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RESUMO: Os sistemas IFM (do inglés Instantaneous Frequency Measurement)
sdo largamente usados na eletronica para fins militares e em sistemas inteligentes para a
detec¢do de sinais desconhecidos com velocidade e precisdo ao longo de uma larga
banda do espectro de frequéncias. Além disso, o aumento da quantidade de sistemas
irradiantes faz crescer a importancia de dispositivos para identificacdo de sinais
desconhecidos. O sistema [IFM monitora, de forma simultanea, todas as frequéncias da
banda para a qual foi projetado, sem a necessidade de fazer uma varredura de espectro,
detectando instantaneamente os sinais desconhecidos. Nos sistema IFM existem os
circuitos discriminadores de fase. Os sinais de saida dos discriminadores de fase servem
para formar um cddigo binario que associa uma palavra binaria a uma sub-banda de
frequéncia. Neste trabalho, serd demonstrado, através de equacdes de projeto,
simulagdes eletromagnéticas e medigdes experimentais, o comportamento de
interferdmetros coplanares de micro-ondas atuando como discriminadores em um
sistema [FM simples de 4 bits. Esse sistema ¢ projetado para operar na banda de 5 a 6
GHz, com uma resolu¢ao de 62,5 MHz, identificando 16 sub-bandas distintas de
frequéncia. Os interferdmetros coplanares sdo implementados com circuitos de micro-
"londas em CPS (do inglés Coplanar Strips) e CPW (do inglés Coplanar Waveguide),
seus resultados experimentais sdo comparados aos teoricos e simulados.
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ABSTRACT: IFM (Instantaneous Frequency Measurement) systems are widely
used in Electronic Warfare and intelligence systems for the detection of unknown
signals with speed and accuracy over a wide band of spectrum. Furthermore, the
increased amount of radiant systems increases the importance of devices to identify
unknown signals. The IFM system monitors, simultaneously, all frequencies in the band
for which it was designed without the need of scanning the spectrum, instantaneously
detecting unknown signals. In [FM system, there are the phase discriminators circuits.
The output signals from the phase discriminators are used to form a binary code that
associates a binary word to a sub-band of frequencies. The behavior of microwave
coplanar interferometers acting as discriminators in a simple 4-bits [IFM system, through
the design equations, EM simulations and experimental measurements, will be
presented. This system is designed to operate from 5 to 6 GHz with a resolution of
62.5MHz, identifying 16 distinct sub-bands of frequency. The coplanar
interferometers are implemented with CPS (Coplanar Strips) and CPW (Coplanar
Waveguide) microwave circuits, their experimental results are compared to the
theoretical and simulated results.
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1 INTRODUCAO

Os circuitos integrados de micro-ondas (MICs, do inglés Microwave Integrated
Circuits) foram introduzidos na década de 1950. Desde entdo, os MICs exercem papel
muito importante no desenvolvimento de tecnologias de radiofrequéncias (R.F.) e
micro-ondas. O progresso dos MICs s6 foi possivel gragas aos avangos nas areas de
dispositivos de estado solido e de linhas de transmissdo planares. Linhas de transmissdo
planares sdo linhas de transmissdo que consistem em fitas condutoras impressas na
superficie de seus substratos.

Neste trabalho serd abordado uma categoria especifica de linhas planares, as
linhas coplanares. O termo linhas coplanares ¢ usado para designar linhas de
transmissdo em que os condutores de sinal e de terra encontram-se em um mesmo plano
sobre um substrato. Esses tipos de estrutura oferecem diversas vantagens frente a uma
linha de microfita convencional, como a desnecessidade de furos no substrato para
conectar dispositivos passivos e ativos aos condutores de terra. O processo de
fabricacdo de MICs coplanares ¢ mais simples que o de circuitos de dupla face.
Algumas vantagens praticas de se trabalhar com esses circuitos sdo: (a) baixas perdas
por radiacdo; (b) processamento em face simples, isto €, o circuito ¢ impresso em
apenas um lado do substrato, tornando o dispositivo menos caro; (c¢) reducdo de
interferéncia por linhas cruzadas, ou seja, o plano de terra entre as linhas proporciona
um efeito de blindagem do sinal, além de oferecer flexibilidade na escolha da largura da
linha, assim como do espacamento entre linhas; (d) estruturas de ondas lentas
apresentam velocidades de propagacdo do sinal muito menores que microfitas [1].
Como exemplos de linhas coplanares, podem ser citados a linha fendida (slotline), o
guia de onda coplanar (CPW, do inglés Coplanar Waveguide) e as fitas coplanares
(CPS, do inglés Coplanar Strips).

Uma das aplicagdes dos MICs ¢ nos sistemas de Medi¢do Instantinea de
Frequéncia (IFM, do inglés Instantaneous Frequency Measurement). Os sistemas I[FM
sdo largamente usados na eletronica para fins militares (EW, do inglés Electronic
Warfare) e em sistemas inteligentes para a deteccdo de sinais desconhecidos com
velocidade e precisdo ao longo de uma larga banda do espectro de frequéncias [2]. Além

disso, o aumento da quantidade de sistemas irradiantes faz crescer a importancia de
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dispositivos para identificacdo de sinais desconhecidos. O sistema IFM monitora, de
forma simultanea, todas as frequéncias da banda para a qual foi projetado, sem a
necessidade de fazer uma varredura de espectro, detectando instantaneamente os sinais
desconhecidos.

Nos sistemas [FM existem os circuitos discriminadores de fase. Eles tém a
funcao de fornecer, em sua saida, um sinal periddico com a frequéncia, de modo que
esse apresente uma alternancia entre bandas atenuadas e ndo atenuadas ao longo do
espectro em que opere. Os sinais de saida dos discriminadores de fase servem para
formar um codigo bindrio que associa uma palavra binaria a uma sub-banda de
frequéncia. Os discriminadores de fase sdo, em geral, interferdmetros que sao formados
por linhas de atraso e divisores de poténcia. Dessa forma, os discriminadores de fase
causam diferentes atrasos de propagac¢do, onde os sinais atrasados sdo comparados com
o sinal original para a identificagdo instantanea da frequéncia. Para isso, ¢ utilizado o
principio de interferéncias construtivas e destrutivas. A largura de banda de operacgado ¢ a
resolug¢do em frequéncia de um sistema IFM dependem dos comprimentos das linhas de
atraso, tornando-as importantes elementos do sistema I[FM.

Neste trabalho sera demonstrada, através de simulagdes eletromagnéticas e
medicdes  experimentais, o comportamento de interferometros coplanares
implementados com se¢des de CPW e CPS de tamanhos bastante reduzidos.

O Capitulo 2 aborda a teoria basica de circuitos de micro-ondas, aprofundando-
se no transformador de quarto de onda, no divisor de poténcia de Wilkinson e em dois
tipos de linhas de transmissao coplanares, o CPW e as CPS.

No Capitulo 3, sdo tratados os conceitos tedricos e o funcionamento de um
sistema IFM de 4 bits implementado com interferdmetros como discriminadores de fase.

O Capitulo 4 traz o projeto de 4 interferometros coplanares para serem
empregados no sistema IFM de 4 bits que opera na faixa de frequéncias de 5,000 a
6,000 GHz.

E finalmente, no Capitulo 5, sdo apresentados e discutidos os resultados das

simulagdes e das medigdes experimentais comparados as respostas teoricas.
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2 CIRCUITOS DE MICRO-ONDAS

Ao se estudarem redes elétricas que operam em baixas frequéncias, faz-se a
consideragao de que os elementos do circuito sao discretos e ligados por condutores que
ndo apresentam qualquer influéncia a resposta elétrica. Essas consideracdes sdo
plausiveis, ja que nesse caso as dimensoes fisicas das redes elétricas sdo muito menores
do que o comprimento de onda de operagdo. Em frequéncias elevadas, tanto as
dimensdes fisicas das redes elétricas quanto as dos condutores sdo fragdes consideraveis
do comprimento de onda de operagdo e influem de forma significativa no projeto de
circuitos para essa faixa de frequéncias.

Os circuitos integrados de micro-ondas (MICs, do inglés Microwave Integrated
Circuits) foram introduzidos na década de 1950. Desde entdo, os MICs exercem papel
muito importante no desenvolvimento de tecnologias de radiofrequéncias (R.F.) e
micro-ondas. O progresso dos MICs s6 foi possivel gragas aos avangos nas areas de
dispositivos de estado solido e de linhas de transmissdo planares. Linhas de transmissdo
planares sao linhas de transmissdo que consistem em fitas condutoras impressas na
superficie de seus substratos. Com o avanco dos MICs e das linhas de transmissao
planares, inimeros métodos de andlise de estruturas passivas de micro-ondas e ondas
milimétricas foram desenvolvidos em resposta a necessidade de resultados precisos e de

solucdes na implementagao pratica desses circuitos.

2.1 Transformador de Quarto de Onda

O transformador de quarto de onda ¢ um circuito simples e util que proporciona
o casamento de uma impedancia real de carga a uma linha de transmissdo. Para
casamentos de impedancias em banda larga, o transformador de quarto de onda pode ser
projetado com multiplas se¢des. J& para aplicagdes em banda estreita, o transformador
de secdo simples ¢ suficiente. Na Figura 2.1 pode-se visualizar o circuito do
transformador de quarto de onda de se¢do simples, onde Z, ¢ a impedancia caracteristica
da linha de alimentacdo, Z; ¢ a impedancia caracteristica da linha casadora de quarto de

onda e /; 0 seu comprimento, Z; ¢ a impedancia da carga (impedancia real).

Bruno Gomes Moura de Oliveira



Z; (real)

Figura 2.1 — Circuito transformador de quarto de onda de se¢do simples.

A impedancia de entrada vista a partir da se¢do de casamento, desconsiderando

as perdas da linha transformadora de quarto de onda, ¢

Z, + jZtg(B1)
Z— — Z L 1 171 ,
" 1 Z, +jZLtg(ﬂlll) @1

onde f; ¢ a constante de fase, parte imagindria da constante de propagacdo de onda,
dada por

2
A—%, (2.2)

com A; sendo o comprimento de onda da frequéncia de projeto f;. Na frequéncia de

projeto o comprimento da se¢do casadora € 4;/4. Assim

27 A
Z, + jZ tgl ==L
L TJ 18{/11 4j
7. -7, l] (2.3)
1

. 2
Z +]ZLtg(ﬂl4

7 7 tg(ﬂ/Z) g
inl ltg(ﬂ_/z) Zl

(2.4)

Como [tg(z/2)]' — 0, chega-se a
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Z, =720 L 2.5)
JZL ZL

Para um perfeito casamento de impedancias, a impedancia de entrada na secdo
transformadora deve ser igual a impedancia caracteristica da linha de alimentacdo, ou

seja, Zin1 = Zy, resultando em

Z,=7,Z, . (2.6)

Na frequéncia de projeto o comprimento da se¢do casadora ¢ um quarto do
comprimento de onda, mas para outras frequéncias esse comprimento ¢ diferente, entdo
um perfeito casamento ndao € obtido para frequéncias muito distantes da de projeto.
Pozar [3] deriva uma expressao aproximada para o descasamento versus a frequéncia a

partir do coeficiente de reflexdo na entrada da se¢do casadora

_ Zinl _Zo 2
Yz, +Z,] @7
chegando a
| szos J. (2.8)

22,2,

onde 6 = B/, e @ proximo de 7/2. A aproximacao da expressdo (2.8) ¢ o descasamento
do transformador de quarto de onda operando numa regido de frequéncias proximas a
frequéncia de projeto.

Os resultados apresentados por Pozar [3] sdo validos apenas para linhas TEM
(do inglés Transverse Electromagnetic). Quando linhas ndo-TEM s3o usadas, a
constante de propagacdo deixa de ser uma fun¢do linear com a frequéncia, ¢ a
impedancia de onda passa a ser dependente da frequéncia. Esses fatores complicam o
funcionamento geral de transformadores de quarto de onda para linhas ndo-TEM, mas
na pratica a largura de banda do transformador ¢ pequena o suficiente para que essas

complicacdes ndo afetem de forma substancial o resultado. Outro fator ignorado nessa
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analise ¢ o efeito das reatdncias associadas as descontinuidades provocadas por
mudangas bruscas nas dimensdes das linhas de transmissdo. Isso muitas vezes pode ser

compensado fazendo-se um pequeno ajuste no comprimento da secdo casadora.

2.2 Divisor de Poténcia de Wilkinson

O divisor de poténcia de Wilkinson [4] surgiu com o objetivo de eliminar alguns
problemas que outros divisores apresentam. Por exemplo, o divisor de jung¢ao-T sem
perdas sofre com o descasamento entre as suas portas. Além do mais, ndo apresenta
nenhum isolamento entre as portas de saida. Outro divisor que apresenta caracteristicas
ndo desejadas € o divisor resistivo, que, embora possa ter suas portas todas casadas,
apresenta perdas bastante significativas. Assim, o divisor de Wilkinson vem diminuir os
efeitos desses problemas apresentando-se como um dispositivo sem perdas quando as
portas de saida encontram-se casadas, dissipando apenas a poténcia refletida.

O divisor de Wilkinson pode ser implementado para fornecer uma divisdo de
poténcia arbitrdria, mas apenas o caso de meia poténcia (3 dB) serd analisado nesse
trabalho. O circuito de linhas de transmissdo correspondente ao divisor de Wilkinson
pode ser visto na Figura 2.2. Esse circuito serd analisado através de sua reducao em dois
circuitos mais simples alimentados por uma fonte simétrica e outra assimétrica em suas

portas de saida. Serd empregada a técnica de analise dos modos par e impar.

Figura 2.2 — Circuito equivalente de linhas de transmissdo do divisor de Wilkinson.

