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Resumen

En este trabajo se realiz6 el disefio, simulacién, implementacién y medicién de un up converter
analégico en dos etapas independientes. Se logré elevar la frecuencia de una portadora, modulada o
no, de 10.7 MHz, (FI de la banda FM), hasta 2.16 GHz (Banda LTE). Esto forma parte de un siste-
ma de radiocomunicaciones completo, desarrollado por estudiantes de grado en distintos proyectos
integradores.

El up converter se dividi6 en dos etapas, la primera eleva la frecuencia desde HF a VHF, el mez-
clador es activo, implementado con un MOSFET de doble compuerta. La segunda etapa eleva de VHF
a UHF con un mezclador pasivo doblemente balanceado. Filtros pasabanda atendan los productos de
intermodulacién luego de cada conversién.

La arquitectura modular permitié mantener un costo acotado y realizar verificaciones de funcio-

namiento por etapas, pero genera pérdidas de insercion significativas.
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Abstract

In this project we have designed, simulated, implemented and measured an analog upconverter,
divided into two separate stages. We could rise the frequency of a carrier, modulated or not, from 10.7
MHz (FM band IF), up to 2.16 GHz (LTE Band). This project is part of a complete radiocomunication
system, developed by undergraduate students in several thesis.

The upconverter was divided in two stages, the first one rise the frequency from HF to VHE, with
an active mixer implemeted with a dual gate MOSFET. The second stage rises from VHF to UHF
with a double balanced passive mixer. Two bandpass filters dim intermodulation products after each

conversion.

The modular architecture used allowed us to maintain low cost and perform staged performance

checks, but it comes with significative insertion losses.

Thematic Area

Communications, Analog.

Subjects

Analog Electronics III, Analog Electronics II, Communications Theory.

Keywords
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Resumo

Neste projeto nds projetamos, simulamos, implementamos e medimos um conversor analégico,
dividido em duas etapas separadas. Poderiamos elevar a frequéncia de uma portadora, modulada ou
ndo, de 10,7 MHz (FI banda FM), até 2,16 GHz (banda LTE). Este projeto faz parte de um sistema
completo de radiocomunicacao, desenvolvido por alunos de graduagdo em diversas teses.

O upconverter foi dividido em dois estdgios, o primeiro elevou a freqiiéncia de HF para VHF, com
um misturador ativo implantado com um MOSFET de dupla porta. O segundo estdgio sobe de VHF
para UHF com um mixer passivo balanceado duplo. Dois filtros de passagem de banda escurecem os
produtos de intermodulagdo apds cada conversio.

A arquitetura modular usada nos permitiu manter o baixo custo e executar verificacdes de desem-

penho em estdgios, mas ele vem com perdas de insercao significativas.

Area Tematica

Comunicagdo, Analégico.

Assuntos

Eletrdnica Analégica III, Eletronica Analégica II, Teoria das Comunicagdes.
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Antecedentes breves del problema

En el marco del disefio e implementacion de un radioenlace para aplicaciones LTE por parte
de alumnos de grado de la carrera de ingenieria electrénica, se han implementado distintos bloques
a través de proyectos integradores. Estos son dos antenas Patch, amplificadores de media potencia
(MPA) y de bajo ruido (LNA), y, el mds reciente, un bloque de down conversion que se conecta al
LNA y baja la frecuencia de la sefial de UHF a HF para su deteccién y demodulacion.

Todos estos bloques se muestran de manera simplificada en la Figura[0.1] junto con un detalle del
up converter. En la Figura[6.1] se detallan los autores de cada bloque y algunos valores de referencia

que definen el radioenlace.

Antena Tx Antena Rx
Patch Patch

v Aire
2.7m minimo

(20A)

Up Converter Down Converter
Double Convertion LNA Double Convertion
10.7 MHz > 98 MHz > 2160 MHz G = 10dB G = 16.5dB 2160 MHz > 1115 MHz > 70 MHz
@ 2.16 GHz @ 2.16 GHz
MIX VHF MIX UHF
DGMOSFET MCA1-42+
BPF MFG 2125 BPF BPF

HF 10.7 MHz VHF

Ceramic Filter Lumped
Murata CDSCB107MGA119-R0 Inverse Chev.
fc = 10.7MHz fc = 98MHz
BW = 500 kHz BW = 20 MHz

UHF Output
Microstrip 2,16 GHz
Coupled Lines
fc = 2.16 GHz
BW = 140 MHz

Farnell PSG250 PLL UG-097
87.3 MHz 2.062 GHz

UPCONVERTER
PI: CERVETTO - DADAM

Figura 0.1: Diagrama general simplificado del radioenlace y detalle del up converter. Fuente: propia.

Relevancia de trabajo

El proceso de conversién en frecuencia es necesario y estd presente en todos los sistemas de
comunicaciones. Mientras que la modulacién de las portadoras con informacién por lo general se
realiza a frecuencias bajas, para transmitir esta sefial modulada a través de antenas en un enlace
radioeléctrico, es necesario transferir el ancho de banda que contiene la informacién deseada a una
radiofrecuencia.

Debido a limitaciones de pardmetros fisicos, técnicas de fabricacidn, tecnologias y costos, para

irradiar potencia las antenas deben trabajar a una frecuencia lo suficientemente elevada. Esta trans-
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lacidén en frecuencias debe realizarse con circuitos que mantengan ciertos pardmetros de la sefal que
hacen posible su deteccion y demodulacién. Estos circuitos se conocen como mezcladores o conver-

tidores de frecuencia.

Motivacion para la eleccion del tema

El disefio e implementacién de un circuito capaz de hacer una up conversion, ademas de estar
incluido dentro de las incumbencias de un ingeniero electrénico, propone un desafio técnico en el con-
texto de este proyecto. Desarrollar circuitos en radiofrecuencia implica tener en cuenta la interaccion
de multiples areas de la electrénica, como la teoria de las comunicaciones, el andlisis matematico, las
tecnologias de fabricacién de componentes electrénicos, entre otras.

Aplicar los conocimientos y técnicas adquiridos para desarrollar soluciones a los distintos pro-
blemas que el trabajo en alta frecuencia presenta, mientras se mantiene un costo acotado y especifica-
ciones necesarias para un radioenlace funcional, ha sido el motivo de eleccién de este tema por parte

de los autores de este trabajo.

Formulacion del problema

Estudiar, disefiar, simular e implementar las bloques necesarios para la elevacién en frecuencia
de una sefial de HF hasta 2,16 GHz (UHF) para aplicaciones LTE.

Debido a las tecnologias de fabricacion disponibles, la cantidad de etapas debera ser la minima
necesaria para disminuir las pérdidas de insercion inherentes a la arquitectura modular que se utilizé
en otros proyectos y que se utilizard en este.

Ademis, la cantidad de etapas debera ser suficiente para que los saltos en frecuencia permitan la
fabricacion de filtros pasabanda con materiales y componentes accesibles en el mercado a un costo

acotado.

Objetivo General y Objetivos Especificos

Objetivo General

En el marco de la realizacién de un sistema funcional analdgico de radiocomunicaciones em-

prendido por el LRFyM, nos proponemos continuar el desarrollo del sistema realizando un prototipo
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del bloque mezclador elevador de frecuencia para el transmisor. Se busca realizar un disefio que apli-
que los conocimientos adquiridos durante la carrera de ingenieria electrénica y que tenga un costo

acotado.

Objetivos Especificos

= Analizar los requerimientos de los dos mezcladores y dos filtros del sistema, en base a las
especificaciones de los bloques ya realizados y estableciendo especificaciones coherentes para
los bloques a realizar.

= Disefar distintas alternativas de implementacion en base a lo propuesto por las fuentes biblio-
gréficas.

= Seleccionar una alternativa de implementacion para cada uno de los circuitos necesarios que
posibiliten la conversion de frecuencias, en base a lo propuesto por las fuentes bibliograficas.

= Simular la alternativa seleccionada de cada uno de los cuatro bloques para corroborar su co-
rrecto desempefio.

= Implementar la alternativa seleccionada de cada bloque en un prototipo fisico funcional.

= Medir el desempefio de cada bloque por separado y contrastar con los resultados de simulacidn.

= Medir el desempefio de los bloques en conjunto.

Metodologia de trabajo

La metodologia de trabajo de este proyecto se ha centrado en el estudio general del sistema para
la definicién de las frecuencias que debian ser utilizadas, principalmente para que los filtros necesarios
fuesen realizables con las tecnologias disponibles.

Una vez definidas las frecuencias de trabajo, para cada una de las etapas se comenz6 estudiando
las alternativas propuestas por la bibliografia y se exploraron alternativas comerciales y sus funciona-
lidades.

Una vez escogida la alternativa de implementacion, se comenzaron las simulaciones en el softwa-
re CAE apropiado y en funcién de los resultados observados se hicieron las modificaciones necesarias
para simplificar o adaptar mejor el circuito a las especificaciones.

Una vez alcanzados los requerimientos en simulacion, se diseiid la placa y se implementé el

circuito, teniendo en cuenta la necesidad de ajuste de los valores de componentes del circuito se previé
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de componentes ajustables, utilizados durante las mediciones para obtener el mdximo rendimiento

posible.

Orientacion al lector de la organizacion del texto

Este informe pretende guiar al lector durante los pasos seguidos en la metodologia de trabajo.
En el marco tedrico se destaca contenido bibliografico esencial para la comprensién de los circuitos
implementados en el prototipo.

El marco metodolégico comienza con una breve descripcion de los criterios tomados para de-
terminar los valores de frecuencia y potencia para cada una de las etapas y las generalidades con
respecto a los software de simulacién. El resto se divide en cada una de las etapas por separado. A su
vez, cada una de ellas se divide en las subetapas necesarias para mostrar la evolucion desde el estudio
tedrico hasta la implementacion fisica. Al final del marco metodoldgico se muestran las mediciones
de las etapas en conjunto.

Para finalizar, se resumen los resultados y se da una apreciacién propia del proyecto en las con-
clusiones, especificando ademads, las posibles mejoras.

En los anexos se puede encontrar la informacién técnica de los equipos utilizados y las hojas de

datos de los componentes necesarios.
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Mezcladores

1.1. Introduccion

Un mezclador es un circuito utilizado para proveer una traslacién de frecuencia desde la sefial de
entrada a la sefial de salida. Para producir esa frecuencia no presente a la entrada, es imprescindible
una no linealidad. Cualquier dispositivo no lineal puede servir como mezclador (diodos, BJTs, FETs e
incluso reactores saturables). Para la seleccion del dispositivo se deben tener en cuenta pardmetros ta-
les como la ganancia, la figura de ruido, la estabilidad, el rango dindmico, las arménicas no deseadas,
la distorsién, entre otros [[1]] [[11]].

