411? < 1 e efetivamente empurre as curvas de S,; e S3; para
baixo e/ou empurre as curvas de S;; € S4q para cima como pode ser notado nas figuras 5.33 e
5.34. Por fim, o processo de soldagem pode ter influéncia, uma vez que dependendo de como
essa se dé, podem surgir descasamentos entre os conectores e as trilhas de 50Q tornado
impossivel obter baixos valores para S;; por exemplo.

A tabela 5.15 também apresenta de forma mais precisa o que se tem nos graficos das
figuras 5.35 e 5.36. Nela pode-se ver que as larguras de bandas fracionadas em torno de 920
MHz que obedecem as condig¢des em que: o balango de fase fique entre -85° e -95° e o balango
de amplitude ndo ultrapasse 0,5dB para mais ou pra menos, sdo respectivamente: 23,5% ¢ 9,6%
tomando os dados obtidos da simulacdo e 28,3% e 13,7% quando estes sdo pegos da analise
teorica. Os valores diferentes de balago de fase para a simulag¢do e analise tedrica podem ser
atribuidos a os possiveis problemas inerentes a simulagdo ja citados e também ao fato de que as
perdas nos metais e/ou dielétrico sdo desconsideradas no modelo teoérico. Por ultimo em 5.35 ¢
possivel observar que os fatores que prejudicam a respostas extraidas das medigdes do
acoplador, mostradas nas figuras 5.33 e 5.34, tem um efeito positivo quando se quer manter a
diferenca de fase amplitude entre S5, ¢ S, dentro de alguma faixa de valores pré-estabelecida.

Quando comparado com os dados dos acopladores fornecidos por algumas das
referéncias mostrada na figura 3.15 na secdo 3.4.1 se constata que foram obtidos bons
resultados. Em [25], por exemplo, é fornecido apenas que o dispositivo de 2.4 GHz teve uma
diferenca de fase e amplitude entre S3; e S,; dados respectivamente por: 90°+ 5 e x < 1dB
sobre uma largura de banda de 2.23 — 2.53 GHz, levando uma largura de banda fracionaria de
10.8% . Assim, a principio desconsiderando a frequéncia de operagdo erros de simulagdo,
conclui-se que o acoplador proposto nesse trabalho tem mais que o dobro (23.5%) da largura de
banda fracionaria para os casos em que se tem as mesmas condigdes. Essa constatagdo ¢é feita
também quando ¢ levada em conta as referéncias [24] e [21]. A frequéncia de operagdo em [18]
foi 1GHz e, portanto, a mais proxima de 920MHz dentre os trabalhos vistos na tabela 4.1. Nessa
referéncia poucos dados acerca dos resultados foram fornecidos, no entanto 14 foi dado que a
isolacdo em 1GHz seria de -35dB, enquanto que para na frequéncia central de operagdo do
dispositivo fabricado nesse trabalho esse valor ficou em torno de -28dB, mais uma vez
indicando que foram obtidos bons resultados

Além de ter caracteristicas elétricas relativamente boas quando comparado com algumas
referéncias ¢ importante dizer que o acoplador Branch-Line reduzido de 920MHz fabricado

nesse trabalho atende a faixa utilizada no sistema GSM 900, cuja o conjunto de frequéncias fica
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na banda dos 900MHz e vai de 890MHz a 960MHz, de forma a todas as restrigdes impostas nas

tabelas 5.14 e 5.15 ficarem satisfeitas.
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6 CONCLUSOES

Nesse trabalho apresentou-se um novo tipo de linha transmissdo artificial (LTA) que
pode ser aplicada na miniaturiza¢do de alguns dispositivos de micro-ondas. Aqui o dispositivo a
se reduzir foi um acoplador Branch-Line, um componente de grande importancia ¢ largamente
usados em sistemas micro-ondas modernos. Esse componente encontra algumas aplicacdes
importantes tal como na constru¢do de uma matriz de Butler, um tipo de circuito que defasa
sinais para alimentar um dado conjunto de antenas de modo a se dar caracteristicas de
diretividade a esse grupo de elementos.

Baseado nas técnicas desenvolvidas nesta dissertacdo, dois acopladores para duas
bandas diferentes (920 MHz e 2,45 GHz) foram projetados, simulados sendo o de 920 MHz
fabricado e medido eletricamente. Os resultados das simulagdes e das medi¢des foram
comparados, obtendo-se boa concordancia entre eles. Isto demonstra a validade e eficiéncia da
técnica. Assim ao final de tudo, foi realizada a comparagdo entre os resultados experimentais,
simulados e teéricos encontrando-se, dentro de certa precisdo, uma boa concordancia entre esses
trés.