Para simplificar o problema, normalizam-se todas as impedancias com relagao a

impedancia caracteristica Z, e redesenha-se o circuito da Figura 2.2 com geradores de
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tensao nas portas de saida como mostrado na Figura 2.3. O circuito ¢ desenhado de
forma que no meio do mesmo exista um eixo de simetria. O resistor da fonte de
alimentagdo de valor normalizado 1, representando a impedancia de uma fonte de
alimentacdo casada, ¢ substituido por dois resistores de valor normalizado 2,
combinados em paralelo. As linhas de quarto de onda tém uma impedancia
caracteristica normalizada Z e o resistor paralelo de valor normalizado r € representado

por dois resistores de valor normalizado 7/2 em série; sera mostrado que, para o divisor

de meia poténcia, esses valores devem ser Z = V2 er= 2, como dado na Figura 2.2. V',

V, e V3 sdo as tensOes nas portas 1, 2 e 3, respectivamente.

Figura 2.3 — Circuito do divisor de Wilkinson na forma simétrica e normalizada.

Agora sdo definidos dois modos de excitagdo separados para o circuito da Figura
2.3: 0 modo par, onde Vg = Vg3 = 2V; € 0 modo impar, onde Vg = -Vg3 =2V (V € uma
constante arbitraria). Entdo, pela superposicdo desses dois modos, encontra-se como
resultado uma excitagdo de Vo = 4V e Vo3 = 0, a partir da qual pode-se chegar aos
parametros de espalhamento (parametros S, do inglés Scattering) da rede. A seguir os
dois modos separadamente serdo analisados.

Modo par. Para o modo par de excitacdo, Ve = Vg = 2V, resultando em

Vy =V; (o indice sobrescrito e vem do inglés even), assim ndo ha corrente circulando

pelos resistores 7/2 e nem pelo curto circuito entre as entradas das duas linhas de
transmissao da porta 1. Dessa forma, pode-se dividir a rede da Figura 2.3 com circuitos
abertos nos pontos de corrente nula para obter a rede da Figura 2.4 (o lado aterrado da

linha de quarto de onda ndo ¢ mostrado).
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Circuito_____—
aberto

Figura 2.4 — Bisse¢do do circuito da Figura 2.3 para o modo par de excitagdo.

Olhando-se a partir da porta 2 no sentido da porta 1, utilizando-se a expressao
(2.5), uma vez que a linha de transmissdo ¢ um transformador de quarto de onda,

enxerga-se uma impedancia

Zi, =" (2.9)

in2

Entdo, se Z = \5 , a porta 2 estara casada no modo par de excitacdo, ou seja, Z;, =1.

in2

Fica-se com um divisor resistivo alimentado pela fonte Vs, = 2V, chegando-se a

Vy =V, pois

Z:
Vze‘ — 2V in2 — 2V 1 — V . (210)
Z¢ +1 1+1

O resistor 7/2 ¢ supérfluo nesse caso uma vez que um dos seus terminais estd aberto. Por
conseguinte determina-se V|° a partir das equagdes de linhas de transmissdo. Ainda na

Figura 2.4, toma-se a linha de quarto de onda sobre um eixo x, definem-se as posi¢des
das portas 1 e 2 como sendo x = 0 e x = -1/4, respectivamente, e obtém-se a tensao nessa

secdo de linha de transmissdo através da expressao
Vx)=V*e ™ + Ve, 2.11)
onde o termo de exponencial negativa representa uma onda harmoénica de tensdo

propagando-se para a direita, sendo ¥ " sua amplitude, e o termo de exponencial positiva

uma onda se propagando para a esquerda, sendo V'~ sua amplitude. O termo S ¢ a
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constante de fase e ja foi definido na se¢do 2.1 que trata do casador de quarto de onda.
Pode-se reescrever a expressdo acima em funcdo do coeficiente de reflexdo da porta 1

no sentido do resistor normalizado 2, da seguinte forma

Vix)=V"* (e’-’ﬁ)‘ + Fe-’ﬂ“). (2.12)
Sabe-se que
ve o V(_ i} _p (2.13)
4
jpxA_ank
V;:V{e 24 4Te “J:jW(l—F):V, (2.14)
e

Ve =V(0) (2.15)
Vle=V+(e‘j°+Fej°)=V+(l+F). (2.16)
Isolando-se o termo V" em (2.14) e substituindo-o em (2.16), chega-se a

ve =(ij(1+r)=ﬂ/r—”. (2.17)
1-T -1

O coeficiente de reflexdo I' € aquele visto na porta 1, olhando no sentido do resistor

normalizado de valor 2, entdo

=

(2.18)

(\]
+
&

Substituindo (2.18) em (2.17), obtém-se
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7z +1

ve=jy2tNZ iy 2. (2.19)
2-42 »
2+42

Modo impar. Para o modo impar de excitacdo, Ve = -Vg3 = 2V, entdo V, = -V,

(o indice sobrescrito o vem do inglés odd), e agora existe uma tensdo nula no meio do
circuito da Figura 2.3. Dessa forma, pode-se dividir a rede da Figura 2.3 adicionando-se
terras aos pontos cortados pelo eixo de simetria obtendo-se a rede da Figura 2.5 (o lado

aterrado da linha de quarto de onda ndo € mostrado).

Porta 2

Porta 1

Figura 2.5 — Bisse¢ao do circuito da Figura 2.3 para o modo impar de excitagdo.

Olhando-se a partir da porta 2 no sentido da porta 1, enxerga-se o paralelo de 7/2
com a impedancia de entrada da linha de quarto de onda aterrada na porta 1. Essa
impedancia de entrada da linha de quarto de onda ¢ vista como um circuito aberto na

porta 2, e o resultado do circuito paralelo ¢

70, =L (2.20)

\S)

Entdo, a porta 2 estard casada para o modo impar de excitagdo se » = 2, ou seja,

Z,, =1. Fica-se com um divisor resistivo alimentado pela fonte Vg, = 2V, chegando-se

aly =V, pois

Z°
vy =21V in2__—2) ! =
Z° +1 1+1

in2

2.21)
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e V° =0; nesse modo de excitacdo toda a poténcia ¢ entregue aos resistores 7/2, com

nenhuma poténcia atingindo a porta 1.

Para finalizar a analise, agora serd determinada a impedancia na porta 1 do
divisor de Wilkinson quando as portas 2 e 3 encontram-se terminadas por cargas
casadas. O circuito resultante ¢ mostrado na Figura 2.6(a), onde pode ser observado que
ele ¢ similar ao do modo de excitacdao par, uma vez que V, = V3. Como ndo ha fluxo de
corrente pelo resistor normalizado de valor 2, ele pode ser removido, resultando no
circuito da Figura 2.6(b). A rede resultante ¢ a conexao paralela de dois transformadores
de quarto de onda terminados por cargas de valor normalizado 1. A impedancia de

entrada na porta 1 ¢ entdo

zZ - (z) n (\/?)2 :%(\/5)21. (2.22)

Em resumo, pode-se estabelecer os seguintes parametros S para o divisor de

Wilkinson:

S1=0 (Zin1 = 1);
S22 = 833 =0 (portas 2 e 3 casadas para os modos par e impar);
Ve+vye . : . o o
Sn=8= I—VI --L (simetria devido a reciprocidade do circuito);
Vza +V20 \/5
Si3=831= L (simetria das portas 2 e 3);

NG

S>3 = 832 = 0 (curto circuito ou circuito aberto nos pontos de seccionamento).
A formula acima foi utilizada para S,; porque todas as portas estdo casadas quando sdo
terminadas por cargas casadas. E importante notar que quando o divisor é alimentado
pela porta 1 e as saidas encontram-se casadas, nenhuma poténcia € dissipada no resistor.
Pode-se dizer que o divisor ¢ sem perdas quando as saidas estdo casadas, apenas a
poténcia refletida nas portas 2 e 3 ¢ dissipada no resistor. E como S3; = S5, = 0, as portas

2 e 3 sdo isoladas.

Bruno Gomes Moura de Oliveira



12

Porta 2 1

(b)

Figura 2.6 — Andlise do divisor de Wilkinson para determinar o pardametro Sy;.
(a) Divisor de Wilkinson terminado. (b) Bisse¢do do circuito de (a).

2.3 Linhas Coplanares: Guia de Onda Coplanar e Fitas Coplanares

O termo linhas coplanares ¢ empregado para as linhas de transmissdo planares
onde todos os condutores encontram-se em um mesmo plano, na pratica na face superior
do substrato dielétrico. Estao inclusas nessa defini¢cdo a linha fendida (slotline), o guia
de onda coplanar (CPW, do inglés Coplanar Waveguide), ¢ as fitas coplanares (CPS, do
inglés Coplanar Strips). Nesse trabalho serao abordados o CPW e as CPS.

Uma das vantagens dessas duas linhas vem do fato de que a montagem de
componentes discretos ativos ou passivos em configuracao série ou paralelo € bem mais
simples, uma vez que a perfuragdo do substrato para ligacdo desses componentes ao
plano de terra ¢ desnecessaria. O desempenho das linhas coplanares ¢ comparavel, e
muitas vezes até superior, ao das linhas de microfita no que concerne ao comprimento
de onda do guia, dispersdo e perdas. Elementos ativos, como transistores de efeito de
campo de jun¢do metal-semicondutor (MESFETs, do inglés Metal-Semiconductor Field
Effect Transistors), podem ser facilmente conectados as linhas coplanares porque eles
também s3ao normalmente coplanares. Consequentemente, linhas coplanares sao
comumente utilizadas em circuitos integrados de micro-ondas monoliticos (MMICs, do

inglés Monolithic Microwave Integrated Circuits).
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As linhas coplanares apresentam algumas desvantagens também, como o
aparecimento de modos de propagacdo parasitas, baixo limite de poténcia de trabalho e
o ndo confinamento dos campos elétrico e magnético.

O CPW foi proposto inicialmente por Wen [5] em 1969. Consiste de duas fendas
de largura w cada, impressas em um substrato dielétrico, como pode ser visto na Figura
2.7(a). O espagamento entre as fendas tem largura s, o condutor tem espessura ¢, € o
substrato dielétrico tem espessura /# e constante dielétrica . Sua distribuicdo dos
campos elétrico e magnético para uma aproximacgao quase-estatica pode ser visualizada

na Figura 2.7(b).

* >
< < > =
< e =
< - . ‘
«£ <€ > — >
A

-------- Linhas do campo magnético
Linhas do campo elétrico

(b)

Figura 2.7 — Guia de onda coplanar (CPW). (a) Geometria. (b) Distribui¢do dos campos
elétrico e magnético para uma aproximagdo quase-estatica.

O CPW convencional apresentado por Wen [5] possui um substrato de espessura
infinita, o que o torna irrealizavel. Em aplicagdes praticas o CPW tem um substrato de
espessura finita e seus planos de terra também tém largura finita, como sera discutido

mais adiante. As larguras dos planos de terra devem ser as menores possiveis, uma vez
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que influenciam diretamente sobre a densidade maxima de linhas de transmissdo e o
tamanho dos circuitos coplanares.

A estrutura das CPS ¢ complementar a do CPW proposto por Wen [5], e ¢
mostrada na Figura 2.8(a). Consiste de duas fitas de largura w cada, em um substrato
dielétrico. O espagamento entre as fitas tem largura s, o condutor tem espessura ¢, € o
substrato dielétrico tem espessura 4 e constante dielétrica ¢.. A distribui¢do dos seus
campos elétrico e magnético para uma aproximagao quase-estatica pode ser vista na

Figura 2.8(b).

_________ X
e
7
I'e
z
(a)
< r
< < >
< >
-
< L >
_’ T i .‘.
<
> <
> < <
&

Linhas do campo magnético
Linhas do campo elétrico

(b)

Figura 2.8 — Fitas coplanares (CPS). (a) Geometria. (b) Distribui¢do dos campos
eletrico e magnético para uma aproximagdo quase-estatica.

2.3.1 Analise Quase-Estatica do CPW Baseada no Método do Mapeamento
Conforme

Wen [5] apresentou uma analise de linhas coplanares baseada em Mapeamento

Conforme com uma aproximagao quase-estatica para os campos, assumindo a espessura
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do dielétrico grande o suficiente para ser considerada infinita. O Mapeamento Conforme
também foi aplicado levando em conta os efeitos da espessura finita do substrato
dielétrico, assim como o tamanho finito dos planos de terra.

Como condic¢ao basica do Método do Mapeamento Conforme, aplicado a linhas
coplanares, assume-se que todas as interfaces do dielétrico da estrutura, incluindo as
fendas, podem ser substituidas por paredes magnéticas [6]. Essa suposicdo ¢é
estritamente valida para estruturas as quais o campo elétrico encontra-se ao longo das
interfaces do dielétrico. Assim, os semi-planos acima e abaixo do plano de metalizagao
da estrutura podem ser analisados separadamente através da capacitancia da linha. A
capacitancia total da linha é entdo a soma algébrica das duas capacitancias. Se o
substrato dielétrico apresenta espessura finita como na Figura 2.7(a), a contribui¢do do
semi-plano inferior na capacitancia da linha pode ser determinada como a soma da
capacitancia no espago livre, obtida substituindo-se o meio dielétrico pelo ar, e da
capacitancia da camada dielétrica isolada, assumindo-se sua permissividade (& — 1) [6].
Essa aproximacgdo rende resultados exatos tanto para substratos infinitamente espessos
quanto para substratos de espessura 7 — 0 [7].

O Mapeamento Conforme de linhas coplanares gera expressdes analiticas para a
constante dielétrica efetiva e para a impedancia caracteristica. Essas expressoes se
apresentam em termos da razdo entre a integral eliptica completa de primeiro tipo e o
seu complemento. Podem ser facilmente trabalhadas computacionalmente e os efeitos
dos diversos pardmetros podem ser estudados profundamente.

Por se tratar de uma aproximagao quase-estatica do modo de propagagdo, os
valores da velocidade de fase v¢ e da impedancia caracteristica Z, podem ser escritos da

seguinte forma

g = ,
Sarer (2.23)

C
T (2.24)
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Z, =

1
Cv, = C\/zca ) (2.25)

onde ¢ ¢ a velocidade de fase de uma onda eletromagnética no espaco livre, C ¢ a
capacitancia total por unidade de comprimento da linha coplanar, e C* ¢ a capacitancia
da linha correspondente quando da substitui¢dao do dielétrico pelo ar.