Un mezclador es utilizado tanto en el transmisor como en el receptor de un sistema de radioco-
municaciones. Lo usual es que en el transmisor se utilice en configuracion de up converter, y en el
receptor en configuracidon de down converter, para trasladar hacia arriba o hacia abajo en frecuencia
la sefial deseada. Un mezclador es un circuito de tres terminales, la entrada de sefial, la entrada de
oscilador local LO y la salida [2].

La entrada del oscilador local debe ser una sefial fuerte para proveer un cambio abrupto entre
estado de conduccidn y corte, haciendo que el puerto del oscilador local sea inherentemente no lineal.
Se puede demostrar que si el cambio no fuese abrupto, linealizando el puerto de LO, el mezclador
tendrd menor ganancia y mayor figura de ruido. El puerto de RF debe permanecer lo suficientemente
lineal para satisfacer los requerimientos de intermodulacién y compresién [2]].

La mayoria de los mezcladores pasivos son circuitos bilaterales y la convencién de nombre para
los terminales adoptada en este trabajo es la correspondiente a down converters para facilitar la lectura
de las fuentes bibliograficas que mayoritariamente se centran en esta operacion. Cuando un mezclador
es utilizado para down conversion, la entrada de sefial es RF y la salida es IF; cuando es utilizado para
up conversion, la entrada es IF y la salida es RF [11]].

El andlisis bésico de un mezclador se realiza considerando un dispositivo no lineal con dos ten-
siones de entrada v;(¢) y v2(¢) con diferentes frecuencias fj y f», respectivamente. La relacion entre

la entrada y la salida se puede expresar en una serie de Taylor como en[I.1]

io(t) = I, +avi(t) +b(vi(t))* +c(vi(t))* + ... (1.1)

Donde v;(t) = vi(t) + v2(t) e I, es la corriente de salida en reposo. Como la entrada tiene dife-
rentes frecuencias, en la salida se generardn frecuencias suma y diferencia, ademds de armoénicas de

orden superior. Cada una de estas frecuencias en la salida son los productos intermodulacién de orden
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n-ésimo.

Considerando tinicamente los tres primeros términos de[I.1] sea la sefial de entrada representada
por[I.2]y, usando las relaciones trigonométricas expresadas en[I.3] se puede obtener la expresion de
los arménicos de primero, segundo y tercer orden, expresados en [I.4]y explicitados en la Tabla[I.1]

En la Tabla|l.2|se organizan los coeficientes por frecuencia.

vi(t) = vi(t) +va(t) = Vrpcos(@irrt) + Vipcos(opot) (1.2)

(a+b)? =a*>+b*+2ab
(a+b)} =a*+3a’b+3b%a+b?
cos(a)cos(b) = 1/2(cos(a+Db)+cos(a—b)) = 1/2(cos(a+b)cos(b—a)) (1.3)

cos*(a) = 1/2(1+ cos(2a))

cos’(a) = 1/4(3cos(a) + cos(3a))

in(t) =l,+

aVgrpcos(@grpt) +aVipcos(opot)+

V2
b%[l + cos(2mgrt) ]+

V2
b%o[l +cos(2wpot)|+
bVioVrr[cos((wrr + ®po)t) + cos((0po — wrrp)t)]+ (1.4)
CVL;F [3cos(wgrt) + cos(3wgrt)]+
CWI%FZVLO [cos(@Lot) + %(COS((szF + @ro)t) + cos((2wrr — @ro)t))|+

3VEV,
2 Lo RF

5 [cos(gFt) + %(cos((ZwLo + gp)t) + cos((2op0 — wrr)t))]+

V3
L2 [3cos(wpot) + cos(3wpot))]
Si el dispositivo no lineal tuviese una ley cuadrética seria ideal como mezclador, pues consi-

derando tnicamente el segundo y tercer término de [I.1] se obtendrian Gnicamente los arménicos de

primer y segundo orden, y filtrando los de primer orden y una de las bandas laterales de segundo
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Orden Expresién

cos(gr)[aVgF]

1¢" orden
COS((OLo) [aVLo]

it Vo

24° orden cos(2mgrt) (b VRF )
cos(2ayot) (42 Vio )

os((wrr + o)t )(bVLoVRF)

cos((|orr — @r0|)t) (BVLoVir)

3
2
SVrrViol

3
EVI%F Viol

3
ZVI%F Vro)

3
ZVI%F Veo)

3
2VioVer]

3 2
ZVLOVRF]

1
cos(3ogrt) [cZV,gF]

3 3
ZVRF +C

3
3 orden cos(oro) [szlgF +c

cos((2mgrr + @po)t)[c

cos(ogr)[c

cos((|20rr — wpo|)t)[c
cos((2orr + wro)t)|c

cos((|2orr — @po])t)[c

1
cos(3wrot) [CZVL30]

Tabla 1.1: Productos de intermodulacién por la mezcla de dos sefiales de distinto orden. Fuente:

propia.

orden se obtendria la translacion en frecuencia deseada [|1]].
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Frecuencias
VI%F VL20
I, +b—+b——
b+ > + > +

3 3
COS((DRF) [ClVRF + CZV1§F + CEVRFVLZO]_’_

3 3
cos(@ro)[aVio + CZV]§F + C§V1%FVL0] +
cos(2wgrt) (bYEE)
2
cos(Z(DLOI)(b%H—

COS((CORF + wLO)t)(bVLovRF)—I—
cos((|wrr — 0ro|)t)(BVLoVrF)+

COS((‘z(I)RF — (OL0|)I) [C*V]%FVL()]-F

COS((ZCORF + Q)Lo)t) [CZVL20VRF]+

3
COS(( ‘szF - wL0|)t) [CZVLZOVRF]+
1
cos(3wgrt) [cZVﬁFH

1
cos(3mpot)[c ZVLSOJ

Tabla 1.2: Productos de intermodulacion por la mezcla de dos sefiales de distinta frecuencia. Fuente:
propia.

1.2. Categorias y parametros

Existen multiples pardmetros para describir el funcionamiento de un mezclador y también para
categorizarlos. A grandes rasgos, los mezcladores pueden ser activos (pudiendo aportar una ganancia
de conversion, a través de la energia de la polarizacién de elementos no lineales activos como BJTs
0 J/MOS-FETs) o pasivos (tienen pérdidas de conversion y se utilizan elementos no lineales pasivos
como diodos, generalmente Schottky, para lograr mayores frecuencias de conversion). Sea activo o
pasivo, un mezclador puede usarse como up converter o down converter.

Otra categorizacién importante se hace segin la cantidad de dispositivos del mezclador y su
balance [/1]]:

= Mezclador de terminacidn tnica: consisten en dispositivos conectados en serie con las entradas

de RF y LO, polarizacién y una sintonia en la IF deseada. Si bien son los mds simples de
implementar, presentan figuras de ruido elevadas, pérdidas de conversion altas, no linealidades

de orden superior, ningtin aislamiento entre RF-LO y una corriente muy alta en la frecuencia
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de LO.

= Mezclador de balance tnico: usa dos (o0 mds) dispositivos no lineales con la sefial de LO o RF
aplicada en pushpull, para evitar que la componente de frecuencia de LO y sus arménicas no
aparezcan en la salida.

= Mezclador doblemente balanceado: tiene entradas de RF y LO aplicadas en contrafase en puer-

tos separados, para obtener un perfecto aislamiento entre puertos; generalmente estos circuitos
requieren transformadores de entrada y salida bien balanceados y acopladores.
= Celda de Gilbert: son circuitos de transistores bipolares (BJT) conectados en configuracion de
diodos para linearizarlos (cancelando la respuesta exponencial del transistor con la logaritmica
del diodo), fueron originalmente concebidos como multiplicadores analégicos pero pueden ser
utilizadas como mezcladores doblemente balanceados. Deben operar a frecuencias donde la
capacitancia del transistor es despreciable, e incluso a frecuencias relativamente bajas para
cumplir esta condicién la figura de ruido es considerable. [3]]
Independientemente de estas categorias, todos los mezcladores tienen pardmetros generales que
lo caracterizan, algunos de ellos pueden representarse en una curva que relacione la potencia de
entrada y la de salida, como se muestra en la Figura (L] g1y n12]:
= Pérdida de conversién: Es una medida de la eficiencia del mezclador cuando se utiliza para
hacer una traslacién en frecuencia desde la sefial de entrada RF a la sefial de salida IF[] La
pérdida de conversion de un mezclador es la razén entre la potencia de entrada de RF y la
potencia de banda lateral Unica de salida IF, expresada como un niimero positivo en decibeles.

= Ganancia de conversién: en mezcladores activos, los amplificadores internos de un mezclador
en uno o mas de los tres circuitos de sefial proveen, en general, una potencia de salida de IF
mayor a la potencia de entrada de RF, la ganancia de conversién es la inversa de la perdida de
conversion.

= Figura de ruido: razén entre la SNR (Signal to Noise Ratio o relacién sefial ruido) en el puerto

de entrada y 1a SNR en el puerto de salida. En un mezclador ideal, la cifra de ruido es la unidadE]

Generalmente se especifica un nivel particular de frecuencia de salida, y como generalmente a

!Para dos sefiales de entrada de dos frecuencias dadas, se producirén dos sefiales de salidas de igual amplitud en la suma
y diferencia de esas frecuencias. Las especificaciones de pérdidas de conversion estdn dadas para una salida de una sola
banda; si ambas bandas son utilizadas las pérdidas de conversion serdn 3 dB mas bajas [|11].

Zpor lo general el puerto de RF tendrd una SNR con una densidad espectral de potencia (PSD) de ruido para las fre-
cuencias de RF y de IF. En la conversion tanto la sefial, como el ruido de la frecuencia de RF y el ruido de la frecuencia de
IF se trasladan hacia IF. Si la PSD del ruido es constante (los componentes de ruido tienen la misma potencia) la SNR de la
salida es la mitad de la SNR de la entrada y la figura de ruido NF =3 dB [?2].
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la salida del mezclador hay un amplificador, este aporta a la figura ruido (al igual que la energia
de ruido de los dispositivos que forman al mezclador). La figura de ruido efectiva del mezclador
se puede relacionar con las pérdidas de conversion a través de [I.5] donde L¢ son las perdidas
efectivas del mezclador, ¢, es la razén de temperatura efectiva de ruido y Fjr es el factor de

ruido del amplificador de IF.
NF(dB) = 10[logLc + log(FiF + ty — 1)] (1.5)

Lc y t,, son caracteristicos del mezclador y no intrinsecos de las pérdidas de conversion. Re-
lacionando la ¢, con la temperatura de ruido de un diodo, como se desarrolla en detalle en
[12], se puede llegar a la conclusién de que la figura de ruido de un mezclador es funcién de la
frecuencia de salida IF y de su ancho de banda. Para frecuencias bajas (< 1MHz), la figura de
ruido se incrementa proporcionalmente a 1/ f, a mayores frecuencias se mantiene relativamente
constante.