O acoplador de 920MHz obteve uma reducao de area ocupada com valor em torno dos
70%. Ja o acoplador de 2.45GHz apresentou resultados satisfatorios na simulagdo e uma
reducdo de area ocupada com um valor em tono dos 50%. Um terceiro acoplador, o modificado,
foi apresentado na secdo 4.3. A técnica empregada nesse caso tem a caracteristica de melhorar
levemente a largura de banda de um acoplador convencional sem aumentar o seu tamanho como
acontece em outros métodos. Uma simulacdo em Sonnet foi feita para esse dispositivo
comprovando a principio os resultados tedricos obtidos.

Todos os dispositivos, fabricados ou ndo, sdo planares e implementaveis através do uso
de microfitas, o que possibilita produ¢do em larga escala tanto para as aplicagdes especificas
mostradas nessa dissertagdo quanto para outras omitidas. Assim, esse trabalho oferece como
contribuicdo uma nova possibilidade para a construgdo de dispositivos de microfta de tamanho
reduzido capazes de ter uma boa performance elétricas e que sejam relativamente simples de se

projetar e fabricar. Nesse caso o dispositivo foi um acoplador branch-line.
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7 TRABALHOS FUTUROS

Para trabalhos futuros, sugere-se:

e Investigagdo do comportamento de um acoplador Branch-Line modificado que seja
reduzido por meio do uso da LTA apresentada nesse trabalho e/ou através de outras.

e Investigacdo da possibilidade de se usar diferentes LTAs em um tnico dispositivo.

e Aplicagdo da Técnica desenvolvida a outros dispositivos como crossovers, acopladores
do tipo rat-race, filtros e divisores de poténcia.

e Extensao da técnica desenvolvida para aplicacdo em dispositivos multibanda.

e Extensdo da técnica desenvolvida para aplicagdo em dispositivos de banda larga, tal
como acopladores Branch-line com mais de uma se¢do (adicionais bragos shunt)

mencionadas se¢do 4.3.
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ANEXO 1 - DIAGRAMA ESQUEMATICO DA ROTINA USADA

PARA OBTER W/D.

A rotina implementada em MATLAB mencionada no capitulo 5 segue a ideia fornecida

pelas ilustragoes a seguir. Ela se baseia numa ldgica de comparagdes entre valores de Z, que é a

impedéncia caracteristica, ao qual se quer associar uma largura W /d e outra, dada por Zy(f) ,

representando a impedancia caracteristica de uma linha de transmissdo em microfita com

substrato de permissividade relativa e espessura dados respectivamente por €, ¢ d operando

numa frequéncia f.
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Nela, basicamente, se fornece uma estimativa inicial para W /d obtida a partir de Z, por meio
da equacgao (2.31) (onde a frequéncia de operagdo ndo ¢ considerada) e depois se inicia um
processo interativo (ilustrado abaixo) com o objeto de fazer com que quando W /d seja jogada
na entrada do conjunto de equagdes denominada “bloco X” retorne o valor de Zy(f) = Z,
considerando (agora) a frequéncia de operagdo, permissividade relativa e espessura do substrato.
Assim ¢ escolhido um valor conivente para A de forma que W /d aumente ou diminua a passos
pequenos a cada interagdo garantido uma melhor precisao.

O bloco “X” presente na figura acima ¢ mostrado na figura abaixo. As equacdes
mostradas dentro dos sub-blocos sdo relativas ao capitulo 2 na se¢do 2.1.1 (Sintese de linhas de

transmissdo por meio de Microfitas).
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ANEXO 2 - DEMONSTRACAO DAS EQUACOES (4.13) E (4.14)

Esse anexo tem o objetivo de oferecer uma justificativa para as equagoes (4.13) e (4.14).

Isso sera feito através da demonstracdo das mesmas, como segue:

Tomando as equagdes (4.8), (4.7), (4.9), (4.10), (4.11) e (4.12) temos respectivamente

i(Bz—(Az—l)le)Zz(le+222)iJ(BZ+(A2—1)212)2(212—222)222

22122(\/B4ZZZ+(A2—1)2214ZZZ+BZ(214—2A2212222+ZZ4)+A\/B2(le—Zzz))

F(B? - (42 -1)Z,%)Z,

\/B“ZZZ + (A% = 1)22,*Z,% + B2(2,* — 242Z,°Z,% + Z,*)

A =cosb,
B =jZ,sing,
ty =jtand,
t, =jtand,

Como as equacdes (4.7) e (4.8) sdo obtidas diretamente através do software
Mathematica, seguindo os passos descritos na secdo 4.1 suas demonstragdes serdo omitidas,
ficando apenas nesse anexo as demonstracdes das equagoes (4.13) e (4.14).