A espessura da metalizagdo da fita condutora e dos planos de terra ¢ desprezivel
na dedugdo das diversas expressdes que virdo a seguir. A capacitancia do semi-plano

tendo ar como dielétrico ¢ designada C; e a do semi-plano da camada dielétrica C,.

2.3.1.1 CPW com Substrato de Espessura Infinita

Fazendo uso da simetria da estrutura do CPW, leva-se em consideragdo apenas
metade dela na transformag¢do conforme, como mostrado na Figura 2.9(a-b). A
transformagdo de Schwarz-Christofell, que mapeia a parte dielétrica no plano-z da
Figura 2.9(b) no interior de um retdngulo no plano-w da Figura 2.9(c) com interfaces

condutoras acima e abaixo, ¢ dada por

z

J V(z= a)(Z b)

(2.26)

As dimensoes do retdngulo no plano-w s3o obtidas efetuando-se a integracdo acima.

Chega-se a

12 _ K(k)
23 K'(k)’

(2.27)
onde 5 ¢ a distancia entre os pontos i ¢ j no plano-w, ¢ K(*) e K’(*) sdo a integral
eliptica completa de primeiro tipo € o seu complemento, respectivamente. Elas se

relacionam entre si através da equagao

K'(kl)zK(kl')a (2.28)
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onde k,'=+/1-k . O argumento da integral eliptica ¢ definido como

a S

k,=—= .
e 229)

A capacitancia por unidade de comprimento da linha devida ao semi-plano dielétrico,

(,, ¢ dada por

K(k)

C, =2¢,¢, :
T KR

(2.30)

A capacitancia C; devida ao campo elétrico no semi-plano do ar origina-se de (2.30) e ¢

dada por
K (k)
C, =2¢ !
1 0 K'(k,) (2.31)
A capacitancia total C, é entdo
K(k,)
C=C,+C, =2¢,(¢, +1)——=.
1+, o(&, )K,(kl) (2.32)
A constante dielétrica efetiva do CPW, obtida a partir de (2.23), ¢ a seguinte
g +1 .
Ge="5 © C* =2C,. (2.33)

Da mesma forma, a velocidade de fase e a impedancia caracteristica de um CPW

convencional sdo obtidas de (2.24) e (2.25), respectivamente

(2.34)
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K'(k
LRSS (2.35)

7 =
oo AV Ere K(kl)

Uma expressao simples e precisa da razdo K/K’ foi demonstrada na literatura [8], ¢ a
seguinte
Kb T para0<k<0.707; (2.36)
K@ [21+r)
In
1-Vk'
(2.37)

@=lln 24k ,para 0,707 <k <1.
Kty = | [(1-vk

1Eixo de simetria
1

2b
2
«—
w S w
| 2
(@)
Im(z) Im(w)
Plano-w

Plano-z
) @
Re(w)

@ ®
©

(b)
Figura 2.9 — Transformagdo conforme do CPW com substrato de espessura infinita.
(a) Geometria. (b) Plano-z. (c) Plano-w.

As expressoes (2.36) e (2.37) tém uma precisao em torno de 3 partes por milhao.

A razdo K/K’ varia de 0 a o com k variando de 0 a 1. O valor da impedancia

caracteristica calculada pelas expressoes (2.35), (2.36) e (2.37) decresce quase que
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logaritmamente a medida que a razao a/b cresce. Para aplicagdes praticas a espessura do

substrato do CPW tem de ser finita. Essa configuragdo ¢ discutida adiante.

2.3.1.2 CPW com Dielétrico de Espessura Finita

Para a analise dessa estrutura, mostrada na Figura 2.10(a), recorre-se a suposicao
de que a capacitancia devida ao semiplano inferior ¢ a soma da capacitancia no espaco
livie e a capacitancia da camada dielétrica com permissividade (e — 1) [6]. A
capacitancia no espaco livre do semiplano inferior ¢ a mesma da do superior. Ja
calculada anteriormente e denominada C;. A capacitincia da camada dielétrica ¢
calculada a seguir.

Duas transformagdes conformes sao utilizadas para transformar o CPW em uma
estrutura de placas paralelas. A primeira transformagdo converte esse CPW em um
CPW convencional, ou seja, com substrato de espessura infinita, Figura 2.10(a). Essa

transformacgao ¢

t= senh[zj. (2.38)
2h

A configuracdo resultante no plano-¢ pode ser vista na Figura 2.10(b), onde

_ h a
= senh| — (2.39)

t, = senh @
2 ) (2.40)

A configuragdo da Figura 2.10(b) ¢ idéntica aquela do CPW convencional da Figura

2.9(b), ja discutida aqui. Assim, a capacitincia C, ¢ dada por

K(k,)

C,=2¢,(¢, -1 K'h)’

(2.41)
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O fator (& — 1) aparece em (2.41) por causa da suposi¢do assumida nessa analise. O

argumento k, da integral eliptica origina-se diretamente de (2.29), (2.39) e (2.40),

senh(mj
k=l \2h) (2.42)

A capacitancia C; devida ao semi-plano superior ¢ dada por (2.31). A capacitancia total

C, por conseguinte ¢ dada por

C=2C +C, (2.43)

C* =2G,. (2.44)

Substituindo-se (2.43) e (2.44) em (2.23), obtém-se uma expressdo para a constante

dielétrica efetiva da estrutura

g, -1 K(kz) K'(k1)

£ =14 G KE) (2.45)

Entdo, chega-se a expressdo para impedancia caracteristica dessa estrutura

, 30 K'(k)
Ocp \/g K(kl) : (246)

Comparando-se as expressoes (2.33) e (2.45), observa-se que a espessura limitada da
camada dielétrica influencia no decrescimento da constante dielétrica efetiva do CPW.
Uma vez que a constante dielétrica efetiva diminui com /4, a impedancia caracteristica
aumenta, expressoes (2.35) e (2.46). Fazendo a espessura 4 do substrato muito maior

que 2b, a impedancia caracteristica Zy, quase que independe de 4. Para uma variedade
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de parametros 4 e & do substrato, um desejado valor para a impedancia caracteristica

pode ser encontrado usando-se diferentes combinagdes de a e b.

Im(2) Im()
Plano-z Plano-¢

(a) (b)

Figura 2.10 — Transformagdo conforme do CPW com substrato dielétrico de espessura finita.
(a) Plano-z. (b) Plano-t.

2.3.1.3 CPW com Dielétrico de Espessura Finita e Planos de Terra de Extensao
Finita

A geometria do CPW pode ser vista na Figura 2.11, a extensao lateral dos planos
de terra do CPW ¢ denominada c¢y. Nesse caso, a capacitancia C; para o semi-plano
superior ¢ determinada pela transformacdo do primeiro quadrante do CPW (Figura

2.12(a)) na metade superior do plano-f (Figura 2.12(b)) usando a fun¢do de mapeamento

t=z". (2.47)

h] N w S w N

Figura 2.11 — Geometria do CPW com dielétrico de espessura finita e planos de terra de extensdo finita.
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Figura 2.12 — Transformagdo conforme do primeiro quadrante do CPW com substrato de espessura
finita e planos de terra de extensdo limitada. (a) Plano-z. (b) Plano-t. (c) Plano-w.
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Figura 2.13 — Transformagdo conforme do quarto quadrante do CPW com substrato de espessura finita
e planos de terra de extensdo definida. (a) Plano-z. (b) Plano-t.

Essa geometria ¢ entdo transformada em um capacitor de placas paralelas no plano-w

(Figura 2.12(c)) através da transformagao

W:J’~ dt
DAt =) —1,)(t 1)

(2.48)

2 2 2 oA . . . , -
onde ty =a’, t, = b e t3 = ¢o”. A capacitancia por unidade de comprimento C; ¢ entdo

obtida como
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(2.49)

onde

(2.50)

A capacitancia C; ¢ calculada pela transformagdo do quarto quadrante (Figura 2.13(a))

na metade superior do plano- (Figura 2.13(b)) usando a fun¢do de mapeamento
t =cosh?| = |.
= o5

A geometria da Figura 2.13(b) ¢ convertida no capacitor de placas paralelas no plano-w

da Figura 2.12(c) através da transformagao

d
W_;[\/(t_l)(t_t1)(t—fz)(t—t3) ’ (2.52)

sendo a capacitancia C, dada por

12 K(k
C, =2¢,(¢, —1)2=3 =2¢,(s, _1)—K'((kz)) , (2.53)
onde
senh (ﬂb/Zh)
L - senh(ma/2h) ~ senh (e, / 2h)
Y senh(nb/2 ) senh’ (7za/2h) ' (2.54)
~ senh (7, /2h)
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Assim,
&, =1+ C2 =1+8r -1 K(k4) K (k3) (2 55)
2C, 2 K'(k,) K(k,) :
[
, 30z K'(ky)
Ocp \/a K(k3) . (256)

Estudando as expressdes (2.55) e (2.56), observa-se que o truncamento dos planos de
terra laterais ocasiona um aumento da impedancia caracteristica da linha e uma

diminuicdo da permissividade efetiva.

2.3.2 Analise Quase-Estatica das CPS Baseada no Método do Mapeamento
Conforme

As CPS, assim como o CPW, oferecem flexibilidade na implementagao de
circuitos planares de micro-ondas e ondas milimétricas, facilitando a integracdo de
outros dispositivos em série ou paralelo. E mais facil se conseguir altas impedéancias nas
CPS que no CPW. Além disso, as CPS constituem uma linha de transmissao balanceada
como as linhas fendidas (slotlines) e sdo mais apropriadas para circuitos balanceados
como mixers ¢ moduladores, assim como interconexdes em circuitos digitais de alta
velocidade. Como no caso do CPW, as CPS praticas usam um substrato de espessura
finita. A geometria desse tipo de linha, assim como, suas distribui¢des de campo podem
ser vistas na Figura 2.8.

As CPS também podem ser analisadas através do Método de Mapeamento
Conforme. Como as geometrias das CPS e do CPW sdo complementares entre si com
respeito ao plano da metalizagdo, a transformagao utilizada no CPW também pode ser
empregada para as CPS. As paredes elétricas e magnéticas definidas anteriormente nao

sofrerdo alteracao nessa nova analise.
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2.3.2.1 CPS Simétricas com Dielétrico de Espessura Infinita

A geometria dessa linha de CPS ¢ similar a da Figura 2.8(a) com 7 — oo [9]. As
capacitancias C; e C, devidas ao campo elétrico no ar e nas regides dielétricas,

respectivamente, sdo dadas por

K'(k,)
C =¢ !
Y K(k) (2.57)
e
K'(k))
C,=¢,¢& Ay
) o0&, K(k) (2.58)
onde
a S
k,=—= )
T @59)

Assim, chega-se as seguintes expressdes para a constante dielétrica efetiva e a

impedancia caracteristica dessa linha de CPS

. _GHC e+l
re 2C1 2 (260)
€
1207 K (k,)
Zocs = ,— ¢ (261)
\Ere K (kl)

2.3.2.2 CPS Simetricas com Dielétrico de Espessura Finita

A andlise pela transformagdo conforme das CPS simétricas com dielétrico de

espessura finita (Figura 2.8(a)) foi realizada. Mas os valores para ¢ € Zys apresentaram
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diferencas dos resultados da analise numérica conduzida em [10]. Concluiu-se que a
expressao (2.45) para &. do CPW apresenta resultados satisfatorios para 4/b > 1. Ghione
e Naldi [11] também sugeriram o uso de (2.45) por causa das naturezas complementares
entre as CPS e o CPW. A expressdo para a impedancia caracteristica de uma linha de

CPS ¢[11]

Zocs = : (262)

Estudando-se o comportamento das impedancias caracteristicas de uma linha de
CPS e outra de CPW que sejam complementares entre si quanto ao plano de
metalizacdo, observa-se que Zys + Zy, ¢ aproximadamente uma constante. Isso

demonstra que as CPS e o CPW sao complementares até mesmo no comportamento.

2.3.3 Anadlise de Onda Completa do CPW e das CPS

Diversas analises de onda completa utilizando Método de Galerkin no dominio
espectral foram desenvolvidas para estruturas de CPW [12-15]. A analise do CPW
difere da analise de onda completa da slotline apenas na selecao das fungdes de base,
que representam a configuracao fisica e a distribui¢do do campo do CPW.

A andlise de onda completa através de Método de Galerkin no dominio espectral
também foi conduzida para as CPS [16]. Nesse caso o problema ¢ formulado em termos
das correntes de superficie das fitas metalicas.

Embora os valores da analise quase-estatica sejam bons suficientes para algumas
estruturas proximas da regido milimétrica, a analise de onda completa deve ser utilizada
para frequéncias de operagdo acima de 40 GHz. As perdas das estruturas coplanares
também podem ser determinadas através de uma aproximagdo de onda completa. Mas a
simulacdo computacional leva mais tempo e € mais dispendiosa. Uma alternativa a essa
aproximacao ¢ utilizar equagdes de projeto que incluam o efeito da dispersdo nos
valores quase-estaticos. O efeito da espessura da metalizagdo nas caracteristicas das
linhas coplanares torna-se importante quando a constante dielétrica & do substrato

aumenta e a relagao a/b diminui.
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2.4 Simulacéo Eletromagnética de Estruturas de Micro-ondas

Atualmente existem grandes avancos no projeto de circuitos de R.F./micro-
ondas através de auxilio computacional (CAD, do inglés Computer-Aided Design),
particularmente em simulacdes eletromagnéticas (EM) de onda completa. O CAD ¢
empregado tanto em sofiwares comerciais quanto domésticos de aplicagdes especificas,
e sdo utilizados na simulagdo, modelagem, projeto e validacdo de circuitos de micro-
ondas [17,18]. Em outras palavras, qualquer projeto que envolva o uso de computadores
pode ser definido como CAD, isso inclui simulagdo computacional e/ou otimizacdo
computacional.