= Aislamiento entre puertos: Es la cantidad de paso de alimentacion entre los puertos del mez-
clador y constituye una medida del balance del mezclador. Si se aplica una sefial de frecuencia
Jfro en el puerto LO y una de frecuencia fgr en el puerto RF, el aislamiento en el puerto RF
en fro es la cantidad en la que la sefial de nivel de excitacion se atentia cuando se mide en el
puerto RF, el aislamiento en el puerto IF en f7o es la cantidad en la que la sefial de nivel de
excitacion se atenda cuando se mide en el puerto IF.EI

= Compresion de conversion: nivel de potencia de entrada RF arriba del cual la curva de potencia
de salida IF vs potencia de entrada RF se desvia de la linealidad. Luego de la compresion, un
aumento en el nivel de potencia de entrada no implica un aumento proporcional en el nivel de
salida. Es la reduccién del nivel de salida en decibeles por debajo de la caracteristica lineal. E]

= Rango dindmico: rango de amplitud dentro del cual el mezclador puede trabajar sin degradacién
en la operacién. Depende de la compresidn y la cifra de ruido del mezclador.

= Rango dindmico libre de espurias: rango dindmico sobre el cual un mezclador puede operar
sin introducir espurias detectables (usualmente productos de intermodulacién), puede limitar la

operacién mds que el punto de compresién y depende del nivel del mezclador, la potencia de

3Si bien el aislamiento al puerto IF de las sefiales de RF y LO son menos criticas en un sistema up converter, el
aislamiento RF-LO es critico, pues la sefial de LO corrompe la modulacién de la sefial de RF [2].
#Normalmente en los mezcladores se especifica el punto en donde la compresién del nivel de entrada es de 1 dB o 3 dB.
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oscilador local y las caracteristicas de los dispositivos utilizados.

= Distorsion por intermodulacién de tercer orden en dos tonos: cantidad de distorsién de tercer
orden causada por una sefial secundaria recibida en el puerto de RF. Por lo general, a mayor
compresion o punto de interseccion de tercer orden, mayor serd este producto.

= Punto de interseccion de tercer orden (IP3): punto en el que la curva de respuesta fundamental
y la curva de la respuesta a espurias de tercer orden se intersectan. A mayor IP3, mejor serd la
supresion de tonos de tercer orden.

= Desensitizacién: compresion en la frecuencia de sefial deseada, causada por una sefial interfe-
rente fuerte en una frecuencia adyacente.

» Distorsién por modulacion cruzada: cantidad de modulacién transferida de una portadora mo-
dulada a una sin modular cuando ambas estdn aplicadas en el puerto de entrada RF. A mayor

compresion o IP3, mayor serd la atenuacién del producto de modulacién cruzada.
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Figura 1.1: Representacion gréifica de los pardmetros de un mezclador. Fuente: propia.

1.3. Intermodulacion de un Gnico tono y de miltiples tonos

Debido a las propiedades no lineales de los mezcladores, muchos productos de intermodulacién
son generados junto con la salida deseada (la suma o la diferencia). La posicion en el espectro de
frecuencias y el nivel de cada uno de esos productos depende del tipo de mezclador usado (simple
o doblemente balanceado), la potencia y frecuencia de las sefiales aplicadas a los puertos RF y LO,
asi como el nivel que puedan llegar a aportar los productos reflejados desde la salida nuevamente al
mezclador.

Los mezcladores, sobre todo los mezcladores pasivos a diodo, pueden generar distintos tipos de
productos segtin las sefiales de entrada. Los productos de intermodulacién de un tnico tono (Single-
tone intermodulation products) se obtienen con una sefial de entrada como la explicitada en

mientras que los productos intermodulacién de mdltiples tonos (Multiple-tone intermodulation pro-
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ducts) se obtienen con multiples frecuencias de la senal de RF, como se explicita en [I.6b] El tono
multiple mds importante para disefiar es usualmente el producto de dos tonos de tercer orden (cuando
n=1ym; =2, my =1 o0 viceversa), pues este producto puede aparecer tan cerca de la IF deseada que

podria resultar imposible o poco préctico filtrarlo [[12].

f=mfrrEnfro mneN’ (1.6a)

f==xY miferitnfro mineN° (1.6b)
i=1

La potencia de los productos intermodulacién de un tnico tono depende del tipo constructivo

del mezclador, en general el mezclador doble balanceado es més utilizado que el simple, pues ofrece
mayor aislamiento entre puertos, buen rechazo de frecuencias espurias y mayor ancho de banda con
el costo de pérdidas ligeramente mds altas y peores caracteristicas en cuanto a la relaciéon de onda
estacionaria (ROE) -VSWR Voltage Stationary Wave Ratio-. Debido a las caracteristicas constructivas
de un mezclador doble balanceado, todos los términos pares son cancelados (n = m = 2,4,6... en@
y los impares aparecerdn tanto en los terminales RF, IF y LO. Ademads, en el terminal de RF se
cancelaran todos los productos excepto por los impares de RF y los pares de LO (en el terminal de

LO ocurre lo opuesto).

Muchos de estos productos intermodulacién de un tinico tono no son importantes, principalmente
porque quedan fuera de la banda de paso de la sefial de salida IF, o bien porque su nivel de potencia
es demasiado bajo como para afectar el desempefio del sistema. Sin embargo, existen productos que
pueden ser probleméticos (como 2wgr + o), pudiendo llegar a ser una sefial imagen que aparece

en el puerto RF.

Los productos intermodulacién de miltiples tonos, en cambio, son producidos en los mezclado-
res por las caracteristicas V-I no lineales de los dispositivos. El tercer orden de estos productos son
significativos y se generan durante la transicién de encendido-apagado del dispositivo, el tiempo de
conduccidn y las resistencias no lineales en serie asociadas. Las variaciones en potencia y frecuencia
de estos productos estédn sujetas a los mismos condicionantes que para los productos de un tnico tono.
Usualmente se caracteriza a los mezcladores por su desempeiio de intermodulacién sobre la banda de
frecuencias de operacion, con el nivel de LO 6ptimo necesario y el nivel de RF bajo, para garantizar la

operacion lineal. La figura de mérito calculada bajo estas condiciones es el IP3, que describe el punto
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en el cual la potencia de la salida deseada IF seria igual a la potencia del producto de intermodulacién
(si el mezclador fuese capaz de operar a estos niveles).

En la Figura[I.1] se muestra la relacién entre la salida fundamental y los productos de intermo-
dulacién de miltiples tonos. El punto de interseccion se puede encontrar con[I.7] donde n es el orden
del producto e IMR (Intermodulation ratio) es la diferencia de potencia entre la salida IF medida y la
potencia de productos de intermodulacién medida. /Pn;, es el punto de interseccion referido a la en-
trada. El punto de interseccion referido a la salida (/Pn,,,) puede encontrase sustrayendo las perdidas

de conversion del mezclador (o sumando su ganancia) [[12].

IMR(dBc)

IPn,-n = 1

El desempeifio frente a la intermodulacién se debe principalmente a las caracteristicas intrinsecas
del dispositivo utilizado, a la hora de disefiar se debe tener en cuenta minimizar la potencia de entrada
de RF y utilizar acopladores adecuados en el circuito. En caso de no ser suficiente se debera utilizar

un mezclador con un nivel superior [[12].

1.4. Mezcladores a diodos balanceados

Los mezcladores a diodos tienen un gran rango de frecuencias de operacién a un costo bajo.
Por lo general se utilizan diodos con juntura Schottky, de silicio o de GaAs, que tienen mejor figura
de ruido y menores pérdidas de conversién a frecuencias mayores. Si bien la teoria de operacion de
los mezcladores balanceados puede extenderse a mezcladores pasivos o activos, con distintos dis-
positivos, el interés de este trabajo en particular se limita a mezcladores doblemente balanceados a
diodos.

En la Figura[I.2] se muestra el circuito de un mezclador a diodos de balance tinico. Se supone
que la tensién de oscilador local aplicada entre los puntos a y b es lo suficientemente alta para pasar
los diodos a estado de conduccion durante el medio ciclo positivo y apagarlos durante el medio ciclo
negativo. Los diodos operan como conmutadores y cortocircuitan los puntos ¢ y d, por lo tanto la
tension de salida V, es cero cuando V,,;, sea positivo. La tensidn de salida resultante con una forma de
onda del oscilador local se puede ver en la Figura[I.3](de manera exagerada).

El espectro de la onda de salida se puede calcular sabiendo que V,, es el producto de una onda de

entrada con la funcién de conmutacién del oscilador local. La expresion de la sefial de conmutacion
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estd dada por:

= sen(nm/2)
V t 1.8
LO nz::l n717/2 COS(I’Z(!)LO ) ( )
La sefial de entrada de RF:
VrE (t) = VRFCOS((J)RFI) (1.9)

La sefial de salida serd la multiplicacién en el tiempo de las dos sefiales de entrada

iy $en(n/2) os(neorot)) (1.10)

V,(t) = VRFcos((DRFf)(z nm/2

n=1
Para arménicas de orden n par, la tensién de salida serd nula, como asi también el nivel de
continua. Las armdnicas impares y un nivel RF estardn presentes a la salida.

€

AW

e M;;:é

vo. fo

il

Figura 1.2: Mezclador simplemente balanceado. Fuente: [1]]

Yo

Figura 1.3: Tensioén de LO y salida del mezclador simplemente balanceado. Fuente: [1]]
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El mezclador doblemente balanceado de anillo de diodos de la Figura [I.4] presenta numerosas
ventajas respecto al mezclador simplemente balanceado, como la eliminacién de la sefial de RF de la
salida, por el aislamiento entre los tres puertos a través de transformadores con derivaciones centrales.
Nuevamente se supone que la tensién de LO es lo suficientemente grande para conmutar los diodos,
y la sefial de RF es considerablemente menor a la de LO.