Substituindo (4.9), (4.10) e (4.12) em (4.7) obtemos depois de algumas simplificagdes

$(212 - ZOZ)ZZ (Sln 90)2

]t arﬁz ==
\/(sin )2 J (Z,* + Zy*)Z,% (sin 09)2 — Zy*(Z,* — 2(c0s60)2Z,°Z,° + Z,*)

Assumindo que: sin 8y = 0 entdo

F(Z1% = Zy»)Z, sin 6,

targz =

JZOZ(ZI4 —2(c0880)2Z,°Z,% + Z,*) — (Z,* + Zy*) Z,%(sin )2

Como queremos que: t ard, = 0 vemos que se Z; = Z, devemos escolher o sinal de “+” (mais)

e

na equagdo acima. Se agora Z; < Z, devemos escolher o sinal de (menos) na referida

equacdo. Desse modo a expressdo para t arf, pode ser escrita do seguinte modo:
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carg, = |Z1? — 24%|Z, sin 6,

\/202(214 —2(c0800)2Z,°Z,% + Z,*) — (Zy* + Zu*)Z,7 (sin 6;)2

Logo fica demostrada a equagdo (4.14).
Agora substituindo (4.9), (4.10) e (4.11) em (4.8), obtemos depois de algumas

simplificacdes

jtaI’H1=

2 2
iZZ(le—Z()Z)(Z]_2+ZZZ)(Sin eo)zi\/ZZZ(ZOZ+Z]_2) (212—222) (Sin 90)4

22122<cos( 90)\/—202(212—222)2(5111 00)2+4/(sin 90)2\/—202(214—2@05 00)2212Z2%+Z,*)+(Z1*+2*) 2,2 (sin 90)2)

A equacdo acima pode ser reescrita da seguinte forma

tarﬁl =

+25(212=2Z0%)(Z1%+2,%)(sin 00)2 |2, (2% +242)(Z1%—Z,%) (sin 0)?|

2Z122<COS(90)|ZO(ZIZ—Z22) sin 90|+|Sin 90'\/202(214—2((:05 90)2212222+ZZ4)—(Z]_4+ZO4)ZZZ(Sin 90)2)
Assumindo que: Z,, Z,, sin 8, = 0 entdo

(£(2:% - 22 (22 + 2,%) £ (222 - 2,2)|(20* + 2,%) ) sin
2Z1(cos00)Z, |(2:% — Z,%)| + V4)

talﬂl =

Onde A = Zy*(Zy* — 2(c0800)?Z,%Z,% + Z,*) — (Z1* + Zy*) Z,%(sin 6,)?

Como o sinal na frente do termo |(le -Z 22)| pode ser escolhido de forma arbitraria, entdo

(£(2:% = 2%) (%2 + 2,%) £ (2,° = 2,°)(20* + 2,%) ) sin 6,

tamf; =
amy 221(c05(90)20|(212—222)|+\/Z)

Ao contrario do que aconteceu para o sinal na frete do termo |(Z12 -7 22)|, sinal na
frente do termo (le — 7,2 ) ndo ¢ arbitrario, ele é oposto ao que ¢ usado na equagdo de t anf,,

assim, do que ja foi exposto na derivagdo da equagdo (4.14), se Z; = Z, devemos escolher o

(T3]

sinal de (menos) na equagdo acima, assim como para Z; < Z, devemos escolher o sinal de

“+” (mais).
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Os resultados possiveis para i(le — ZOZ)(le + Zzz) + (212 - Zzz)(Zo2 + le) sd0

esquematizados abaixo

1 +(22 = 20*) (202 + 2,%) + (2% = Z,°)(20* + Z4%) = 2(Z,* — 24°Z,%)
+(2:2 = 2y*) (217 + 257) — (212 — 2,%) (2% + 2,°%) = 22,%(Z,% — Z,y7)
—(21% = 2o*)(2,% + Z,°) + (21 — 2.2)(20% + 2,%) = —22,%(Z,% — Z,%)

S

—(2:2 = 2y*) (217 + 25%) — (212 — 2,%) (2% + 2,°%) = —2(Z,* — 2% Z,7)