A simulacdo EM de onda completa resolve as Equagdes de Maxwell com
condigdes de contorno impostas pela estrutura de R.F./micro-ondas a ser modelada. Os
simuladores comerciais mais comuns disponiveis no mercado usam métodos numéricos
para obtencdo da solugdo. Essas técnicas numéricas incluem o Método dos Momentos
(MoM, do inglés Method of Moments), o Método do Elemento Finito (FEM, do inglés
Finite-Element Method), o Método da Diferenga Finita no Dominio do Tempo (FDTD,
do inglés Finite-Difference Time-Domain) e o Método da Equacdo Integral (IE, do
inglés Integral Equation). Esses simuladores EM dividem a estrutura de R.F./micro-
ondas em subsecdes ou células de 2 ou 3 dimensdes (2D ou 3D) para entdo resolver as
Equacdes de Maxwell sobre essas células. Células maiores implicam simulagdes mais
rapidas ao custo de erros maiores. Os erros sao minimizados usando-se células menores,
em compensagdo o tempo de simulagdo aumenta consideravelmente. Grande parte dos
erros de simulagoes EM sao devidos ao tamanho das células.

Uma das principais caracteristicas dos simuladores EM de onda completa ¢ a
grade ou malha de simulagdo, que pode ser definida pelo usuario e imposta a estrutura
durante a andlise EM. A exatidao dos resultados simulados depende diretamente da
finura da malha, que influencia no ponto de convergéncia da técnica numérica
empregada pelo simulador EM. Falando de um modo geral, quanto mais fina for a
malha (célula de tamanho menor), mais exatos serdo os resultados da simulacao, mais
demorados os tempos de simula¢do e maior a memoria computacional exigida. Por essa
razdo, torna-se muito importante considerar o quao pequeno deve ser o tamanho de uma
célula para que se obtenham solugdes precisas de um simulador EM.

Para verificar a exatidao da analise eletromagnética, resultados simulados com

diferentes tamanhos de célula foram comparados a resultados medidos [17]. Uma boa
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concordancia foi observada, exceto por um pequeno deslocamento de frequéncia entre
as respostas medidas e simuladas, que deve ser causado pelas tolerancias de fabricacdo e
do material dielétrico e/ou pela suposicdo da espessura zero da fita metalica adotada
pelo simulador EM [19].

Na pratica, o que se faz para aumentar a velocidade de simulacdo de uma
estrutura sem perder precisdo ¢ dividi-la em partes e simular essas partes
individualmente. O resultado final da estrutura ¢ inteiramente baseado nos resultados
individuais das partes reagrupadas. A simulacdo da estrutura inteira pode ser executada

para confirmagdo das respostas da estrutura dividida.
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3 SISTEMAS DE MEDICAO INSTANTANEA DE
FREQUENCIA

O modulo discriminador de frequéncia ¢ um dos diversos componentes
encontrados em receptores de equipamentos de deteccdo de sinais de micro-ondas, com
aplicagdes civis e militares. Sua fungao ¢ determinar a frequéncia do sinal de entrada a
partir da correlagdo entre uma amostra desse sinal e outra atrasada em uma determinada
quantidade de tempo.

Em virtude do carater sigiloso das aplicagdes militares do discriminador de
frequéncia, seu estudo ficou durante muito tempo confinado ao universo de
pesquisadores militares e de empresas que trabalhavam em projetos sob encomenda,
sem poderem divulgar informagdes sobre sua estrutura ou configuragdo. Por causa
disso, existe uma caréncia muito grande de literatura sobre esse equipamento nao
somente em lingua portuguesa, mas também em outros idiomas [20].

Os discriminadores de frequéncia sdo utilizados em diversos equipamentos civis
e militares, dentre os quais: receptores Bluetooth, satélites, radares de prevencdo de
colisio e equipamentos eletronicos para fins militares (EW, do inglés Electronic
Warfare). Detalhes sobre sistemas que utilizam os discriminadores de frequéncia
encontram-se na literatura [21-27].

Os discriminadores de frequéncia podem ser subdivididos em dois grandes
grupos: analogicos e digitais. Os discriminadores analdgicos de frequéncia geram como
saida um sinal de video, enquanto os discriminadores digitais de frequéncia (DFDs, do
inglés Digital Frequency Discriminators) geram uma palavra descritora pulsada (PDW,
do inglés Pulse Descriptor Word) [20]. Os DFDs comerciais comumente sao
encontrados para a faixa de operacdo de 2 a 18 GHz, apresentam uma saida digital de
até 14 bits, resolucao de frequéncia de 1,25 MHz e dimensdes de 200 mm x 150 mm x
40 mm.

O DFD ¢ o componente essencial de um sistema de Medi¢do Instantanea de
Frequéncia (IFM, do inglés Instantaneous Frequency Measurement). No inicio, ha mais
de meio século, um sistema IFM consistia em uma técnica simples de extracao de
valores digitais de frequéncia de R.F. em uma determinada banda, geralmente para

sinais de entrada pulsados. Atualmente o sistema IFM evoluiu para um sistema eficiente
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de codificagdo em tempo real da frequéncia de R.F., amplitude, largura de pulso e
tempo de chegada (TOA, do inglés Time Of Arrival) de sinais de entrada pulsados e de
onda continua (CW, do inglés Continuous Wave). Por essa razdo, os sistemas I[FM sdo
largamente usados na moderna EW [28]. Além disso, o aumento da quantidade de
sistemas irradiantes faz crescer a importancia de dispositivos para identificacdo de
sinais desconhecidos. O sistema IFM monitora, de forma simultanea, todas as
frequéncias da banda para a qual foi projetado, sem a necessidade de fazer uma
varredura de espectro, detectando instantaneamente os sinais desconhecidos. Embora os
sistemas [FM apresentem saida digital em PDW, o processamento analodgico do sinal
R.F. de entrada ¢ necessario para a operagao banda larga em micro-ondas.

Nos DFDs existe o circuito discriminador de fase que realiza a auto-correlagao
(covariancia) entre o sinal original e o defasado, necessaria para estimar a frequéncia do
sinal. Os circuitos discriminadores de fase tém a funcdo de fornecer, em sua saida, um
sinal periddico com a frequéncia, de modo que esse apresente uma alternancia entre
bandas atenuadas e ndo atenuadas ao longo do espectro em que opere. Os sinais de saida
dos discriminadores de fase servem para formar um cédigo binario que associa uma
palavra bindria a uma sub-banda de frequéncia. Os discriminadores de fase sdo, em
geral, interferometros que sao formados por linhas de atraso e divisores de poténcia.
Dessa forma, os discriminadores de fase causam diferentes atrasos de propagacao, onde
os sinais atrasados sdo comparados com o sinal original para a identificagdo instantanea
da frequéncia. Para isso, ¢ utilizado o principio de interferéncias construtivas e
destrutivas. A largura de banda de operagdo e a resolu¢ao em frequéncia de um sistema
IFM dependem dos comprimentos das linhas de atraso, tornando-as importantes

elementos do sistema [FM.

3.1 Arquitetura de um Sistema IFM Simples

Um sistema IFM simples € capaz apenas de determinar a frequéncia do sinal de
entrada. Seus componentes sdao: amplificador limitador, divisor de poténcia,
discriminadores de fase, detectores e conversor A/D (Analogico/Digital) [29]. A Figura
3.1 mostra a arquitetura de um sistema IFM simples de # bits de saida.

O amplificador limitador ¢ um filtro passa-faixa ativo sintonizado na banda de

operagdo do sistema IFM. O amplificador limitador localiza-se na entrada do sistema
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IFM e tem a fun¢do de fazer um controle de ganho do sinal, de modo que sinais fortes
ou fracos apresentem mesma poténcia no estidgio seguinte e, além disto, reduz o efeito

da entrada simultanea de sinais com frequéncias diferentes.

Detectores
. ~
Am.ph.ﬁcador = Discriminador 1 X Bit 1
Limitador Z
£ Discriminador 2 X % Bit 2
=
NbJ = .
Entrada E  Discriminador 3 —(X)—— 2 «Bit 3
o) >
< 5
=
2 ©
-E Discriminador n X Bit n

Figura 3.1 — Arquitetura de um sistema IFM genérico de n bits de saida.

O divisor de poténcia € o estagio seguinte ao amplificador limitador. O divisor
recebe o sinal do amplificador e divide-o em #n sinais de mesma poténcia transmitindo-
os ao proximo estagio. Geralmente um divisor de Wilkinson de n saidas ¢ empregado
nesse estdgio no caso da banda de operacao do sistema [FM ser estreita; ou um divisor
binomial, para uma banda larga.

Os n discriminadores de fase, importantes componentes do sistema IFM,
recebem os sinais provenientes das saidas do divisor de poténcia. O discriminador de
fase tem a funcdo de fornecer, em sua saida, um sinal periddico com a frequéncia, de
modo que esse apresente uma alterndncia entre bandas atenuadas e ndo atenuadas ao
longo da faixa de operagdo. Os sinais de saida dos discriminadores de fase combinados
formam um cddigo bindrio que associa uma palavra bindria a uma sub-banda de
frequéncia. Mais adiante serdo apresentadas as formas desses sinais, assim como o
codigo bindrio.

Os n detectores recebem os sinais das saidas dos discriminadores de fase, e sdo
responsaveis pela detec¢do quadratica desses sinais. Os detectores sdo diodos de micro-
ondas.

O conversor A/D recebe os n sinais provenientes do estdgio de deteccdo
quadratica condicionando-os de modo a fornecer n saidas digitais com niveis 16gicos
altos (valor binario 1) ou baixos (valor binario 0), a depender dos niveis de poténcia dos

sinais vindos dos discriminadores de fase.
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3.2 Funcionamento de um Sistema IFM Simples

O sistema IFM simples divide sua banda de opera¢do em sub-bandas menores.
Cada uma dessas sub-bandas ¢ associada a uma e somente uma palavra de um céodigo
binario [30]. Para isso, as respostas em frequéncia dos discriminadores sao de grande
importancia, pois cada saida do conversor A/D estd associada a resposta de um
discriminador. Em outras palavras, a saida do conversor A/D referente ao bit 1 (B)),
como pode ser visto na Figura 3.1, estd associada a resposta em frequéncia do
discriminador 1 (D). A saida B, est4 associada a resposta em frequéncia de D,, e assim
sucessivamente. A Figura 3.2(a) mostra as respostas em frequéncia esperadas para os
discriminadores de um sistema IFM simples de 4 bits de saida e capacidade de
identificacdo de 16 sub-bandas. D, D,, D3 ¢ D4 sdao os discriminadores 1, 2, 3 ¢ 4,
respectivamente. V. € o limiar de amplitude que diferencia o nivel 16gico alto do baixo,
ou seja, sinais de amplitude maior que V. convencionou-se como sendo nivel logico alto
e sinais de amplitude menor que V1, como sendo nivel 1dgico baixo.

Na Figura 3.2(b) tém-se as saidas esperadas para o conversor A/D que recebe os
sinais provenientes dos detectores e atribui valores 0s (nivel 16gico baixo) e/ou 1s (nivel
logico alto) para formar a palavra digital de identificacdo das sub-bandas de
frequéncias. By, B, B3 € B4 sdo as saidas digitais do conversor A/D referentes aos bits 1,
2, 3 e 4, respectivamente. Os valores atribuidos pelo conversor A/D em suas saidas
dependem de V1. Dessa forma, cada discriminador ¢ responsavel por um bit da palavra
bindria de saida do sistema IFM.

E possivel notar que nas Figura 3.2(a) e (b), as curvas sdo apresentadas em
fungio da frequéncia. Para o sistema em estudo com 4 bits de saida, tém-se 2* = 16
palavras bindrias distintas, cada uma dessas palavras ¢ associada a uma e somente uma
sub-banda de frequéncia. Assim, de posse da palavra bindria resultante na saida do
sistema, consegue-se determinar em qual das 16 sub-bandas de frequéncia se localiza o
sinal de entrada. O codigo binario resultante estd mostrado na Figura 3.2(c).

A resolug¢do em frequéncia de um sistema IFM ¢ a largura de uma sub-banda.
Entdo, para uma mesma largura de banda de operagdo, quanto maior for o numero de

discriminadores distintos, maior sera o numero de saidas digitais do sistema, maior sera
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a quantidade de sub-bandas, menor sera a largura de uma sub-banda, e,

consequentemente, melhor serd sua resolugao.

Amplitud
l’n]?‘l © Sub-banda
I_A_\
A e e R
gl "
Vik-+ > +- e e D g s
e NN
d N D,

o \

VL-___ - / - 1" " -
\/ D,
NG AN AT TN
D,
» Frequéncia
Nivel Logico
1 B TTTTT Bl
0 SR PR (RN PR PRV S
1 -ttt i
(b) 0 I e e 2
1 TTT 1T .B3
0 _ JER S S P 41__
1 - 4 - e —
B,
= — - —— —— Frequéncia
0/0/00/0/0/0|0OT 1111|111 B,
0/0/0/01f1f1|1|1{1/1/1/0/0/0/0| B,
©) 1/1/0/0/0olo/1/1{1/ 1000011 B,
1/0/0/1/1/0/0/1/1/0/0/1/1{0/0 1| B,
» Frequéncia

Figura 3.2 — Funcionamento de um sistema IFM simples de 4 bits de saida. (a) Respostas em frequéncia
dos discriminadores. (b) Saidas digitais do conversor A/D. (c) Codigo binario.
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3.3 Discriminadores Implementados com Interferometros

O principio de detecg¢do de sinais através de interferometros ¢ antigo dentro do
eletromagnetismo [31]. O interferdmetro ¢ um dispositivo que contém dois caminhos
defasadores, que causam atrasos de propagagao diferentes em um sinal. Esses caminhos
sdo denominados linhas de atraso. As linhas de atraso sdo linhas de transmissdo
geralmente longas que tém a fun¢do de provocar um determinado atraso de propagagao
ao sinal que as atravessa. A Figura 3.3 mostra um interferdmetro tipico. O sinal de
entrada x(7) ¢ dividido em dois sinais iguais, x;(¢) € x2(¢), cada sinal resultante percorre
um dos caminhos com atrasos 7; € 72, gerando os sinais si(¢) € s»(¢), respectivamente,
que, entdo, sdo recombinados resultando no sinal de saida s(¢). A diferenca de atraso de
propagagdo existente entre os caminhos faz com que os sinais s;(¢) e s2(f) apresentem
uma diferenca de fase. Devido a essa defasagem, s(f) possui maximos ¢ minimos de
interferéncia que dependem da frequéncia de x(¢). O desenvolvimento algébrico a seguir

descreve como isso ocorre [32].

x,(9) T, 5,(2)
9 Defasadores 9
x,(2) & 0]

Figura 3.3 — Interferémetro tipico.