En la Figura@ a la izquierda, se muestran las corrientes de RF i; e i, cuando Vg hace que el
punto a sea positivo respecto de e y b y cuando Vo hace ¢ més positivo que d. D1 y D2 se polarizan
directamente, D3 y D4 se apagan por tener polarizacion inversa, fluye una corriente por c-a-d-f-c.
Como a y f tienen el mismo potencial para la frecuencia de LO (si los diodos estdn perfectamente
balanceados) la corriente de LO no fluye por el devanado de RF. Las corrientes i; e i, se suman en la
carga y aparece una tension V.

En la Figura[I.5] a la derecha, la polaridad de Vzr se mantiene igual, pero cambia la polaridad de
Vio. Los diodos D3 y D4 se encienden y los diodos D1 y D2 se apagan. La tensién de RF entre e y b
origina las corrientes de RF i3 e i4 a través de los diodos encendidos. Ambas corrientes se suman en
la carga y generan una tension Vp de polaridad inversa. La corriente de oscilador local no fluye en el
devanado de RF, pues estd contenida en la malla definida por D3 y D4.

En la Figura [[.6] se muestra el resultado de la operacién descripta de manera exagerada. Como
iro no fluye en el transformador de RF, el aislamiento entre puertos es total. Como las corrientes de
RF fluyen en direcciones opuestas en las dos mitades del devanado de LO, no se induce tensién de

RF en LO si el devanado de LO tiene una derivacidon exacta en su centro.

D1
L

TRF
RF
port

"o
LD
port

Figura 1.4: Mezclador doblemente balanceado. Fuente: []1]].
La funcién de conmutacion producida por Vi, ahora con un valor medio nulo es:

_s Z sen(nm/2)

pryE ——————~cos(nwpot) (1.11)

Vio(t
n=1
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Figura 1.5: Corrientes del mezclador doblemente balanceado. Fuente: [1].
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Figura 1.6: Tension de LO y salida del mezclador doblemente balanceado. Fuente: [1].

La sefal de salida serd la multiplicacion en el tiempo de las dos sefiales de entrada

sen(nm/2)

Vo(t) = VRFCOS(CORFI)(2 i nTC/z

n=1

cos(nwrot)) (1.12)

El espectro de salida contendra inicamente la suma de frecuencias de RF con frecuencias armo-

nicas de oscilador local impares y no aparecen las frecuencias de RF en la salida.

1.5. Divisores de potencia y transformadores hibridos

Los divisores de potencias y acopladores direccionales son componentes de microondas pasivos
utilizados para la divisién o combinacién de potencia. Un combinador de sefales toma dos o mds
seflales de distintos puertos y las combina en un tnico puerto de salida, mientras que en un divisor
de sefales una tnica sefial de entrada se divide en dos o mas puertos de salida. Los divisores pueden
tener tres, cuatro o mds puertos y tienen pérdidas muy bajas (o nulas idealmente). Las redes de tres

puertos pueden formar uniones T (conocidas como magic T), y las redes de cuatro puertos pueden
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Figura 1.7: Balun con ferrita y tres bobinados en operacién A. Fuente: propia.

formar acopladores direccionales e hibridos con 90° o 180° de diferencia de fase entre los puertos de
salida [4].

Los divisores de potencia usualmente proveen sefiales de salida en fase con una razén de divi-
sién de potencia equitativa (3 dB), pero pueden disefiarse para divisiones de potencia arbitrarias. Los
acopladores direccionales pueden disefiarse con una divisién de potencia arbitraria, mientras que los
hibridos usualmente tienen una division equitativa [4].

En radiofrecuencias los transformadores en general se utilizan para invertir la fase de las sefiales,
adaptar impedancias, cambiar sefiales balanceadas (desde una antena, por ejemplo) a sefiales desba-
lanceadas (para transmitir por un cable coaxial) y viceversa (para el uso en mezcladores) y proveer
aislamiento de corriente continua.

Las principales diferencias entre transformadores de RF con respecto a los de linea de potencia
o de audio es que el material magnético es generalmente ferrita, los bobinados son fracciones impor-
tantes de la longitud de onda, el ancho de banda de trabajo es extenso y se deben tener en cuenta el
acople capacitivo entre los bobinados primarios y secundarios [5] [[13]].

Si se utiliza un bobinado bifilar, se forma un primario y un secundario, con un alto acople capa-
citivo que provoca un gran ancho de banda. Estos transformadores se utilizan como inversores. Los
de bobinados trifilares se usan como transformadores balanceado-desbalanceado (balun). Los trans-
formadores utilizados en los mezcladores presentados anteriormente pueden ser implementados con
Balun como el de la Figura[I.7] Este balun tiene un factor de transformacién de impedancias de 4:1,
si el puerto central B°-C se conecta a masa, para una impedancia de entrada de 75 Q se obtiene una
impedancia de salida de 300 Q, tipicamente usado en sistemas de television de aire [[13].

Si se supone que el transformador no tiene pérdidas y que la relacion de transformacion es uni-
taria (la cantidad de espiras de los secundarios y del primario es la misma), al aplicar una sefal en

el primario con tensién V y corriente /, como se muestra en la Figura[I.7] la tensién del primario se
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Figura 1.8: Balun con ferrita y tres bobinados en operacién X. Fuente: propia.

inducird a cada uno de los secundarios en contrafase. Para mantener la potencia constante, en cada
uno de los secundarios deberd circular la mitad de la corriente del primario, es decir 1/2. Si el ba-
lance es exacto, la corriente neta en R3 serd nula. Esta es la operacion A o diferencia. Si en cambio
se aplica una tension en el punto medio, como se muestra en la Figura la corriente inducida en
cada bobinado del secundario serd igual pero de sentido opuesto, por lo que la tensién inducida en el
primario es nula. Esta es la operacion X o suma.

Con esto se demuestra que el primario y el punto medio estdn aislados entre si. Ademds, si el
transformador tiene una relacién de transformacién n =2 y R1 = R, R2 = R3 = 2R, la resistencia
total vista desde el primario serd (R2 + R3)/n®> = R, por lo tanto se puede adaptar impedancias con la
relacién de transformacion.

Para frecuencias mas altas resulta es necesario el uso de dispositivos equivalente realizados con
lineas de transmision, como los hibridos de 90° y 180° o el divisor T de Wilkinson mostrado en la

Figura(l.9
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Figura 1.9: Circuitos balun de microondas. Fuente: [4].

1.6. Mezcladores con MOSFET de doble compuerta

El disefio de mezcladores a FET difiere del enfoque de los mezcladores a diodos, en lugar de
concentrarse en minimizar las pérdidas de conversioén para garantizar una operacion con bajo ruido,
en los mezcladores a FET es relativamente fécil obtener altas ganancias de conversién. Sin embargo,
una alta ganancia de conversion genera distorsion, por lo que los disefios se centrardn en obtener una
baja figura de ruido y una ganancia unitaria o levemente mayor [3]].

Los mezcladores a FET de dispositivo unico consisten, en general, del dispositivo y tres circuitos
para el filtrado y adaptacién de las frecuencias RF, LO e IF, como se muestra en la Figura[I.10] ademads
del circuito de polarizacién. Estos circuitos adaptan impedancias, rechazan frecuencias y proveen
aislamiento entre puertos [6]. Los transistores de efecto de campo se utilizan en alta frecuencia, pues
producen menos distorsiones intermodulacién y de modulacién cruzada que los mezcladores con BJT
o las celdas de Gilbert, ademds de que su baja capacitancia de retroalimentacién proporciona mejor
estabilidad al circuito [1]]. Pueden utilizarse tanto JFET, MOSFET, HEMT o MESFETE], en particular,
los MOSFET exhiben mayores valores de transconductancia g, y mayor ganancia en potencia [1]].

El principal factor que realiza el proceso de conversion de frecuencia es la transconductancia
variante en el tiempo, por lo que se los conoce como mezcladores de transconductancia. En es-
tos mezcladores, el efecto de variar arménicamente las capacitancias compuerta-drenador CGgp,
compuerta-surtidor Cgs y drenador-surtidor Cpg es, en general, negativo para el rendimiento y de-

be ser minimizado [3]].

SJunture Field Efect Transistor, Metal-Oxide-Semicondutor FET, High electron mobility Transistor, Metal-
Semiconductor FET
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La accién mezcladora de un FET se puede comprender observando la funcién de transferencia de
ley cuadratica ideal de ip en funcidn de vgs mostrada en la Figura La admitancia de transferen-
cia directa y, (o transconductancia g,, en bajas frecuencias) estd dada por@ y su trazo se muestra
en la Figura[I.TTb] El valor de transconductancia varia linealmente con Vg por la ley cuadratica de
ip, al excitar la compuerta del dispositivo con un oscilador local v o(f) = Vipcos(@pot), esta senal
se suma al valor de continua de polarizacién y la transconductancia varfa segin[I.14] [].

Al afiadir una sefial de RF de la forma vgr = Vgrcos(wgpt) a la polarizacion y a la sefial de
oscilador local, siendo Vgr sustancialmente menor que Vi, la componente variable en el tiempo de
la corriente de drenador es el producto de la transconductancia variable en el tiempo con la sefial de

RF como se muestra en [I.13][[1].

VGS

gm:diD/dVgs:ng(l_Vi) (1.13)
P
Vi
gm(t) = gmo(1— ﬂ) - gﬂVLocos(wLot) = gm0 — @VLocos((DLol‘) (1.14)
Vp Vp Vp
iD(Z) = gm(t) VRFCOS((ORFZ) = ngVRFCOS((ORFZ) + @VL()COS((DLOZ‘)VRFCOS((DRFI) (1.15)

\a

La componente de frecuencia intermedia de interés surge del segundo término de[I.15]y la trans-

conductancia de conversion g, es la razén de la corriente de salida en FI y la tensién de entrada en RF

[I1]:

g _Ir _ gmoVio
Ve 2|V

(1.16)

En un circuito real la curva de la Figura [[.TTb| puede no ser lineal y la tensién de oscilador
local puede ser lo suficientemente grande para llevar al dispositivo a corta o saturacién. Atn en estas
condiciones se puede obtener una curva periddica de g,,(7) y tendrd una representacion como serie
de Fourier, con componentes en Wy y sus armonicas. La componente de frecuencia fundamental g,,;
puede usarse como en [I.15] para encontrar la frecuencia de salida deseada y la transconductancia de
conversion [1]].