Como os casos 3 e 4 sdo relativos a condi¢do em que Z; = Z, vemos que quando: Z; =
Zy > Z, apenas o caso 3 retorna valores positivos. Os casos 1 e 2 sdo relativos a condi¢do em
que Z; < Zy, assim quando Z; < Z, < Z, apenas o caso 2 retorna valores positivos. Assim uma

equacdo para t anf; que retorne apenas valores positivos ¢ dada por:

sin @ 7.4(2,2 = 72,2 se Z, = Z, > Z
tan91= 0 {1(0 2) 1 0 2

Z1(cos(00)Z0 |(2:% = Z,2)| +VA) 2,7 (25 — Zy*) se 2, < Zy < Z,
A equacdo acima pode ser reescrita da seguinte forma

|ZOZ—ZZZ|21 sin 90

tarﬂl =

\/ZOZ(Z]_‘I-—Z(COS 90)2212222+ZZ4)—(Z]_4+ZO4)Z22(Sin 60)2+|212—ZZZ|Z0 cos 90

Assim fica demonstrada a equagio (4.13). E importante notar que ele vale para os casos em

queZy =Zy>Zy,oulZy <72y < Z,.
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ANEXO 3 - DESCRICAO DOS PASSOS ADOTADOS PARA A
CONSTRUCAO DE DISPOSITIVOS PLANARES EM
MICROFITA USADO A MAQUINA DE PROTOTIPAGEM
DESCRITA NA SECAO 5.2

O passo a passo do procedimento de fabricagao do dispositivo € descrito a seguir. O
processo ¢ basicamente composto por duas fases bem determinadas; a primeira € o tratamento
do arquivo .dxf, enquanto que a segunda ¢ a fabricacdo dos dispositivos em si por meio do uso

deste arquivo .dxf.

1. Devido ao fato do software da maquina PCB Prototype (PCAN , versdo 5.4.4)
ser uma versao antiga, este apenas interage com o Sonnet versdo 9.52 de modo
que se for utilizado uma versao posterior do Sonnet ou CST, é necessario
exportar o arquivo .dxf, que contém todos os pardmetros do circuito, e importa-

lo para o Sonnet 9.52.

@ Sonnet Project Editor - [18-12-2014]LEQ25_f0.92GHz_d1.6mm Er45_DOBRI
Z8(File] Edit View Tools Modify Circuit Analysis Project Windo:
1 New Geometry CereN o g 8 W Q” ST E

New Netlist

Open 3

Browse Examples...

Close

Save Ctrl+S

Save As...

Revert to Saved

Import 3

Export 3 Packed Project...
Picture...
DiF...
GDSIL..
Gerber...

Print Setup...

T

Print
Send to Sonnet..,

Commen fs... 1252 Project...
Preferences... 110 Project...

Exit

[
Fig. 1- Exportagdo do arquivo .dxf do Sonnet 11.54
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] Project Window _Help
Mew Geometry Ctrl-N
Mew Netlist
Open... Ctrl+Q

Import v Packed Project..
DXF...
GDSIL..

Preferences...

Exit

Fig. 2 - Importacdo de arquivo .dxf no Sonnet 9.52

2. Depois do passo 1, € observado que o layout importado apresentara falhas no
encaixe no grid. Para corrigir isso pode-se reduzir o tamanho da célula da caixa
para um valor bem pequeno (em torno de 0.00001) indo em Circuit 2 Box e
colocando nos campos Cell Size no eixo X e Y o valor de 0.00001.

Diclectric Layers...
Brick Materials...
Metal Types.
Ports...

Parameters...
Ref. Planes/Cal. Length...

V Parallel Subsections... v %

Fig. 3 - Circuito importado com falhas

Mody! Gircuit Project Window Help

Fig. 4 - Falhas corrigidas apos reducdo do tamanho da célula
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3. Agora devemos tornar toda a figura um tinico poligono indo em, Edit - Select
All e logo em seguida fazer, Edit = Merge Polygons.

D

Fig. 5 - Layout apds o merge

4. Em seguida exportamos o arquivo .dxf do Sonnet 9.52 para uso no software da
maquina de prototipos. Nesse ponto valem as mesmas instrugdes ilustradas na
figura 1.

5. Abre-se o programa PCB PROTOTYPE, e em seguida se faz o seguinte ajuste,
File > System Setup, ¢ em Machine Style, escolhe-se 0 modelo EP2006H
(Referente a maquina existente no laboratorio)

6. No PCB PROTOTYPE, se faz o seguinte ajuste, File = Gerber Format, e
marca-se a opgao Copper Fill e desmarca-se a op¢do Overlap Delete além de
se escolher as unidades métricas em Gerber e Aperture units.