Com base na Figura 3.3, considerando-se que o sinal x(¢) seja um tom senoidal

de amplitude unitéria, tem-se

x(t) = sen(wt) (3.1)

x(H)=x,()= %x(t) = %Sen(a)t) s (3.2)
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onde w ¢ a frequéncia angular do sinal em radianos/segundo, @ = 2zf. Admitindo-se que
as linhas de atraso sejam linhas de transmissdo sem perdas, os sinais x;(#) e x2(¢) ap6s as

linhas de transmissao tornam-se, respectivamente,

530 =x, (- 5,) = senlor o7, (33)

Sz(l‘)=X2(t—72)=%sen(a)t—a)rz—¢), (3.4)

onde [ ¢ uma diferenca de fase independente da frequéncia, devida aos diferentes
percursos dos sinais xj(¢) € x2(¢). Sua funcionalidade serd discutida mais adiante. O sinal

de saida ¢ dado, entdo, por
1 1
s(t)=s5,(t)+s,(t) = Esen(a)t —or1,) +Esen(a)t -7, —@). (3.5

Usando-se a identidade trigonométrica

sen(a) + sen(b) = 2sen(a

+bjcos(a;bj, (3.6)

a equagao (3.5) pode ser reescrita da seguinte forma:

o) sen(zwr— w(rzl - Tz)_¢Jcos(a)(Tz —7,)+ ¢j' G

Analisando a equagdo (3.7), observa-se que o termo em seno corresponde a parte
harmoénica, enquanto que o termo em cosseno representa a amplitude de s(f). Sendo
assim, os maximos da amplitude do sinal de saida do interferdmetro, em fungdo da

frequéncia, ocorrem quando
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w:nﬁ, (3.8)

paran =1, 2, 3... Fazendo ] nulo por momento, chega-se a

(3.9)

O modulo utilizado na equacdo (3.9) ¢ para que f ndo assuma valores negativos, uma
vez que 7, pode ser menor que 7j, 0 importante ¢ a diferenca entre os atrasos. Por outro

lado, os minimos ocorrem em

n_l
f=—2] (3.10)
L0

A distancia entre dois maximos ou minimos consecutivos €

(3.11)

Arz’l

onde Ay =12 — 1.

Utilizando as equacgdes (3.9), (3.10) e (3.11), a diferenga entre os tempos de
atraso (1, — 71) pode ser modificada de forma a ajustar a localizagdo de um méaximo ou
de um minimo de amplitude. Contudo, a escolha desses pontos ¢ limitada a pontos
especificos onde n ¢ inteiro. Um ajuste mais preciso da localizacdo dos pontos de
maximos € minimos pode ser conseguido pela insercao da diferenca de fase [ em uma
das linhas de atraso. Essa diferenca de fase independe da frequéncia e surge da
diferenca de percursos atravessados por um unico tom de frequénica. Assim, qualquer
localizagdo de maximo ou minimo pode ser conseguida através da inser¢do dessa
grandeza. A equacdo (3.9) para os pontos de maximo pode ser reescrita levando em

conta essa diferenca de fase entre os percursos
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n

_¢
o (3.12)

LT

A equacgdo (3.10) para os pontos de minimo também pode ser reescrita

1
P
2] ¢ (3.13)
T,—1,| 27

A expressao (3.11) continua sendo valida apds a inser¢do de []. A Figura 3.4
mostra a resposta em frequéncia de um interferometro, muito semelhante a resposta de
um discriminador de um sistema IFM simples. Assim, variando-se a diferenca entre os
atrasos de um interferdmetro € possivel implementar os diversos discriminadores de um
sistema IFM simples, desde que Az, do interferdmetro n+1 seja o dobro de Az, do

interferdmetro n. Essa condicao € representada pela seguinte expressao
Az) = 2(Ar§’l ) (3.14)

Amplitude

Af

H—J

Af

» Frequéncia

Figura 3.4 — Resposta em frequéncia de um interferémetro.

Analisando cuidadosamente a Figura 3.2(c), observa-se que o codigo binério
contém todas as palavras bindrias possiveis para um sistema de 4 bits de saida. Entdo, se

a faixa de frequéncias for estendida para frequéncias maiores que as mostradas na
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Figura 3.2, o cddigo contera palavras bindarias repetidas, acarretando numa ambiguidade

na identifica¢do da frequéncia do sinal detectado, como pode ser visto na Figura 3.5.

\ Amplitude 1
///’——' ‘5\
a B
— TN
" N "
// \Y/ \\ D,
N\ |/ N |/ N\ /
D,
~N TN
Freqﬁéncia
00/0/00/0/0/0/1]1 B,
0/0/0/0f1|1/1|1|1]1 B,
1/1/0/0/0(0f1/1 /1|1 B,
1/0/0/1/1/0/0/1/1/0 B,

Figura 3.5 — Respostas em frequéncia dos interferéometros empregados como discriminadores e
ambiguidade do codigo binario de um sistema [FM simples de 4 bits de saida.

Sendo assim, a largura de banda de operagdo de um sistema IFM simples ¢
definida como sendo a metade do maior Af do sistema. Para o caso que estd sendo

estudado aqui se tem

1

1
LB = L 1
2A7,,

2

(3.15)

b

com LB sendo a largura de banda de operagio do sistema, Af ' sendo a distancia entre

dois maximos ou minimos consecutivos do interferdmetro empregado como

discriminador D; e Az}, sendo a diferenga entre os tempos de atraso do interferometro

Bruno Gomes Moura de Oliveira



39

empregado como discriminador D). E interessante observar que Af ' é o maior Af do

. 1 r . .
sistema e, consequentemente, Az, , ¢ a menor diferenca de atrasos do sistema.

Ainda observando a Figura 3.5, nota-se que para o interferdmetro empregado no
discriminador D4, existem quatro palavras bindrias no intervalo de frequéncias entre
dois pontos de maximos ou minimos consecutivos. Sendo assim, a resolucdo desse

sistema IFM simples de 4 bits € um quarto desse intervalo

Nt (3.16)
4 |4Az)|

Ir

, ~ A . . 4, A . . , .
onde fz ¢ a resolucdo em frequéncia do sistema, Af™ € a distancia entre dois maximos ou

L, . . . ~ . . . 4 , .
minimos consecutivos do interferdmetro do discriminador D4, € Az;, € a diferenga de

atrasos do interferdmetro do discriminador Dy. Vale ressaltar que Af* é o menor Af do

. 4 . . .
sistema e, consequentemente, Az,, ¢ a maior diferenga de atrasos do sistema.

Da equacao (3.14), obtém-se, que para um sistema IFM de 4 bits, a relagdo entre

0 menor € o maior Ary; ¢ dada por
Azt =247, =2(2A72,)=2(2(2A7), ))=8A7), . (3.17)
Sendo assim, a resolu¢do em frequéncia do sistema pode ser reescrita da seguinte forma

1

Jw= 32A7),

(3.18)

No projeto de um sistema IFM simples implementado com interferdmetros ¢
preciso que a frequéncia central, a largura da banda de operacdo e a resolucdo sejam
definidas. Esses parametros determinam o nimero de bits do sistema e os atrasos que
devem ser usados nos interferometros do sistema.

A maior dificuldade em usar interferdmetros para implementar um sistema IFM
na faixa de micro-ondas esta no projeto das linhas de atraso. Como a resolu¢dao do
sistema esté relacionada com o maior Az, ;, conforme equacdo (3.16), as linhas de atraso

dos interferometros responsaveis pelos menores Af devem ser projetadas de modo a
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proporcionar grandes retardos, tornando-se muito longas. Tais linhas sdo geralmente
projetadas com um alto nimero de curvas, com a finalidade de alcangar a resolucdo
desejada. Entretanto, essas curvas aumentam as reflexdes multiplas ao longo da linha,
acarretando em degradacdo do sinal. Para um sistema IFM simples de 4 bits de saida
essa degradacao pode ser sentida de forma branda, alterando a forma de onda das saidas
dos interferometros empregados como discriminadores. A medida que se aumenta a
quantidade de bits do sistema esse efeito de degradacdo € percebido com mais
intensidade. As linhas de atraso dos interferdmetros devem apresentar uma
caracteristica de fase linear, uma vez que desvios na fase causam erros na interpretagao
da frequéncia, ocasionando saidas incorretas. Qualquer variagdo nos comprimentos das
linhas de atraso pode causar efeito similar, esse fato ¢ especialmente notado em se¢des

de linhas de curtos retardos.
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4 PROJETO DOS INTERFEROMETROS COPLANARES

Um sistema IFM (Instantaneous Frequency Measurement) simples capaz de
discriminar 16 diferentes sub-bandas de frequéncias, ou seja, com 4 bits de saida,
implementado com interferdmetros pode ser visto na Figura 4.1. A arquitetura e o
funcionamento desse sistema ja foram explanados nos itens 3.1 e 3.2. Cada
interferometro ¢ formado por duas linhas de atraso com retardos diferentes; os
interferdmetros sdo identificados pelo indice sobrescrito (1, 2, 3 ou 4) e as linhas de
atraso pelo indice subscrito (1 ou 2). As saidas digitais e o codigo binério ja foram
apresentados na Figura 3.2(b) e (¢). O sistema IFM simples em estudo foi projetado para
operagao na faixa de 5 a 6 GHz, com uma resolugdo em frequéncia de 62,5 MHz.

Nesse capitulo sera abordado o projeto dos quatro interferdmetros empregados
no sistema da Figura 4.1, contemplando as fases de concepgdo, simulacdo e

implementagdo pratica dos mesmos.

Interferdmetros
, Detectores Saidas
7
2 < 1 &) Bit 1
- 7,
Amplificador < 2 A
Limitador 3 < 5 ~
< «Bit 2
s X 1t
(3 T22 / —
5 o
Entrada o 3 4
o 2 > .
o S = —Bit3
(2 e
‘5 @)
w2
z 7}

Figura 4.1 — Arquitetura de um sistema IFM simples de 4 bits de saida implementado com
interferometros.
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4.1 Concepcéao dos Interferometros Coplanares

A faixa de operagdo escolhida para o desenvolvimento dos interferometros foi a
de 5 a 6 GHz de frequéncia. O principal motivo dessa decisdo ¢ o numero de aplicagdes
EW (Electronic Warfare) e de comunicagdes alocadas e regulamentadas nessa faixa nos
Estados Unidos (EUA), Europa e Brasil. O 6rgao regulamentador nos EUA ¢ o FCC
(Federal Communications Committee), na FEuropa sio o ERC (European
Radiocommunications Committee) ¢ a CEPT (European Conference of Postal
Telecommunications Administrations) € no Brasil ¢ a Anatel (Agéncia Nacional de
Telecomunicacdes). A Tabela 4.1 mostra alguns exemplos de aplicagdes dentro dessa
faixa. Os planos completos de alocagdo de frequéncias nos EUA, Europa ¢ Brasil

podem ser acessados em [33], [34] e [35], respectivamente.

Tabela 4.1 — Aplica¢des regulamentadas dentro da faixa de 5 a 6 GHz nos EUA, Europa e Brasil.

Aplicacio Sub-banda de frequéncia Orgéo
plicag (GHz) regulamentador

Radioamador 5,650 — 5,925 FCC (EUA)
Aviagao/Aeronautica 5,000 —5,250; 5,350 — 5,460 FCC (EUA)
Servigo dedicado de
comunicagdes de curto 5,850 — 5,925 FCC (EUA)
alcance
Sensores de perturbagdo de 5,785 — 5.815 FCC (EUA)
campos
Fixo por satélite (enlaces de
alimentagdo dos sistemas de | 5 150 5950, 5850 7,075 FCC (EUA)
satélites ndo-geoestacionarios
do servico movel por satélite)
Aplicagdes industriais,
cientificas e médicas (ISM) 3,650 5,925 FCC (EUA)
Radionavegac¢ao maritima 5,470 — 5,650 FCC (EUA)
Servigos piblico e privadode | 5 )5 5 ¢50. 5850 — 5,925 FCC (EUA)
radiolocaliza¢ao
Operagao espacial e pesquisa 5250 5.570 FCC (EUA)
espacial
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Instrumentos, radares e

satélites de clima e 5,600 — 5,650 FCC (EUA)
temperatura
Sistemas de defesa militar 5,250 — 5,850 ERC/CEPT (Europa)
Aplicagdes industriais, B
cientificas e médicas (ISM) 5,725 — 5,925 ERC/CEPT (Europa)
Dispositivos ndo-especificos 5725 5.925 ERC/CEPT (Europa)
de curto alcance
Operacdo espacial e pesquisa | 5 0 5030, 52505570 | ERC/CEPT (Europa)
espacial
Aplicacdes amadoras 5,650 — 5,830 ERC/CEPT (Europa)
Radionavegagdo aeronautica 5,000 — 5,150 ERC/CEPT (Europa)
Radioamador por satélite 5,650 — 5,725; 5,830 — 5,850 | ERC/CEPT (Europa)
Radionavegagao por satélite 5,000 — 5,030 ERC/CEPT (Europa)
Sistemas de transmissao de

5,150 —5,300; 5,470 — 5,725 | ERC/CEPT (Europa)
dados banda larga
Fixo por satélite (enlaces de
alimentagdo dos sistemas de | 5 ;55 5 550. 5725 7,075 | ERC/CEPT (Europa)
satélites ndo-geoestacionarios
do servico movel por satélite)
Links de radio enlace 5,150 - 5,250 ERC/CEPT (Europa)
Sensores ativos por satélite 5,250 -5,570 ERC/CEPT (Europa)
Movel por satélite 5,250 — 5,725 ERC/CEPT (Europa)
Radares de bordo e para VTS
(Vehicle Tracking System) 5,250 — 5,725 ERC/CEPT (Europa)
Radares de clima e 5,250 — 5,850 ERC/CEPT (Europa)
temperatura
Radionavegagdo aeronautica 5,000 — 5,250; 5,350 — 5,460 Anatel (Brasil)
Radionavegacdo por satélite 5,000 — 5,030 Anatel (Brasil)
Fixo por satélite (enlaces de
alimentagdo dos sistemas de | 5 |5 5 550. 5 850 _ 5,025 Anatel (Brasil)

satélites ndo-geoestacionarios
do servico movel por satélite)
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Movel por satélite 5,150 -5,350; 5,470 — 5,725 Anatel (Brasil)
Especial de radiodeterminagao .
por satélite (SERDS) 5,150 —-5,216 Anatel (Brasil)
Exploragao da Terra por 5,250 — 5,570 Anatel (Brasil)
satélite

Pesquisa espacial 5,250 - 5,570 Anatel (Brasil)
Radiolocalizagao 5,250 — 5,850 Anatel (Brasil)
Radionavegac¢ao maritima 5,470 - 5,570 Anatel (Brasil)
Radioamador 5,650 — 5,925 Anatel (Brasil)
Radioamador por satélite 5,830 — 5,850 Anatel (Brasil)
Aplicagdes industriais, 5,725 - 5,875 Anatel (Brasil)

cientificas e médicas (ISM)

De acordo com a equagdo (3.15), para uma largura de banda de 1,000 GHz,

1 -9 . . .
encontra-se Az,, =0,5-107"s, ou seja, a diferenga entre os retardos das linhas de atraso

do interferdmetro 1 deve ser de 0,5 ns. Substituindo esse valor em (3.18), chega-se a

uma resolucdo em frequéncia de 62,500 MHz para um sistema de 4 bits de saida. A

. 1 r ’ \ . .
partir de Ar,, ¢ possivel chegar as outras diferengas de atrasos do sinal dos

interferometros 2, 3 e 4, através da relagdo (3.14). A Tabela 4.2 mostra esses resultados.