Para maximizar el componente de frecuencia fundamental de la variacion de transconductancia,
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Figura 1.10: Esquemaético de un mezclador a FET. Fuente: [3|
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Figura 1.11: Caracteristicas de transferencia de un JFET. Fuente: [1]]

el FET debe polarizarse cerca de su voltaje de threshold Vp, y debe permanecer en la regién de
saturacién durante el ciclo de oscilador local. Esta saturacion puede lograrse asegurando que la tensién
de drenador V,(¢) permanezca en su valor de polarizaciéon de corriente continua durante el ciclo
de LO, para ello, el drenador debe estar cortocircuitado en la frecuencia fundamental de LO y sus
armonicas. Si esto ocurre, la tensién a la frecuencia de LO a través del capacitor Cgp es minima, no
hay realimentacion y el mezclador es estable. En estas condiciones, la corriente ip tiene una forma
semisenoidal y estd funcionando como un amplificador clase B [3]].

Si esto no ocurre, al producirse un pico de corriente la tensién de drenador decrece. Si decrece
al punto de que el FET regresa a una regién lineal, la transconductancia pico también decrece, y

el componente de frecuencia fundamental de la transconductancia no es maximizado. En general se
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debe polarizar al FET como si fuese un amplificador y debe disenarse un mezclador que sea insensible
a pequefios cambios en la tensién continua de drenador y moderadamente sensible a cambios en la

tension continua de compuerta [3]].

Por lo general los mezcladores a FET son condicionalmente estables, por lo que es imposible
encontrar una impedancia de drenador y de surtidor que simultdneamente acoplen a los puertos de
RF e IF. Aun si el mezclador fuera incondicionalmente estable, la impedancia de salida de un FET
a bajas frecuencias es muy alta (una parte resistiva de cientos de Ohms y pequefias capacidades en
paralelo). Excepto en muy bajas frecuencias y en anchos de banda muy pequefios, resulta imposible
obtener una impedancia conjugada en el puerto de salida de IF de un mezclador a FET. Una mejor
opcion consiste en usar una carga resistiva en el puerto de IF, cuyo valor permita obtener la ganancia
de conversién elevada. En este caso, la ROE en el puerto de IF sea relativamente alta. Sin embargo,
una carga resistiva provee una operacion estable, respuesta en frecuencia plana y una buena ganancia
[3].

La alta impedancia de salida del puerto IF es consecuencia de impulsar al FET con el oscilador
local. Sin embargo, y particularmente en up converters, las capacidades pardsitas pueden bajar la im-
pedancia de salida. Para determinar la impedancia de salida y la red de acoplamiento deben utilizarse

técnicas de andlisis no lineal [3] [6].

Un FET disefiado para ser usado como un amplificador de bajo ruido en un rango especifico de
frecuencias usualmente puede ser usado como un mezclador. En general es mas facil obtener un IP3
alto con un dispositivo con una compuerta de ancho de banda grande, mientras que una mejor figura

de ruido se obtiene con dispositivos de pequefio ancho de banda [3]].

Cuando un FET es conducido por un LO de alta potencia, la forma de onda de la transconductan-
cia es aproximadamente una sinusoide rectificada, el valor medio de esa sinusoide es lo que permite
al mezclador tener una ganancia de conversién. La amplificacién debe minimizarse para prevenir
efectos indeseados, particularmente el mezclador no debe tener una ganancia lineal muy grande en
la IF (es la principal causa de alta figura de ruido), o sefiales espurias en la frecuencia IF (como el
ruido del circuito de la polarizacién de compuerta) que puedan ser amplificadas y aparecer a la salida
[3]. De la misma manera, la amplificacion de la sefial de RF y de LO puede resultar en inestabilidad
y respuestas espurias. La tnica forma de minimizar las amplificaciones no deseadas es desadaptar
el dispositivo en la compuerta o en el drenador a estas frecuencias, por lo tanto se debe disefiar el

mezclador para que tenga, idealmente, un cortocircuito en la compuerta y en el surtidor para todos los
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productos intermodulacién, LO y arménicas de LO, previniendo inestabilidad causada por las sefales
que pueden circular por la capacidad de realimentacidn del dispositivo. Esta inestabilidad paramétrica

es una fuente de distorsién y reduce el rango intermodulacion a dos tonos [3|.

Lograr un aislamiento adecuado entre los puertos de LO y de IF puede ser muy dificil, a pesar de
cortocircuitar las frecuencias de LO en el puerto IF, este cortocircuito no es perfecto y el gran valor
de la corriente de drenador a la frecuencia de LO puede superar facilmente el valor de ipgs. Resulta
dificil y poco préctico disefiar un circuito de adaptacién de impedancia que provea aislamiento alto
para las frecuencias de LO y cumpla con los demds requerimientos del mezclador, por lo tanto el
aislamiento LO-IF por lo general es bajo, muchas veces incluso el nivel de LO en el puerto IF supera

al nivel de LO aplicado en el puerto LO en mezcladores activos [6]].

Los mezcladores implementados con MOSFET de doble compuerta tienen una ventaja impor-
tante sobre los mezcladores con un FET de una sola compuerta cuando se utilizan como mezcladores:
Las sefiales de LO y RF se aplican a compuertas separadas. Como la capacitancia entre compuertas es
muy baja, el mezclador tiene un inherente aislamiento LO-RF. Por este aislamiento, un mezclador con
un solo DGMOSFET puede ser utilizado en aplicaciones donde un mezclador balanceado deberia ser
utilizado. Ademds se usan en circuitos integrados donde hibridos y filtros con elementos distribuidos

son dificiles de implementar y el aislamiento LO-RF grade es dificil de conseguir [3]].

Un DGMOSFET puede ser modelado como dos FET de una sola compuerta en conexion cascodo.
El FET 2 esté conectado al terminal externo de drenador y el FET 1 al terminal externo de surtidor. La
tension de LO se aplica a la compuerta del FET 2 (variando Vs y la de RF se conecta a la compuerta
del FET 1 (variando Vi1s). Ambas fuentes pueden conectarse a través de un circuito de adaptacion
de impedancias, representadas en la Figura por Z0(®) y Zgr(®); un elemento resonante en
serie (como un stub o un tanque LC) sintonizado a IF puede conectarse a la compuerta del oscilador
local. Z; () es un cortocircuito para todas las arménicas de LO y productos intermodulacion excepto
IF, esto garantiza que la potencia de LO no se disipa en la carga del puerto IF y que la tensiéon de

drenador permanezca constante [3]].

En un mezclador a DGMOSFET, la mezcla ocurre por la variacién de la transconductancia entre
Vis1 e ip. Cuando dos FET se conectan en cascodo es imposible tener un punto de operacién estable
si ambos estdn en zona de saturacion de corriente (seria equivalente a dos fuentes de corriente en
serie). Inevitablemente uno de los canales debe estar saturado y otro debe operar en la regién lineal.

Si el FET 2 es lineal y el FET 1 estuviese saturado, al variar Vs, con la tensién de LO, mientras se
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Figura 1.12: Esquemaético de un mezclador a DGMOSFET. Fuente: [3]

mantiene la tensién Vg constante, no se varia la transconductancia entre Vg € ip, por lo tanto no
ocurre ninguna mezcla [3]].

En la Figura [I.13] se muestra la corriente ip en funcién de las corrientes de compuerta para
una Vpgs determinada. Las variaciones de transconductancia significativas ocurren solo cuando las
tensiones de compuerta se encuentran en la region sombreada (FET 2 saturado y FET 1 lineal). Esta
variacion ocurre porque la tensién de drenador del FET 1 varia desde -practicamente- cero, hasta un
punto cercano a la saturacién.

La variacién de transconductancia, entonces, ocurre cuando el FET 1 estd en su region lineal. En
este modo de operacion, la transconductancia pico del FET 1 es relativamente baja, y su baja resisten-
cia drenador-surtidor Rpg cortocircuita la salida del puerto IF, reduciendo la ganancia de conversion
aun mas. En contraste, un dispositivo de una sola compuerta estd en saturaciéon durante el ciclo de
LO, por lo que su transconductancia es mayor y Rps es muy alta, por lo tanto se puede conseguir una
ganancia mayor [3] [6]].

En un DGMOSFET el FET 2 permanece en saturacién durante el ciclo de LO, y su alta trans-
conductancia varia moderadamente, por lo que este FET provee cierta cantidad de mezcla entre la
corriente de drenador de RF del FET 1 y el LO, pero su principal efecto es amplificar la salida de IF
del FET 1. El resonador de la Figura [I.12] permite al FET 2 operar como un amplificador de com-

puerta comun a la frecuencia IF, con un impedancia de entrada de 1/ < g,,(¢)>, donde < g, (¢) > es
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Figura 1.13: Caracteristica ip vs Vps de un DGMOSFET. Fuente: [7]

la transconductancia promedio del FET 2. Esta impedancia por lo general no estd adaptada a la salida
del puerto IF, lo que también disminuye la ganancia [3].
La impedancia de salida del puerto IF es alta, debido a la propiedad del amplificador en base
comun del FET 2, por lo que una buena ganancia puede ser conseguida a pesar de las limitaciones
inherentes del dispositivo [3].
El disefio de mezcladores a JFET fue desarrollado en detalle en [14] y [[15]], las reglas generales
son:
= La sefial de LO puede inyectarse en la compuerta o en el surtidor. Al hacerlo en el surtidor
se obtiene una ganancia de conversién mds baja por la impedancia insertada entre el surtidor
y masa, pero da un mejor aislamiento LO-RF. Un LC en serie al drenador (circuito "trampa")
bloquea la sefial del LO en el puerto de salida.

= La ganancia en potencia de conversién maxima se logra con impedancias conjugadas acopladas
en los puertos de entrada y salida. Las impedancias dependen de la polarizacién de compuerta y
la tension de LO, por lo que deben ser medidas. La condicion de ganancia éptima no se alcanza
en la practica por la dificultad de acoplar la alta impedancia de salida del FET.

= La transconductancia de conversiéon maxima con modulacién cruzada minima se obtiene ope-
rando en la region de ley cuadrdtica (Vgs ~ Vp/2, Vo < Vp/2). Un buen compromiso es 0,8Vp
para ambos, llevando al FET al corte durante el ciclo de LO. Se logran valores mas grandes de
g. aumentando el LO para llevar a la compuerta a la region de elevacion (pero sin polarizar al

diodo compuerta del canal). Pero esto reduce los valores de impedancias de entrada y salida del
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JFET y se incrementa la distorsién de modulacién cruzada.

= Las condiciones de operacion seleccionadas para transconductancia de operacién maxima coin-
ciden generalmente con las que llevan a la cifra de ruido minima.