7. Importa-se o arquivo .dxf do Sonnet 9.52 por meio da op¢ao DXF to Gerber.
Em Seguida aparecem as opg¢des de camadas (layers), assim deve-se somente
selecionar a primeira camada (TOP LAYER), como mostrado na figura 6.

| 0] au o] =[] o] alala] [ ]

DXF IMPORT SETUP

Top Layer

8|
ol
=
F
4

Ready Welcome to the EP2002H (000254,0.00254) mm 17:45

Fig. 6 - Selecionando apenas a primeira camada
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8. Liga-se a maquina, clica-se no botdo “Arrange Area” (6° na barra de
ferramentas horizontal que fica em cima) e em seguida aperta-se o botao
“HOME” como mostrado na figura 7.

' F:\triplexer_lucas_sonnet_9_52.top - pch
Fie Plan Machine Window

D@ =2(@fw |0 @ e sm[H| o> |-mlms] s s

Fig. 7- Conexdo com a mdquina

9. Posicionamento do laminado na maquina . A partir dai, por meio dos botdes que
significam os cantos (Figura 8), identifica-se os limites onde o laminado tem
que estar posicionado. Apos a identificagdo, prender a placa com a fita de modo
que o fio vermelho faca contato (Figura 9).

= ‘ Canto Superior Esquerdo
- ‘ Canto Superior Direito
.H ‘ Canto Inferior Direito
ﬂ Canto Inferior Esquerdo

o

i
4|

—_—

Fig. 8 — Indicacdo dos limites da estrutura
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Fig. 9 - Laminado Preso com o fio de referéncia

10. Analise da superficie da placa. Clica-se em Surface Inspect (Figura 10), a
maquina exigird que se coloque uma broca para teste. Apos a inserc¢ao da broca
(nesse ponto recomendavel colocar a amarela), sera feito uma teste de
continuidade, que consiste em pegar a garra do jacaré que esta presa ao fio
vermelho e tocar a broca. Uma janela aparece na tela para indicar que o teste
de continuidade foi realizado com sucesso (Figura 11), caso contrario aparecera
a palavra FAIL (Figura 12).

Analise de Superficie

il [ i |B w2

Fig. 10 - Botdo para andlise de superficie
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<< Caution >> -
Stick Inspection Cable on Circuit Board Carefully “

Electric Conductivity Test [ WORK ] Cancel !

LT [23609.43364

RB  [76403,10662

Label Modify Pasition |

OK | Cancel | Swe| Load| Start Inspect|.

Fig. 11 - Teste para continuidade realizado com sucesso

Inspection Cable Test
<< Caution >>
Stick Inspection Cable on Circuit Board Carefully

Electric Conductivity Test [ FAIL] Cancel

L-T 23609,43364

RB [76403,10662

Label Madify Position |

oK | Cancel J Save| Load‘ Startlnspel:t|

Fig. 12 - Teste de continuidade fracassou. Problema de mal contato no fio.

E importante notar que o passo de anélise do “surface inspect” aparece em 10mm. A diminuigio
desse passo pode ser a solucdo de alguma mensagem de erro que em alguns casos pode aparecer
quando se dar a ordem pra iniciar o corte da placa (botdo Engrave). Também ¢é recomendavel
salvar os dados do Surface inspect antes de clicar em “ok” e seguir para o proximo passo.

11. Clica-se no botdao Calculate, para o calculo de brocas e ap6s o processo ( que
pode demorar um pouco) clica-se em Engrave (Figura 13). Nesse ponto a
maquina vai pedir pela broca amarela (que ja foi colocada no passo anterior),
assim se dar “ok” na janela que aparecer e ela comeca o corte. Durante o
processo em algum ponto ¢ requisitado troca de brocas (que possivelmente,
pedira pela broca vermelha e por fim a azul). Na Figura 14 é mostrado o
Software pedindo a brocas que precisa. E importante est bastante atento ao fato
de que durante o processo de corte deve-se ligar o aspirador de po!
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Engrave (Fabricacdo)

Change Tool

Change carve tool !

" Drill bit Simulate

LT [23509,43364
RB [76403,10662

Label Modify Position |

0K Cancel Save | Lnaﬁ| Start Inspect |

Fig. 14 - Mensagem requisitando troca de brocas
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