Tabela 4.2 — Valores das diferencas de retardos entre as linhas de atraso dos interferémetros.

Interferdmetro 1 At,, =0,5ns
Interferometro 2 Az, =1,0ns
Interferdmetro 3 Ary, =2,0ns
Interferdmetro 4 A7y, =4,0ns

O préximo passo € definir valores para os retardos das linhas de atraso 1 e 2, 71 e

7, respectivamente. Tomando-se o valor arbitrario de 0,1 ns para 7;, e fazendo a linha

de atraso 1 como sendo a responsavel pelo menor retardo, chega-se aos valores para 7,

vistos na Tabela 4.3.
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Tabela 4.3 — Valores dos retardos da linha de atraso 2 dos interferémetros.

Interferometro 1 7= 0,6 ns
Interferometro 2 n=1,1ns
Interferometro 3 n=2,1 ns
Interferometro 4 n=4,1 ns

O desenho genérico da metalizagdo sobre o substrato dielétrico de um
interferdmetro pode ser visto na Figura 4.2. As linhas de atraso foram concebidas em
CPS (Coplanar Strips) com impedancias caracteristicas idénticas de valor 100 Q,
utilizando-se as expressdes apresentadas nos itens 2.3.2.1 e 2.3.2.2. Esse valor de
impedancia foi escolhido devido a maior realizabilidade do dispositivo em CPS. Cada
linha de atraso tem duas trilhas metalicas de 0,45 mm de largura cada uma, separadas de
uma distancia de 0,40 mm, e comprimento dependente do valor do retardo desejado.

Um divisor de poténcia de Wilkinson ¢ utilizado na entrada do interferometro a
fim de receber o sinal (entrada do divisor), dividi-lo e entregéa-lo as linhas de atraso
(saidas do divisor). Esse divisor foi projetado utilizando-se o modelo apresentado na
Figura 2.2 do item 2.2, com Z, = 100 Q e 4 igual ao comprimento de onda da frequéncia
central da banda de operagdo (5,5 GHz). Na entrada do divisor as duas linhas
transformadoras de quarto de onda sdo conectadas formando uma secdo de CPW
(Coplanar Waveguide) com uma impedancia de entrada de 100 €. Nas linhas
transformadoras de quarto de onda do divisor foram utilizadas CPS com impedéncias
caracteristicas idénticas de valor 141,42 Q projetadas utilizando-se as expressdes
apresentadas nos itens 2.3.2.1 e 2.3.2.2. Cada linha transformadora do divisor apresenta
duas trilhas metalicas de 0,25 mm de largura e 5,80 mm de comprimento cada uma,
separadas de uma distancia de 0,60 mm. Entre as linhas transformadoras um
espagamento de 3 mm onde foi adicionado um resistor planar de 200 Q. Apos as linhas
transformadoras de quarto de onda encontram-se as saidas do divisor que sdo
conectadas as linhas de atraso ja abordadas. Apds as linhas de atraso tem-se outro
divisor de Wilkinson idéntico a este, empregado como combinador de sinais.

O valor padrdo da impedéancia de porta em sistemas de micro-ondas ¢ 50 Q,
enquanto a impedancia de entrada desse divisor, como ja foi dito, ¢ 100 Q. Assim, faz-
se necessaria a utilizacdo de um circuito casador de impedancias na entrada do divisor.

Foi utilizado um transformador de quarto de onda implementado com CPW, projetado
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através das expressdes apresentadas nos itens 2.3.1.1, 2.3.1.2 e 2.3.1.3, com impedancia
caracteristica de 70,71 Q. Esse transformador apresenta trés trilhas metalicas com 0,50
mm de largura e 5,70 mm de comprimento cada uma, e 0,55 mm ¢é o espagamento entre
elas. Um transformador de quarto de onda idéntico a este foi utilizado na saida do
combinador.

Nas portas 1 e 2 do interferometro tem-se uma se¢do de linha de transmissao de
CPW com 50 Q de impedancia caracteristica. Essa se¢do de CPW foi projetada através
das expressoes dos itens 2.3.1.1, 2.3.1.2 € 2.3.1.3, e apresenta trés trilhas metalicas com

1,50 mm de largura, espagadas de 0,50 mm entre si.

Divisor de Divisor de
Transformador de Wilkinson Wilkinson Transformador de
Quarto de Onda Quarto de Onda
Linha de
Atraso 1
o S N——_

Porta 1 Porta 2

50Q

50Q

Linha de Atraso 2

/

Figura 4.2 — Desenho genérico da metalizagdo sobre o substrato dielétrico do interferémetro.

Substrato Dielétrico

Para auxiliar na obten¢do das larguras e dos comprimentos das trilhas das
diversas secoes de linhas de CPS e CPW do interferometro, dois programas foram
escritos em Mathcad versdo 2001 Professional, da empresa MathSoft. As listagens dos
programas podem ser vistas nos Anexos 1 e 2.

O mesmo procedimento foi empregado na concep¢ao dos quatro interferdmetros

do sistema IFM. Os interferometros basicamente diferem entre si do comprimento da
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linha de atraso 2. As dimensoes finais dos interferometros 1, 2, 3 e 4 sdo 42 x 27 mm,
62 x 30 mm, 46 x 58 mm e 50 x 98 mm, respectivamente.

O substrato dielétrico empregado no projeto dos interferometros foi o AD1000
do fabricante Arlon [36]. O substrato dielétrico apresenta uma constante dielétrica de
10,2, tangente de perdas de 0,0023, espessura de 1,27 mm e metalizacao de cobre de

espessura 0,035 mm.

4.2 Simulacgao dos Interferémetros Coplanares

O software de simulagdo eletromagnética Sonnet® versdo 9.52 Professional da
empresa Sonnet Software Inc., foi utilizado para obtencao e ajustes finos nas respostas
em frequéncia dos interferometros. O Sonnet ¢ composto de diversas ferramentas
computacionais que possibilitam ao usuério criar uma estrutura, simula-la e visualizar
os resultados da simulacdo. A ferramenta de cria¢do e edigdo do projeto consiste em
uma interface grafica amigavel que permite ao usudrio entrar com a geometria da
estrutura e outros parametros fisicos, como a constante dielétrica e a tangente de perdas
do substrato dielétrico, e a condutancia da metalizacdo. Depois de terminada a criagdo
da estrutura, ela ¢ simulada pela ferramenta de andlise eletromagnética. Essa ferramenta
aplica um Método dos Momentos modificado baseado nas Equagdes de Maxwell para
realizar uma analise tridimensional da distribuicdo de corrente em estruturas
predominantemente planares. Depois de realizada a simulagdo, os resultados podem ser

plotados e exportados por outra ferramenta do Sonnet.

[ZH=HE]
{FoHreH]

Figura 4.3 — Desenho do interferémetro 1 criado no simulador de andlise eletromagnética.
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A Figura 4.3, a Figura 4.4, a Figura 4.5 e a Figura 4.6 mostram os desenhos no

simulador de andlise eletromagnética dos interferdmetros 1, 2, 3 e 4, respectivamente.

Eoaaa s

P

s
e

R

Figura 4.4 — Desenho do interferémetro 2 criado no simulador de andlise eletromagnética.
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Figura 4.5 — Desenho do interferémetro 3 criado no simulador de andlise eletromagnética.
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R
PR

Figura 4.6 — Desenho do interferémetro 4 criado no simulador de andlise eletromagnética.

Os quatro interferometros coplanares foram simulados no Sonnet e ajustes nas
geometrias foram necessarios para se conseguir respostas as mais proximas possiveis
das curvas tedricas. Alguns resultados simulados apresentaram pontos de ressonancia
indesejados causados provavelmente pela presenca de ondas estaciondrias em trechos da

estrutura ou por modos de propagacao da estrutura estimados pelo proprio Sonnet. A
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existéncia desses pontos indesejados foi minimizada através de ajustes na geometria das
linhas de atraso 2 e no comprimento das linhas de transmissao de 50 Q localizadas nas
portas. Os resultados das simulagdes para os quatro interferometros sdo apresentados no
capitulo seguinte.

Outro software de simulacdo eletromagnética, o CST Microwave Studio® versio
2009, da empresa CST - Computer Simulation Technology, foi utilizado para validagado
dos dados simulados pelo Sonnet. O CST aplica o Método do Elemento Finito para
respostas no dominio da frequéncia, aproximando todos os volumes simulados na
estrutura por tetraedros. Os resultados simulados pelo CST para os quatro

interferometros também sao apresentados no capitulo seguinte.

4.3 Implementacéo dos Interferémetros Coplanares

Os interferometros foram confeccionados pela maquina de protétipo de placa de
circuito impresso (PCB Prototype Machine) modelo EP2006H do fabricante
Everprecision' ", Figura 4.7. Essa maquina é um dos equipamentos integrantes do
Laboratorio de Micro-ondas do Departamento de Eletronica e Sistemas da UFPE. Uma
vez simulada a estrutura a ser fabricada, seu desenho deve ser convertido para um
arquivo de formato DXF que, por sua vez, ¢ lido pelo software da maquina. Com essa
leitura, a placa sofre um processo de fresagem com ferramentas que variam de 0,5 a 1,5
mm de didmetro, resultando no circuito impresso. Essa maquina possibilita a confeccao
de placas de circuito impresso cuja menor largura de trilha ou distancia entre trilhas seja
de até 0,15 mm. Para valores menores que este ultimo, torna-se dificil a reprodu¢do
exata das dimensdes do arquivo DXF. Além disso, por serem muito delicadas, as fresas
se desgastam rapido e a qualidade do trabalho final tende a cair se 0 mesmo conjunto de
fresas for usado constantemente.

O substrato dielétrico empregado na confeccdo dos interferdmetros foi o
ADI1000 do fabricante Arlon [36], que apresenta uma constante dielétrica de 10,2,
tangente de perdas de 0,0023, espessura de 1,27 mm e metalizacdo de cobre de
espessura 0,035 mm em apenas uma das faces (face simples).

Apds o processo de fabricagdo executado pela maquina, as placas sdo lixadas e
limpas para a retirada dos residuos de cobre. Entdo, os conectores do tipo SMA de 50 Q

de impedancia caracteristica sdo soldados nas trilhas das linhas de transmissdo das
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portas da seguinte forma: o pino central do conector é soldado na trilha central da linha
e o corpo do conector ¢ soldado nas trilhas laterais da linha. Nessa etapa também sdo
soldados os resistores do tipo SMD de 220 Q, que ¢ o valor comercial disponivel mais
préximo do valor de projeto de 200 Q. Toda essa etapa de soldagem de componentes ¢é
realizada com o auxilio de microscépio, lupa e estagdo de solda com controle de

temperatura.

Figura 4.7 — Maquina de prototipo de placa de circuito impresso utilizada na fabrica¢do dos
interferometros.

Os interferometros fabricados podem ser vistos na Figura 4.8. As dimensdes
finais dos interferometros 1, 2, 3 € 4 sdo 42 mm x 27 mm, 62 mm x 30 mm, 46 mm x 58
mm ¢ 50 mm x 98 mm, respectivamente. Para efeito comparativo de suas dimensdes,

uma moeda de R$ 1,00 foi utilizada na foto.
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Figura 4.8 — Interferometros 1, 2, 3 e 4 fabricados, de cima para baixo, respectivamente.
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5 RESULTADOS E DISCUSSOES

Neste capitulo sdo apresentados primeiramente os resultados simulados pelo
Sonnet® e pelo CST Microwave Studio® em comparagdo as curvas tedricas dos 4
interferometros projetados. Posteriormente, os resultados das medi¢des experimentais
dos 4 interferdmetros fabricados sdo mostrados, mais uma vez, comparados as respostas
tedricas. Discussdes sobre algumas diferencas entre as curvas tedricas, simuladas e
experimentais sdo feitas também. Ainda neste capitulo, sdo apresentadas as conclusdes

gerais do trabalho e a possibilidade de atividades futuras.