= Para operacién con inyeccidén de LO de bajo nivel, deben seleccionarse dispositivos con alto

valor de Ippsi /V}3, para obtener una ganancia de conversién elevada y bajo ruido.

El disefio de mezcladores a MOSFET de compuerta tnica es esencialmente el mismo que el
disefio de mezcladores a JFET, con la diferencia de que no hay peligro de llevar a la compuerta aislada
a conduccidn directa. El MOSFET tiene una capacitancia de transferencia inversa mas baja (C) y
mayor admitancia de transferencia directa (yz;) que los JFET. El MOSFET de doble compuerta, por
su parte, tiene una C,,; extremadamente baja, mejorando la estabilidad de circuitos de alta frecuencia

(es utilizado en particular en VHF y UHF) []1]].

En la figura|l.14|se muestran las caracterfisticas de transferencia de un MOSFET comercial. La
primera derivada de estas curvas es la admitancia de transferencia directa ys; o transconductancia
gm» mostrada en la figura[I.T5] Para utilizar el dispositivo como mezclador, se desea que opere en la
regidn de ley cuadrética de las caracteristicas de transferencia, con una distorsién minima de tercer
orden (para minimizar la distorsién de modulacion cruzada). Estos puntos se identifican como Locus
of operating points for minimum third-order effects (Lugar geométrico de los puntos de operacion
para efectos de tercer orden minimos) y aparecen en los puntos de inflexién de las curvas, donde la
primera derivada de yy; es mdxima y la segunda (a la que se relaciona la distorsion de tercer orden)

es nula [[1]].

La polarizacién que debe seleccionarse es la correspondiente a la curva que da mayor valor de

y¢s y por lo tanto mayor tasa de cambio [1]].

Al aplicar la sefal de RF en la compuerta 1 y la de LO en la compuerta 2, se minimiza la
interaccion de las dos fuentes y el efecto de la tension de LO es deslizar el punto de operacion de una
curva a la otra en la figura[I.T3] por lo tanto se consigue un mayor valor de g,, con un Vo mayor. Las

condiciones 6ptimas de funcionamiento del dispositivo se determinan experimentalmente [|1]].

La distorsién por modulacién cruzada en el mezclador es importante al recibir una sefial con
baja SNR. Para evitar esta distorsion, la yr; debe ser constante o al menos su segunda derivada con
respecto a Vs debe ser nula. La segunda derivada es nula para los puntos Q identificados como Locus
of operating points for minimum third-order effects (Lugar geométrico de los puntos de operacion para

efectos de tercer orden minimos) [/1].
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Figura 1.14: Caracteristica ip vs Vgs1 de un DGMOSFET. Fuente: [|1]

La condici6n para y r; constante, por otra parte, se aproxima seleccionando un punto de operacién
en los picos de la figura [I.T5] Esta es una seleccion légica de puntos Q para utilizar el dispositivo
como amplificador. Se puede obtener una buena operacién de mezclador en presencia de sefales
interferentes intensas haciendo que la tension de LO sea una onda cuadrada polarizando al MOSFET
entre corte y los los puntos de operacién para efectos de tercer orden minimos, haciendo que g, (7)

sea una onda cuadrada con una frecuencia fundamental f7 [1].
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Sintesis de filtros con componentes discretos

2.1. Introduccion

Un filtro es, en general, un circuito conformado por uno o mis componentes interconectados
entre si para producir cambios a una sefial de entrada mediante un proceso de filtrado. El filtrado es
entonces, el cambio del espectro de la sefial de entrada, una modificacidon de los coeficientes de la
transformada de Fourier de una sefial para obtener otra sefial de salida deseada. Mds concretamente
se puede entender como filtrado la eliminacién de determinadas componentes frecuenciales de una
sefal (bandas de rechazo, atenuadas o eliminadas) dejando pasar las demas (bandas de paso) [16].

Una sefial arbitraria producida por un generador de tensién v;(¢), cuya transformada de Fourier
se puede expresar como v;(®) = ap+ Y i axcos(axt). Si se considera cuadripolo genérico lineal
en cascada con el generador, con una funcién de transferencia de tensién en frecuencia es H(®) =
vo(®)/vi(®), resulta evidente que la tension de salida final serd v,(®w) = H(®)v;(®) = agH (0) +
Y airH (ox)cos(axt), y se puede comprobar que el efecto del filtro es modificar la amplitud y la
fase de cada uno de los componentes de la serie de Fourier de la sefial de entrada. [[16]

Los filtros pueden ser activos o pasivos, analdgicos o digitales. Los filtros activos, por lo gene-
ral, utilizan Unicamente capacitores, resistencias y amplificadores operacionales (evitando el uso de
inductores, costosos y de dificil fabricacion) son mds sencillos de disefiar, sintetizar e implementar,
tienen menor costo, mejor integracion en circuitos digitales, se reducen los efectos pardsitos por el
tamafio reducido y pueden proporcionar ganancias en la bandas de paso. Sin embargo, pese a todas
estas ventajas, los filtros activos no solo necesitan alimentacién externa, sino que tienen un ancho de
banda limitado, mayor sensibilidad y menor rango dindmico. Todo esto, en particular el limitado an-
cho de banda y frecuencia de operacion, hace que los filtros pasivos sigan utilizdndose en aplicaciones
de RF [16].

En un filtro se distinguen varios elementos:

= Bandas de trabajo:

* Banda de paso: margen de frecuencias en la cual la atenuacion que sufre la sefial es mini-
ma, no pudiendo superar la atenuacién maxima de la banda de paso oty 4x-
* Banda de rechazo: margen de frecuencias en el cual el circuito impide el paso de la sefal.
La sefial debe sufrir una atenuacion igual o superior a la atenuacién minima de la banda
de rechazo oy .
» Funcidn de transferencia: sea F(s) la transformada de Laplace de la relacién entre la respuesta

de un circuito y la excitacion de ésta, con condiciones iniciales nulas. La funcion de red puede
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tener dimensiones de impedancia, admitancia o ser adimensional dependiendo de las variables
utilizadas. Cuando las variables implicadas pertenece una a la puerta de entrada X (s) y la otra
a la puerta de salida Y (s), la funcion de red se denomina funcién de transferencia H(s) =
Y (s)/X (s). Para que sea realizable el grado del polinomio del denominador en s = j® debe ser
mayor o igual al grado del numerador.

= Polos y ceros: resolviendo las ecuaciones diferenciales e integrales de un circuito con elemen-
tos pasivos reactivos, con un generador de tensién y una malla de corriente en el dominio de
Laplace, la relacion entre la corriente y tension serd una relacién de polinomios en s. Los ceros
son las raices del numerador y los polos, las del denominador [16].[]

= Respuesta en amplitud: el médulo de la particularizacién de la funcién de transferencia
|H(5)|s=jo = |H(jow)| en el eje jo.

= Respuesta en fase: la fase de la funcién de transferencia particularizada en el eje jo. P(w) =
arg(H(s)s=jw)

= Retardo de grupo: derivada con respecto de la pulsacion de la fase de la funcién de transferencia.
T7(w) = —dP(w)/dw. Expresa el retardo experimentado por el entorno de una componente de

pulsacién o del espectro de la sefial de entradaf]

2.1.1. Tipos de filtros

Se puede clasificar a los filtros segtin su respuesta en amplitud o en fase. En funcién de la ampli-
tud, se puede hacer una especificacién de ganancia o atenuacién en la banda de paso, obteniendo los
filtros pasa bajos, pasa altos, pasa banda o rechaza banda. Si, en cambio, se especifica la respuesta en
fase o retardo de grupo sin variaciones de amplitud, se obtienen filtros pasa todo o ecualizadores de

fase [16].

Las especificaciones de amplitud o atenuacion se pueden caracterizar en funcién de las compo-
nentes de frecuencia de la sefial de entrada que no se eliminan al pasar por €l. Se definen w, y @, a

las pulsaciones de corte de la banda de paso y de la banda de rechazo respectivamente [|16].

'En un diagrama de polos y ceros en el plano s se pueden llegar a conclusiones acerca de la estabilidad ligada a los
valores de los polos y ceros en la respuesta sin excitacion, las condiciones de existencia y realizabilidad asociadas a los
grados de los polinomios, etc. [16].

2Es utilizada a menudo como especificacion para el disefio de un filtro, especialmente cuando es importante el compor-
tamiento en el dominio del tiempo, como en los sistemas de transmisién de datos [|16].
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Figura 2.1: Amplitud de un filtro pasa bajos. Fuente: [16].

Filtro pasa bajos

Un filtro paso bajos deja pasar las pulsaciones o frecuencias por debajo de una dada. Un diagrama
de amplitud genérico se muestra en la Figura[2.1] la atenuacién que sufre la sefial al pasar por la banda
de paso [0, @,] no es superior a Ayax y la atenuacion de la banda eliminada [®,,>0) es superior a
OMIN -

Al igual que se definen especificaciones de atenuacion se pueden definir también su equivalente

en amplitud sabiendo la relacién existente entre ambas:

o =10 log(|H(jo)|?) 2.1)

Se puede expresar la atenuacién méxima de la banda de paso (o atenuacién de la banda de paso)
y la atenuacion minima en la banda de rechazo (o atenuacién de la banda de rechazo) en funcién de

la amplitud como:

oy = Oyax = 20 log(Ag/Ay) 2.2)

oy = Oyax = 20 log(Ag/A2)

Filtro pasa altos

Un filtro paso altos deja pasar las pulsaciones o frecuencias por arriba de una dada. En la Figura
se muestra que la atenuacion que sufre la sefial al pasar por la banda de paso [@,, =) es inferior a
ayax v la atenuacion de la banda eliminada [0,@,) es superior a Oy .

En teorfa la banda de paso de un filtro paso altos se extiende para pulsaciones que tienen a oo,
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Figura 2.3: Amplitud de un filtro pasa banda. Fuente: [16].

pero en la préctica la banda de paso estd limitada por las reactancias pardsitas de los componentes.

Como resultado, en un filtro paso altos la ganancia decrece a partir de cierta frecuencia [16].

Filtro pasa banda

Un filtro pasa banda deja pasar las pulsaciones o frecuencias entre dos frecuencias dadas. En la
Figura la atenuacion de la banda de paso [@_,, @, ,) es inferior a ayax y la atenuacion de las

bandas eliminadas [0,0_,] y [@44,%°) es superior a ogyyy [16].