5.1 Resultados Simulados

Os quatro interferometros coplanares mostrados no item 4.2 foram inicialmente
simulados no Sonnet, devido a familiaridade do autor com esse software. O Sonnet
apresenta uma consideravel facilidade de desenho da estrutura e um tempo de simulacdo
menor quando comparado ao CST. Entretanto ajustes nas geometrias foram necessarios
para se conseguirem respostas as mais proximas possiveis das curvas tedricas. Ainda
assim alguns resultados simulados apresentaram pontos de ressonancia indesejados. Por
esse motivo os mesmos interferometros foram simulados, também, no CST para
validagdo dos dados simulados pelo Sonnet. Ambos os softwares de simulagcdo geram
um sinal na porta de entrada dos interferometros de 0 dBm de poténcia.

A Figura 5.1 mostra os resultados simulados comparados aos teoricos para o
interferometro 1. O gréafico apresenta os modulos dos pardmetros de espalhamento Sy;
da teoria e das simulagdes na faixa de frequéncia do projeto com as 16 sub-bandas
discriminadas. A curva em vermelho associada aos resultados tedricos vem da
expressao (3.7) e ja foi apresentada na Figura 3.2(a) como sendo a resposta em
frequéncia do discriminador D;. Nesse caso, Vi (limiar de amplitude) € igual a -5 dBm,
para um sinal de entrada de 0 dBm, e intercepta a curva exatamente na frequéncia de
5,500 GHz. As curvas em azul e verde, referentes aos resultados simulados pelos Sonnet
e CST, respectivamente, também apresentam um limiar de amplitude de -5 dBm em

5,500 GHz. Acima do valor de limiar de amplitude as trés curvas apresentam uma
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concordancia satisfatoria, as discrepancias entre elas surgem para frequéncias abaixo de
5,500 GHz. Na simula¢do do Sonnet ¢ possivel observar um ponto de ressondncia em
torno de 5,1325 GHz, mesmo apds ajustes na geometria da linha de atraso 2 e no
comprimento das linhas de alimentagdo das portas. Esse erro na simulagdo do Sonnet
deve ser causado pelo método numérico empregado pelo software, uma vez que a
simulacdo do CST ndo apresenta o mesmo erro. Outra ndo conformidade identificada
entre as curvas € nos pontos de minimo. Enquanto na teoria esse ponto ¢ em 5,000 GHz,
na simulagdo do Sonnet ¢ anterior a esse valor, e na do CST ¢é posterior a esse valor.
Uma diferenca em torno de 1% em comparacdo ao valor tedrico, perfeitamente
aceitavel. Essas diferencas discutidas aqui ndo interferem no desempenho final do
interferdmetro 1, uma vez que antes de 5,500 GHz todas as curvas encontram-se abaixo
de -5 dB, e ap6s esse valor de frequéncia todas elas encontram-se acima.

Na Figura 5.2 observam-se os resultados simulados comparados aos tedricos
para o interferometro 2. A curva em vermelho associada aos resultados teoricos vem da
expressdo (3.7) e ja foi apresentada na Figura 3.2(a) como sendo a resposta em
frequéncia do discriminador D,. Sendo, agora, o valor de limiar igual a -6,6 dBm, para
um sinal de entrada de 0 dBm, e interceptando a curva nas frequéncias de 5,250 GHz e
5,750 GHz. As curvas em azul e verde, referentes aos resultados simulados pelos Sonnet
e CST, respectivamente, também apresentam um limiar de -6,6 dBm em 5,250 GHz e
5,750 GHz. Na simulacdo do Sonnet ¢ possivel observar um ponto de ressondncia em
torno de 5,520 GHz, mesmo apds ajustes na geometria da linha de atraso 2 e no
comprimento das linhas de alimentacdo das portas. Esse erro na simulagdo do Sonnet
deve ser causado pelo método numérico empregado pelo software, pois a simulagao do
CST nao apresenta o mesmo erro. Mais uma vez as localiza¢des dos pontos de minimo
das curvas nao coincidiram. Enquanto na teoria esses pontos sdo em 5,000 GHz e 6,000
GHz, na simulacdo do Sonnet sao em 5,160 GHz e 5,955 GHz, ¢ na do CST sao em
5,115 GHz e 5,875 GHz, respectivamente. E possivel observar que a distancia entre
minimos diminuiu na simulagdo, isso foi devido aos ajustes no comprimento da linha de
atraso 2 para reducdo do nimero de pontos de ressonadncia na resposta do Sonnet. A
linha de atraso 2 do interferometro 2 acabou apresentando um comprimento maior que o
de projeto, acarretando num maior tempo de atraso do sinal e consequentemente numa
menor distdncia entre minimos, segundo a expressdo (3.11). Novamente, essas

diferengas ndo interferem no desempenho final do interferometro 2, uma vez que antes
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de 5,250 GHz e apos 5,750 GHz todas as curvas encontram-se abaixo de —6,6 dB. E

entre esses valores de frequéncia todas elas encontram-se acima.

ISz (dB)

Interferémetro 1

" #—w
-5
-10 A
-15
-20 rd
- 0‘
‘0
25 4 ”
i
o W
-35 ‘ - +- - Resultados Tedricos —
s
40 4~ - @- - Resultados Simulados (Sonnet) —
.
-45 + - - 4-- Resultados Simulados (CST) —
Y S — I
5,0000 5,0625 5,1250 5,1875 5,2500 5,3125 53750 54375 5,5000 5,5625 5,6250 5,6875 5,7500 5,8125 5,8750 5,9375 6,0000
Frequéncia (GHz)
Figura 5.1 - Resultados simulados para o interferéometro 1.
Interferbmetro 2
0 -
5 —-——
10 2\ \ ~
-
s .
,0“ [] “0’
-15 o » 3 .
" * L]
o . - \ " % []
g - Y a e >
-20 7 : 3 -l .0 "
— 4 s T w| o "
[an] i4 . ] *p
S 5l B PR
- = * L] [ ] ] 5
& s ~ ase
30« R
; L
. .
S35 - - +- - Resultados Teodricos R
40 - - a-- Resultados Simulados (Sonnet) -
-45 - - a- - Resultados Simulados (CST) |
-50 T 1 1 | )

Frequéncia (GHz)

5,0000 5,0625 5,1250 5,1875 5,2500 5,3125 5,3750 5,4375 5,5000 5,5625 5,6250 5,6875 5,7500 5,8125 5,8750 5,9375 6,0000

Figura 5.2 - Resultados simulados para o interferémetro 2.
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Figura 5.3 — Resultados simulados para o interferémetro 3.
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Figura 5.4 - Resultados simulados para o interferémetro 4.
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Os resultados simulados comparados aos tedricos para o interferdmetro 3 podem
ser visto na Figura 5.3. A curva em vermelho associada aos resultados teoricos vem da
expressdao (3.7) e ja foi apresentada na Figura 3.2(a) como sendo a resposta em
frequéncia do discriminador Ds. Para esse caso, o valor de limiar ¢ igual a -4,5 dBm,
para um sinal de entrada de 0 dBm, e interceptando a curva nas frequéncias de 5,125
GHz, 5,375 GHZ, 5,625 GHz e 5,875 GHz. As curvas em azul ¢ verde, referentes aos
resultados simulados pelos Sonnet e CST, respectivamente, apresentaram alguns pontos
criticos em relag@o a teoria que podem influenciar no desempenho do interferometro 3.
Na simulac¢do do Sonnet € possivel observar um ponto de ressonancia em torno de 5,140
GHz, mesmo apds ajustes na geometria da linha de atraso 2 ¢ no comprimento das
linhas de alimentagdo das portas. Esse erro na simulagdo do Sonnet deve ser causado
pelo método numérico empregado pelo software, uma vez que a simulagdo do CST nao
apresenta 0 mesmo erro. Na teoria os pontos de minimos sdo em 5,250 GHz ¢ 5,750
GHz. As localizagdes dos pontos de minimo das curvas ficaram bastante proximas, uma
diferenca menor que 1% para o pior caso que foi o primeiro minimo da simula¢do do
Sonnet. A simula¢do do CST apresentou uma diferenga em torno de 35 MHz em relacao
a dois pontos de transi¢do do valor de limiar localizados em 5,625 GHz ¢ 5,875 GHz.
Essas diferencas podem interferir no desempenho final do interferometro 3, uma vez
que 35 MHz ¢ aproximadamente a metade da largura de uma sub-banda que ¢ de 62,5
MHz. Optou-se pela fabricacdo deste dispositivo mesmo com essas diferencas, pois a
intengdo de simular a estrutura também no CST ¢ verificar se os pontos de ressonancia
das simula¢des do Sonnet sao devidos a0 método numérico empregado por este ultimo
ou nao.

A Figura 5.4 mostra os resultados simulados comparados aos tedricos para o
interferometro 4. A curva em vermelho associada aos resultados tedricos vem da
expressao (3.7) e ja foi apresentada na Figura 3.2(a) como sendo a resposta em
frequéncia do discriminador Dy. Para esse caso, o valor de limiar ¢ igual a -5 dBm, para
um sinal de entrada de 0 dBm, e interceptando a curva nas frequéncias de 5,0625 GHz,
5,1875 GHz, 5,3125 GHz, 5,4375 GHz, 5,5625 GHz, 5,6875 GHz, 5,8125 GHz e
5,9375 GHz. Na simulagdo do Sonnet, curva azul, ¢ possivel observar um ponto de
ressonancia em torno de 5,045 GHz, mesmo apds ajustes na geometria da linha de
atraso 2 e no comprimento das linhas de alimentagdo das portas. Mais uma vez, esse
erro na simulacdo do Sonnet deve ser causado pelo método numérico empregado pelo

software, uma vez que a simulacdo do CST nao apresenta o0 mesmo erro. Na teoria os
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pontos de minimos sdo em 5,125 GHz, 5,375 GHz, 5,625 GHz e 5,875 GHz. As
localizagdes dos pontos de minimo das curvas ficaram bastante proximas, uma diferenca
menor que 0,5% para o pior caso que foi o primeiro minimo da simulagdo do CST. A
simulagdo do CST apresentou uma diferenca em torno de 35 MHz em relagdo a trés
pontos de transicdo do valor de limiar localizados em 5,1875 GHz, 5,4375 GHz e
5,5625 GHz. Essas diferengas podem interferir no desempenho final do interferometro
3, uma vez que 35 MHz ¢ aproximadamente a metade da largura de uma sub-banda que
¢ de 62,5 MHz. Outra vez, decidiu-se pela fabricacdo deste dispositivo mesmo com
essas diferengas, pois a inten¢do de simular a estrutura também no CST ¢ verificar se os
pontos de ressonancia das simulagdes do Sonnet sdo devidos ao método numérico

empregado por este Ultimo ou nao.

5.2 Resultados Experimentais

As medigdes experimentais foram realizadas utilizando o analisador de rede
vetorial (Network Analyzer) modelo E5071B do fabricante Agilent Technologies,
também disponivel no Laboratorio de Micro-ondas, Figura 5.5. Com esse equipamento
¢ possivel medir diretamente (numa faixa de 300 kHz a 8,5 GHz) o mddulo do
parametro de espalhamento S»;. O analisador gera um sinal na porta de entrada dos
interferdmetros de 0 dBm de poténcia e antes do processo de medi¢do o equipamento
foi devidamente calibrado.

A Figura 5.6 mostra os resultados experimentais para o interferometro 1. O
grafico apresenta o modulo do parametro de espalhamento S»; da medi¢do com um
deslocamento de 475 MHz na banda de operacao de projeto, ¢ as novas 16 sub-bandas
discriminadas. Mais a frente, os possiveis motivos para esse deslocamento serao
abordados. Ainda na Figura 5.6, para um sinal de entrada de 0 dBm, o valor de limiar de
-5,5 dBm intercepta a curva exatamente na metade da nova banda de operagao em 5,975
GHz, conforme a teoria do sistema IFM apresentada anteriormente no item 3.2.

Na Figura 5.7 sdao mostrados os resultados experimentais para o interferometro
2. Mais uma vez os resultados apresentaram um deslocamento de 475 MHz na banda de
operacao de projeto. Sendo, agora, o valor de limiar igual a -10 dBm, para um sinal de
entrada de 0 dBm, e deveria interceptar a curva nas frequéncias 5,725 GHz e 6,225

GHz, conforme a teoria do sistema IFM. E possivel observar uma discordancia de
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aproximadamente 20 MHz na frequéncia 5,725 GHz, essa diferenca pode interferir no
desempenho final do interferdmetro 2, visto que 20 MHz ¢ um pouco menor que um
terco da largura de uma sub-banda que continua sendo de 62,5 MHz.

Os resultados experimentais para o interferometro 3 sdo mostrados na Figura
5.8. Novamente os resultados apresentaram um deslocamento de 475 MHz na banda de
operacao de projeto. O valor de limiar € igual a -7,4 dBm, para um sinal de entrada de 0
dBm, e deveria interceptar a curva nas frequéncias de 5,600 GHz, 5,850 GHz, 6,100
GHz e 6,350 GHz, conforme a teoria do sistema IFM. E possivel observar uma
discordancia de aproximadamente 25 MHz nas frequéncias 5,850 GHz ¢ 6,350 GHz.
Essas diferengas podem interferir no desempenho final do interferometro 3, uma vez
que 25 MHz ¢ um pouco menor que a metade da largura de uma sub-banda que continua
sendo de 62,5 MHz. Para a frequéncia de 6,100 MHz a diferenca ¢ de aproximadamente
50 MHz, o que representa quase a largura de banda de uma sub-banda. Esse, sem
davida, ¢ o ponto mais critico de todo o sistema, pois a sub-banda compreendida entre

6,100 GHz e 6,1625 GHz pode ndo ser discriminada.

Figura 5.5 — Medi¢ao experimental do interferémetro 4 utilizando o analisador de redes vetorial.
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Figura 5.8 - Resultados experimentais do interferémetro 3.
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Figura 5.9 - Resultados experimentais do interferémetro 4.
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A Figura 5.9 mostra os resultados experimentais para o interferometro 4. Como
nos outros interferdmetros, os resultados deste apresentaram um deslocamento de 475
MHz na banda de operagdo. Para um sinal de entrada de 0 dBm, o valor de limiar ¢
igual a -6,5 dBm e deveria interceptar a curva nas frequéncias de 5,5375 GHz, 5,6625
GHz, 5,7875 GHz, 5,9125 GHz, 6,0375 GHz, 6,1625 GHz, 6,2875 GHz ¢ 6,4125 GHz,
conforme a teoria do sistema IFM. Identificam-se discordancias relevantes de
aproximadamente 20 MHz nas frequéncias 5,5375 GHz, 5,7875 GHz e 6,4125 GHz, e
de 35 MHz em 6,0375 GHz. Essas diferengas podem interferir no desempenho final do
interferdmetro 4, pois esses pequenos deslocamentos sdo relativamente consideraveis na
largura de uma sub-banda que ainda ¢ de 62,5 MHz.

Todos os interferdmetros apresentaram resultados experimentais deslocados de
475 MHz em rela¢do a banda de operagao inicial de projeto. Esse valor de 475 MHz
significa uma diferenca de quase 9% em relacdo a frequéncia central de projeto, que ¢
5,500 GHz, um valor que deve ser considerado e discutido. Existem algumas possiveis
explicagdes para esse fato, a primeira seria o truncamento da convergéncia na resolucao
do problema realizada pelos softwares de simulagio e/ou a suposi¢do da espessura zero
da fita metalica adotada pelos mesmos. O deslocamento de frequéncia entre simulagdo e
medicao experimental pode ser diminuido usando-se células menores na simulagao, em
compensag¢do o tempo de simulagdo aumenta consideravelmente. Grande parte dos erros
de simula¢des EM sao devidos ao tamanho das células.

A segunda explicagdo para o surgimento dessa diferenga de frequéncia sdo as
tolerancias de fabricagdo e do material dielétrico. Considerando que durante o processo
de fabricagdo a maquina responsavel retira parte do substrato dielétrico, além da
metalizacdo, alterando assim sua espessura em até¢ 0,1 mm (o valor fornecido pelo
fabricante ¢ de 1,27 mm). Adicionalmente a esse fato, o fabricante do laminado
dielétrico fornece uma tolerancia de 0,35 para mais ou pra menos na constante dielétrica
que ¢ de 10,2. Considerando o pior caso para menos em que a constante dielétrica seja
de 9,85, e a nova espessura do dielétrico seja de 1,17 mm, substituindo esses novos
valores nos programas dos Anexos 1 e 2, chega-se a um deslocamento na frequéncia
central de projeto de 300 MHz para as CPS e de 400 MHz para o CPW. Ou seja, todos
os circuitos de micro-ondas em CPS que compdem os interferometros podem ter sido
projetados para uma frequéncia central da banda de operacdo de 5,800 GHz, ao invés de
5,500 GHz. Assim como os circuitos em CPW podem ter sido projetados para 5,900

GHz, ao invés de 5,500 GHz. Esse erro pode ser diminuido alterando-se o processo de
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fabricagdo, utilizando-se, por exemplo, fotolitografia na confec¢do dos interferometros.
Outra forma de diminuir esse problema ¢ adquirindo laminados dielétricos com
tolerancias menores no valor da constante dielétrica.

Observa-se, porém, que apesar desse deslocamento na banda de operagdo dos
interferometros, os resultados experimentais mostram que esses dispositivos podem ser
utilizados como discriminadores de um sistema IFM simples de 4 bits na banda de
operacdo de 5,475 GHz a 6,475 GHz, com resolugdo de 62,5 MHz. Podem ser vistas na
Figura 5.10, as saidas digitais B;, B,, Bs; e B4 referentes aos bits 1, 2, 3 e 4,

respectivamente.
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Figura 5.10 - Saidas digitais B;, B,, B; e B, referentes aos bits 1, 2, 3 e 4, respectivamente.

A Figura 5.11 mostra a leitura das saidas digitais em relagdo a frequéncia do
sinal de entrada, ou seja, a frequéncia digital versus a frequéncia analégica. E possivel
notar que algumas sub-bandas tém sua identificagao prejudicada pela invasdao de sub-
bandas adjacentes. Os casos mais criticos sdo as sub-bandas 5,725 — 5,7875 GHz, 5,975
—6,0375 GHz e 6,100 — 6,1625 GHz.
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Figura 5.11 - Leitura das saidas digitais em relacdo a frequéncia do sinal de entrada.

5.3 Conclusodes

Neste trabalho, apresentou-se uma forma sistematica de projetar interferometros
para atuarem como discriminadores em sistemas IFM. Estes sistemas sdo largamente
usados em EW e em sistemas inteligentes para a deteccdo de sinais desconhecidos com
velocidade e precisdo ao longo de uma larga banda do espectro de frequéncias. Além
disso, o aumento da quantidade de sistemas irradiantes faz crescer a importancia de
dispositivos para identificagdo de sinais desconhecidos. O sistema IFM monitora, de
forma simultanea, todas as frequéncias da banda para a qual foi projetado, sem a
necessidade de fazer uma varredura de espectro, detectando instantaneamente os sinais
desconhecidos. Abordou-se aqui desde a concepgao do interferometro coplanar a partir
de circuitos de micro-ondas em CPS e CPW, passando pela simulagio EM, até sua
fabricacdo e medicdo experimental utilizando-se o analisador de rede vetorial.

Foi realizada uma comparagdo entre os resultados teoricos, simulados e
experimentais das respostas em frequéncia dos interferometros. O modelo teoérico

empregado leva em conta uma distribuicdo TEM do campo eletromagnético, em vez de
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quase-TEM, essa consideragao pode ter influenciado em alguns pontos de divergéncia
entre as curvas. Verificou-se que, para todos os interferometros coplanares, houve um
deslocamento constante de 475 MHz da resposta medida em relacdo a resposta
simulada. Concluiu-se que podem existir duas explicagdes para esse fato, a primeira
seria o truncamento da convergéncia na resolucdo do problema realizada pelos
softwares de simulag¢do e/ou a suposi¢do da espessura zero da fita metdlica adotada
pelos mesmos. A segunda, as tolerancias de fabrica¢do e do material dielétrico. Apesar
do deslocamento na banda de operacdo, as respostas medidas mostraram que os
interferdmetros coplanares projetados podem ser utilizados como discriminadores de
um sistema IFM simples de 4 bits operando na faixa de 5,475 GHz a 6,475 GHz ¢
resolucao de 62,5MHz.

Além disso, os dispositivos sdo todos coplanares, o que possibilita uma
produgdo comercial em larga escala através da integragdo dos interferometros em uma
mesma placa de substrato dielétrico. Por se tratarem de estruturas coplanares onde as
equacdes de projeto sdo praticamente constantes com a variacdo proporcional de suas
dimensdes, técnicas de miniaturizagdo podem ser aplicadas no desenvolvimento dos
interferdmetros. Assim, estes dispositivos podem ser implementados em versdo
supercondutora e serem utilizados em sistemas de comunicagao satelital.

Os interferometros coplanares apresentados constituem as partes fundamentais e
de maior volume do sistema IFM a ser construido. Os sistemas IFM comerciais
apresentam linhas de atraso coaxiais e estruturas de microfita, tornando-os de dimensdes
maiores ¢ com alto numero de transigoes e conexoes internas.

O tema abordado aqui ainda se encontra muito restrito a pesquisas confidenciais
militares, tendo o autor dificuldade na pesquisa do estado da arte e de artigos cientificos
tratando do assunto. Sendo assim, este trabalho traz grandes contribui¢cdes para o
desenvolvimento de sistemas inteligentes utilizados para detecgdo de sinais

desconhecidos.

5.4 Trabalhos Futuros

Para trabalhos futuros, com o intuito de se realizar a integracdo completa do

sistema I[FM simples de 4 bits, sugere-se:
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e O projeto e a fabricacdo de divisores de poténcia coplanares que operem
na mesma banda, com a finalidade de realizar uma integracdo com os
interferometros apresentados neste trabalho;

e O projeto e a fabricagcdo de antenas planares banda larga atuando na faixa
de operacao do sistema;

e O projeto e a fabricagdo do filtro passa-banda da entrada do sistema IFM,
utilizando-se componentes ativos;

e O projeto e o desenvolvimento do sistema digital que deve ser conectado
a saida do modulo conversor A/D, responsavel pela leitura e
interpretacdo das saidas bindrias;

e O Projeto e o desenvolvimento da interface grafica com o usuario;

e A integracdo de todos esses elementos citados aqui na constitui¢do do
sistema [FM simples;

e Testes em laboratorio e em campo do sistema implementado.
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ANEXO 1-LISTAGEM DO PROGRAMA EM MATHCAD
“CALCULO Z0-CPS”

Projeto de uma linha de transmissédo de fitas coplanares simétricas (CPS simétricas)

w:=0.01,0.02..0.8 mm (Largura de uma fita)

s:=04 mMmM (Largura do espagamento entre as fitas)
h:=127 mm (Espesura do substrato dielétrico)
er:=102 (Constante dielétrica do substrato)
S
a=—
2
b(w) == W+ —
W) =W -
2
KI(w) = ——

(W) = b(w) K(k) e K'(k) séo a funcéo integral eliptica
completa de primeira ordem e seu
complemento, respectivamente.

. T a
sinh| —-— . , . ~
(2 h Relacionam-se através da seguinte equagéo
kK2(w) = ——— K'(k) = K(k")
. © b(w) -
sinh| ———=
2 h

k1 _linha(w) :=/1 - (kl(W))2

k2 linha(w) =1 — (kZ(W))2

§H

M _k1(w) : if 0<kI(w) <0.707

Onde M_k1(w) = K(k1)/K'(k1)

ln( NE \/kllinha(w)j
1 —/kI_linha(w)
(l-ln(z- 1+ ykI(w)

D if 0.707<kl(w) <1
1 —/k1(w)

T

T
h{z- 1 +/k2_linha( w)j
1 —y/k2_linha(w)

(i-ln(z-“— MW)D if 0.707< k2(w) < 1
T 1 —k2(w)

M _K2(W) :

if 0<k2(w) <0.707

Onde M_k2(w) = K(k2)/K'(k2)

M_k2(w) (Constante dielétrica efetiva do substrato)

ere(w) =1+ m
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h
b(w)
1 | | | | | | |
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8
w
A expresséo para gre dependente de w s0 é valida para h/b > 1.
120 A - S
Z0cs(w) = —— M kl(w) (Impedéancia caracteristica da CPS simétrica)
ere(w)
300
250
200
Z0cs(w)

150

100

50
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8
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w0 :=0.45 mm (Largura da fita que leva a impedéancia caracteristica desejada)

h b(w0
— _1.954 —2 __0308 2-0157 WO _ 517
b(w0) b(w0) h
Z0cs(w0) = 100.072 Q (Impedéancia caracteristica desejada para a CPS)
vf = 3.108 m/s (Velocidade de fase da onda)
f:=5.7 1()9 Hz (Frequéncia central da banda de operagédo da CPS)
aar ;:V—f Aar=0.053 M (Comprimento de onda no ar livre)
f
. . ) Aar i . m (Comprimento de onda
Adieletrico(w) = Adieletrico(w0) = 0.023 no substrato dielétrico)
\ ere(w)
300
250 [~ .
200 [~ I
Z0cs(w)
150 [~ I
100 [~ I
50 | | | | | | | |
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
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ANEXO 2 - LISTAGEM DO PROGRAMA EM MATHCAD
“CALCULO z0 - CPW”

Projeto de uma linha de transmissdo de quia de onda coplanar com fitas e

espacamentos simétricos (CPW)

s :=0.01,0.02.. 10 mm

w:=0.5 mm

mm

3s
c0(s) =w+ —
(s) 5

Ka(s) = A8

(Largura de uma fita)
(Largura de um espagamento entre duas fitas)
(Espesura do substrato dielétrico)

(Constante dielétrica do substrato)

K(k) e K'(k) sdo a funcao integral eliptica
completa de primeira tipo e seu complemento,
respectivamente.

b(s)

Relacionam-se através da seguinte equacgao

k4(s) :=

K'(k) = K(k")
2
Smh(z.@j
{_ 2 h
sinh(E‘a—s)j sinh I CO(S))
2 h . 2 h
Sinh(g‘%j smh[ﬁ.@) ’
2 h

k3 linha(s) = \/ 1- (k3(s))2
k4 linha(s) := \/ 1- (k4(S))2
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M K3(s) == T if 0<k3(s) <0.707
ln( NE N k31inha(s)j
1 —/k3_linha(s) Onde M_k3(s) = K(k3)/K'(k3'
Lo 2 SO 4 0707< k3(s) < 1
i 1- \/kS(s)
M Kkd(s) := T if 0 < k4(s) < 0.707
il 2 1 +/k4 linha(s)
1 —\/k4 linha(s) Onde M_k4(s) = K(k4)/K'(k4'
Lo 2 RS ] i 0707< kas) < 1
b 1- \/k4(s)
ere(s) =1 + — I.M k4(s)- (Constante dielétrica efetiva do substrato)
- M k3(s)
Z0cp(s) = 30w 1
: \/F(s) M k3(s) (Impedéancia caracteristica do CPW)
200
150 [~ 1
Z0cp(s) 100 I
50 [~ I
0 | | | |
0 2 4 6 8 10
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s0 :=0.08 mMm (Largura da fita que leva a impedancia caracteristica desejada)

0 0(s0 0 b(s0 0(sO
LCDR T CO RSP 60 o3 2D o5 LOD g
b(s0) b(s0)
Z0cp(s0) =49.54 Q (Impedéancia caracteristica desejada para a CPS)
vf = 3.108 m/s (Velocidade de fase da onda)
f= 5.5.1()9 Hz (Frequéncia central da banda de operagédo da CPS)
aar ;:V—f ar = 0.055 M (Comprimento de onda no ar livre)
f
. . ) r i . m (Comprimento de onda
Adieletrico(s) = Adieletrico(s0) = 0.023 no substrato dielétrico)
ere(s)

100

80 [ I

60 [~ I

Z0cp(s)
40 I
20 [~
0 | | | | | | | |
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
a(s)
b(s)
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