En general los filtros pasa banda no serdn simétricos y la atenuacién en las bandas atenuadas
superior e inferior serdn diferentes (0usn, 7 Cyin, ). De la misma manera las bandas de transicion

superior e inferior tampoco son iguales (0;,/ @4, # O_,/0—),) [16].
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Figura 2.4: Amplitud de un filtro rechaza banda. Fuente: [16].

Filtro rechaza banda

Un filtro rechaza banda atenida pulsaciones o frecuencias entre dos frecuencias dadas. La atenua-
cion de la banda de rechazo se muestra en la Figura entre las frecuencias [@_,, ®4,) es superior
a oy 'y la atenuacion de las bandas de paso [0,0_,] y [@, ,) es inferior a otyax.

Al igual que ocurre en los filtros pasa alto, la banda de paso superior estd limitada en frecuencia
al ancho de banda de los dispositivos activos y a las capacidades pardsitas. Por esta razon a partir de
cierta frecuencia la amplitud decrece [[16]].

En particular, un filtro rechaza banda con un ancho de banda de rechazo particularmente estrecho

se lo llama filtro notch, utilizado en lo general para suprimir portadoras de nivel de amplitud elevado.

2.2. Escalamiento de frecuencia e impedancia y transformaciones en

frecuencia

En general, el disefio de filtros se realiza para un filtro pasabajos, con una pulsacién de corte
e impedancia normalizadas de 1 rad/s y 1 Q, respectivamente. Los escalamientos de impedancia y
frecuencia son transformaciones lineales que permiten redefinir la respuesta del filtro; los coeficientes
de esta transformacidn lineal son los coeficientes de normalizacién en frecuencia y en impedancia kg
y kz.

Para filtros pasivos, las transformacién en frecuencia afecta inicamente las reactancias capaciti-
vas e inductivas, y la transformacién en impedancia afecta también a los valores de resistencia. Ambas

transformaciones en conjunto se explicitan en[2.3]
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La transformacién en frecuencia que se utilizard en el presente trabajo es la transformacién de
paso bajos a pasa banda, las demas transformaciones se explican en detalle en [[16].
La transformacién en frecuencia consiste en re mapear el eje s. Para llevar un pasa bajos a un
_as

pasa banda se utiliza donde 0} = @', L0, =0} ,0" ,, A eslavariable compleja del filtro deseado

[16] y B = o}, — @’ , es el ancho de banda.

A2+ @}
El eje jo se transforma en el eje j’
()2 -0; , Bo Bw?

La Tabla[2.Tjmuestra las expresiones del nuevo eje respecto a las del eje original en las principales

frecuencias. La Figura [2.5 muestra el diagrama de atenuacion al aplicar las ecuaciones de la Tabla

2.1l

o=0 o' =+
W —> o =0 and @ — o
W — —oo o —0"and 0 — —oo
Bw BZw2
oy P g
0= 0,
/1 _ Bw, Bzwg 2
0 ,=7% V7 %
Bw, BZCO%
o ,=— 2’+\/ =+ f and
0= —wp Bo?
—w — _Bop @ 2
Oip=—"7 7 %
/' _ Bo BXo?2 2
0= 0,4 = 2a+\/ 7+ and
- a
o —Bo. B0
—a — 2 4 0
B2 ?
o= o a)’,az—Bg)“—i-\/ =+ of and
+a — 2 4 0

Tabla 2.1: Resultado de la transformacidn pasa bajos a pasa banda. Fuente: propia.
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Figura 2.5: Diagrama de atenuacién para la transformacién pasa bajos a pasa banda. Fuente: [[16].

2.3. Funciones de aproximacion

El disefio de un filtro ideal supondria la realizacién de un sistema no causal y por tanto no
realizable fisicamente. Se debe encontrar una funcién de transferencia causal que se aproxime lo méas
posible a la caracteristica ideal del filtro. Esta funcién debe ser una funcién continua, racional, real en

@, con un nimero finito de polos y ceros, y estable [16].
Cualquier filtro queda totalmente definido por cuatro magnitudes caracteristicas [[16]:

= Atenuacion mdxima en la banda de paso o,.
» Atenuacion minima en la banda de rechazo o,.
= Pulsacion de corte de la banda de paso ).

» Pulsacion de corte de la banda atenuada w,,.

El cociente F'S = w,/m), es el coeficiente de selectividad del filtro. El factor de forma del fil-
tro es el cociente de los anchos de banda a diferentes niveles de atenuacidn, por ejemplo FF =
BW_3 4p/BW_g0 4 [16].

Se debe encontrar una red cuya respuesta de atenuacion quede definida por los pardmetros men-
cionados, para ello se hace uso de funciones matematicas denominadas funciones de aproximacioén. El

disefio del filtro se realizard con elementos cuya respuesta es lineal e invariante en el tiempo, por tan-
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to su funcidén de transferencia se expresard como el cociente de dos polinomios en s con coeficientes

reales y positivos [[16]]:

H(s) = N(s)/D(s) (2.6)

Ademés el filtro debe ser estable, lo que implica que el denominador de la funcién de transferen-
cia debe tener todas sus raices en el semiplano izquierdo del plano s (parte real negativa) y el grado

del denominador serd mayor que el grado del numerador [16].

Estas consideraciones imponen una forma de expresion particular para la funcién de transferencia

[16]:

s ING)P _ P(o?)

H(s)H(=5)ls=jo = |H(j)| = 2.7)

Donde la funcién de aproximacion es cuadrética con respecto a @, es racional y tiene el doble de

grado en ® que H(s) en s.

Aproximacién de Butterworth

Para filtros paso bajo con amplitud mdximamente plana, se requiere que el cuadrado de la res-
puesta en amplitud sea igual a la unidad para @ = 0 (requieren una transmision ideal en continua) y
que todas las posibles derivadas del error de transmisién, definido como A(®?) = 1 — |H(j®)|?, sean
nulas para @ = 0. Se puede demostrar que frente a estos requerimientos la funcién de transferencia
toma la forma serd un cociente de polinomios donde el el denominador es igual que el del numerador
excepto en una potencia de mayor grado que se le suma [16]. En el caso particular de Butterworth,

los ceros estan en el infinito:

1

_ 1
1+ §2w2n 1+ (o/w)

H(jo)]? = - (2.8)

Donde @, = 5*1/ ". El orden del filtro n y el coeficiente £ dependen de los pardmetros de disefio:

10%10a 1
lOg OO.loza_]

"~ Yog(an /o)) -
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Figura 2.6: Respuesta de filtros pasabajos de Butterworth. Fuente: .

, 1001 —1

2.10
o, e

§

Los filtros de Butterworth tienen la funcién de atenuacion maximamente plana en el origen, son
filtros fodo polo (todos los ceros estan en el infinito) y presentan un orden elevado, con respecto a las
otras aproximaciones, para las mismas condiciones de sintesis.

En la Figura [2.6] se pueden ver las distintas respuestas aumentando el orden del filtro para una

respuesta pasabajos normalizada.

Aproximacién de Chebyshev

En la aproximacién maximamente plana todo polos, se concentra el interés en @ = 0 y se acepta
un crecimiento mondétono del error para @ — oo. Si se distribuye el error uniformemente a lo largo de

la banda de paso la funcidn de aproximacion sera:

1
1_‘_§2an/wp: 1+(1 2n

o/o)

H(jo)* = @2.11)
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[H{w)]

0 0.5 1 15 2 25 3
Pulsacion normalizada

Figura 2.7: Respuesta de filtros pasabajos de Chebyshev. Fuente: .

Donde C, son polinomios de Chevysev, que cumplen con la condicién —1 < C, (@) < 1V 0 <
|®| < ®,, por lo que la funcién oscila arménicamente entre 1y (1—&2)~!. Los polinomios de Chebys-
hev se calculan iterativamente como C,+1(®) = 20C,(®w) — C,—; (@), sabiendo que Cyp(w) = 1.

El orden del filtro n y el coeficiente & dependen de los parametros de disefio:

_ arcosh(y/(1001% — 1) /&2
"= arcosh(o,/ @p) (2.12)
E2=10%1% 1 (2.13)

Los filtros de Chebyshev directos tienen un ripple constante en la banda de paso y la funcion de
atenuacion decrece mondtonamente para @ > @,. El orden del filtro influye en la atenuacion (si n es
par a(0) =0y sines impar @(0) = o,) pero la atenuacién para la frecuencia de paso es independiente
del orden y es ot(w,) = o

En la Figura [2.7] se pueden ver las distintas respuestas aumentando el orden del filtro para una

respuesta pasabajos normalizada.
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[H{es)l

0 1 2 3 4 5 6
Pulsacién normalizada

Figura 2.8: Respuesta de filtros pasabajos inverso de Chebyshev. Fuente: .

Aproximacién de Chebyshev inverso

La aproximacion de Chebychev tiene un rizado constante en la banda de paso y un incremento
mondétono de la atenuacion en la banda de rechazo. Si se quiere que sea plano en la banda de paso y

tenga un rizado constante en la banda atenuada, se utiliza filtro de Chebychev inverso. La funcion de

transferencia tiene los ceros en C,(®,/omega) =0

22
H(jo)? = > @) i (2.14)

Se puede demostrar que estos son tan eficaces en su aproximacién a las especificaciones da-
das como los filtros de Chebychev directo, es decir, el orden del filtro es el mismo para la misma

especificacion, pero la funcién de fase y retardo son muy diferentes [16].

En la Figura 2.8] se pueden ver las distintas respuestas aumentando el orden del filtro para una

respuesta pasabajos normalizada.
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Aproximacién Eliptica

Un resultado mas eficiente (de menor orden) puede ser obtenido si se distribuye el error no solo
en la banda de paso, sino también en la banda de rechazo. Como resultado se obtiene una funcién de
transferencia con polos y ceros, siendo éstos finitos a diferencia de lo que ocurre con los filtros de
Butterworth o de Chebychev directo. La funcién de transferencia tiene un ripple en la banda de paso

con valor mdximo o, y un ripple en la banda de rechazo con valor minimo igual a o, [16].

1
H(jo)? = ———— 2.15
HGO) = i) 215)
Donde las funciones racionales de Chebyshev R, (@) se pueden expresar como:
2 w’—w?
R,(0) = kH?Ll wwz,a(:iz Y n par 2.16)
ko HEZI)/Z a‘)‘;:?izz Y n impar

La constante k se calcula para que el ripple en la banda de paso sea unitario, el grado del filtro se

computa numéricamente y & determinaré entonces el ripple con la expresion:

£ =1001% —1 (2.17)

En la Figura [2.9] se pueden ver las distintas respuestas aumentando el orden del filtro para una

respuesta pasabajos normalizada.

Comparacion de las respuestas y métodos de sintesis

En la Figura[2.10]se puede ver la respuesta en amplitud de las distintas aproximaciones, la apro-
ximacién eliptica tiene la atenuacién mds pronunciada, pero si se compara el retardo de grupo de los
filtros, en la Figura[2.T1] para el mismo orden, el filtro eliptico tiene un retardo de grupo excesivo. El
filtro inverso de Chebyshev resulta un compromiso entre atenuacién y retardo de grupo.

En la Figura[2.12] se puede ver el orden y el retardo de grupo de las distintas implementaciones
con las mismas especificaciones: o, =0,5dB, o, = 23dB, 0, =1,25rad /sy @, =1rad/s. Se debe
tener en cuenta el orden a la hora de analizar el retardo de grupo, teniendo en cuenta que al aumentar
el orden también se agregan mds componentes pasivos y por lo tanto se aumentan las pérdidas de

insercion en la implementacion real.
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Lo

4] 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
Pulsacion normalizada

Figura 2.9: Respuesta de filtros pasabajos elipticos. Fuente: .

T T T T
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Eliptico
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Buttenwirh
1) e EEEREEEEPRPPIPR. ...................... ................................................................................ —
0 | | |
o 0.5 1 1.5 2 23 3

Pulsacion nommalizada

Figura 2.10: Respuesta en amplitud de filtros de orden 4. Fuente: .

Todas estas aproximaciones pueden expresarse como una expansion continua en fracciones a

través de los parametros de inmitancia de la red. Ademas, por definicion, cumplen con las condiciones
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Figura 2.11: Retardo de grupo para filtros de orden 4. Fuente: ||
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Figura 2.12: Orden y Retardo de grupo para filtros con iguales especificaciones. Fuente: ||
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de realizabilidadE] para ser representados como una cascada de circuitos no disipativos de un puerto
(circuitos LC), por lo que los métodos de sintesis de Foster y Cahuer pueden ser utilizados para

sintetizar estos filtros, en cualquiera de sus formas canénicas [16].

3La funcién de impedancia debe ser una razén de polinomios con coeficientes reales, los polos y ceros deben tener parte
real negativa, no deben existir polos multiples y los polos complejos conjugados no deben tener parte real [16].

Rodrigo H. Cervetto - Federico T. Dadam 53






Capitulo 3

Filtros de Microondas






Filtros de Microondas

3.1. Introduccion

Un filtro es una red de dos puertos que se utiliza para controlar la respuesta en frecuencia de
cierto punto en un sistema de transmision, y provee transmisioén en la banda de paso y atenuacion en
la banda de rechazo (passband y stopband respectivamente) [4].

En general, los filtros pueden ser catalogados como filtros pasivos o activos: los primeros con-
sisten en elementos reactivos y al analizar la impedancia de la red se puede encontrar un cociente
de polinomios en @ y factorizando en ceros y polos se puede disefiar una variedad de respuestas
en frecuencia para distintos usos. Los filtros activos se sintetizan comtinmente con amplificadores
operacionales e impedancias complejas de realimentacion en cascada.

Los métodos de sintesis para filtros de RF y microondas se derivan del estudio de lineas de trans-
misién o guias de onda periddicamente cargadas con elementos reactivos. Estas estructuras exhiben
respuestas de paso y rechazo en frecuencia que derivan en métodos de sintesis de filtros como el del
pardmetro imagen o el de pérdidas de insercién [4].

El método del pardmetro imagen propone una cascada de filtros simples de dos puertos para
proveer las frecuencias de corte y atenuacion deseadas, pero no permite la especificacion de una
respuesta en frecuencia particular en el rango de operacién completo. Si bien el procedimiento es
simple, los filtros deben ser iterados reiteradas veces para conseguir buenos resultados [4].

El método de perdidas de insercion, utiliza técnicas de sintesis de redes para disefiar filtros con
una respuesta en frecuencia completamente especifica. Se parte de un filtro pasabajo normalizado en
impedancia y frecuencia y luego se aplican transformaciones para cambiar el tipo de respuesta y el
valor de las impedancias [4].

Existen otros métodos de disefio que utilizan las mismas transformaciones, por ejemplo, se pue-
den disenar filtros usando stubs, impedancias escalonadas, resonadores acoplados de A /4, o el método

que se utilizd para este proyecto: los filtros de lineas de transmision acopladas [J8].

3.2. Implementacion de filtros en RF

Los modelos pardmetros concentrados son validos en baja frecuencia, pero comienzan a surgir
problemas en frecuencias de RF o microondas. Los capacitores e inductores tienen un rango limi-
tado de valores comerciales, lo que dificulta la implementacién. Ademads, la longitud de onda de la

sefial tiene dimensiones comparables con el tamaifio fisico de los componentes, y la distancia entre
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componentes se torna muy importante en el disefio [4].

Las transformaciones de Richard permiten convertir elementos discretos en secciones de lineas
de transmisién. Por su parte, las identidades de Kuroda son utilizadas para separar fisicamente los ele-
mentos del filtro con secciones de lineas de transmisién. Como estas secciones no afectan la respuesta

del filtro, se llama a este método de disefio: sintesis redundante de filtros [4].

3.2.1. Transformaciones de Richard

La transformacion mapea el plano @ al plano Q, que se repite con un periodo @w//v, = 2.

Esto permite sintetizar una red LC usando un stub en circuito abierto y otro en cortocircuito.

Q:tanBE:tanw—g (3.1
Vp

La reactancia y la susceptancia del capacitor quedan definidas por [3.2]y [3.3] respectivamente.
Los elementos reactivos pueden ser reemplazados por un tramo de linea de transmisién paralelo a la
linea de sefial, mejor conocido como sfub en inglés. El inductor puede ser reemplazado por un stub
en cortocircuito de longitud B¢ con una impedancia caracteristica L, y el capacitor por un stub en

circuito abierto de longitud ¢, con una impedancia caracteristica 1/C.

jX. = jQC = jLtan ¢ (3.2)

jB. = jQC = jCtan B/ (3.3)

En un modelo normalizado, la frecuencia de corte de un filtro pasabajos ocurre a la frecuencia
unitaria, con la transformacién de Richard la frecuencia de corte ocurre en Q = 1 = tan 34, con un
stub de longitud ¢ = A /8, donde A es la longitud de onda a la frecuencia de corte @,. En la frecuencia
wy = 2o, la longitud de los stubs serda de A /4 y se manifestard un polo. Para frecuencias distintas
a o, la impedancia del stub no se correspondera con el elemento discreto original y la respuesta en
frecuencia del filtro no serd la esperada. La respuesta en frecuencia serd periédica en 4@,.

Las transformaciones de Richard permiten que los elementos reactivos discretos de un filtro
pasivo sean reemplazados con stubs en circuito abierto o cortocircuito, y como la longitud eléctrica

de estos stubs es la misma, se los conoce como lineas conmensuradas [4]].
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3.2.2. Identidades de Kuroda

Las cuatro identidades de Kuroda utilizan secciones de lineas de transmision redundantes para
lograr una implementacion practica de filtros, siguiendo una operatoria simple: separar los stubs fi-
sicamente, transformar los stubs en serie en stubs en paralelo (o viceversa), y cambiar impedancias

caracteristicas a valores realizables.

En la Figura [3.1] se pueden apreciar las cuatro identidades utilizadas, su demostracién pueden

encontrarse en [4]).

| S

(a)

o o J_ 8]
23 = J'i'j.Z| T -.I:Z
n=Z-
——0 O] —0
b}
1:n?
—C:l O—
z-. zj
Zy Z, = - -
N n- n-
[, O Cr
(ch
1 1
% "Zy n?:l
—i— ——— o —Ij |
E, = J'i'j.Z| i
— — o O —
(d)

Figura 3.1: Identidades de Kuroda. Fuente: .
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3.3. Filtros de lineas acopladas

3.3.1. Propiedades de una linea de transmisiéon acoplada

Un par de lineas de transmision acopladas opera principalmente en dos modos de propagacion:

modo par (even) y modo impar (odd), y genera campos eléctricos y magnéticos como se muestran en
la Figura[3.2]

La impedancia de modo impar se define como la impedancia de una dnica linea de transmision
cuando las dos lineas estdn excitadas por una sefial diferencial (misma amplitud y polaridad opuesta).
La impedancia de modo impar es la impedancia de una tnica linea de transmisién cuando el par estd

excitado por una sefial en modo comin (misma amplitud y polaridad).

La impedancia de modo diferencial serd la impedancia de dos lineas cuando el par es excitado
por una sefial diferencial, por lo que la impedancia de modo diferencial es, por definicion, el doble
de la impedancia de modo impar. Andlogamente, la impedancia de modo comun serd el doble de la

impedancia de modo par.

Even mode

Odd mode

Figura 3.2: Campos magnéticos en modo par e impar. Fuente: [17].

En la Figura[3.3a)se muestran las definiciones de corrientes y tensiones de puertos. Suponiendo la
superposicion de los modos par e impar de la Figura[3.3b|se puede encontrar la matriz de impedancias
de circuito abierto para esta red de cuatro puertos. Las corrientes i; € i3 son las corrientes en modo

par, e i e i4 las corrientes en modo impar [4]].

Por superposicién se puede definir:
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(

=i+
h=hmn (3.4)
L—is+ia
Li=is—is

(a) Definiciones de tension y corriente de (b) Lineas de transmisién acopladas con

puertos. fuentes de corriente en modo par e impar.
0.Cc.o—2 37 I
Zper Ly
I —f1 3 0.C.

(c) Lineas de transmision acopladas con res-
puesta pasabanda.

Figura 3.3: Definiciones de una seccion de lineas de transmisién acopladas. Fuente: [4]]

Considerando Unicamente las lineas excitadas por la corriente i; con los demds puertos en circuito
abierto, la impedancia vista desde el puerto 1 o el puerto 2 estd definida por [3.3]y la tension en los

conductores por [3.6] expresién que, evaluada en z = 0, resulta en la tensién en los puertos 1 o 2,

explicitada en

Z;, = —jZpecot L 3.5)

va(2) = vy(z) = Vet e P 1 P = Vet cos(B (¢ —2)) = —JZe— it (3:0)

v1(0) = vi(0) = 2VeTcos(Bl) = i1 Z¢, (3.7)
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De manera andloga, las tensiones debido a la corriente i3:

cos(o),
sin(BY)

3(2) =vi(2) = — jZoe (3.8)

Considerando ahora las lineas excitadas tinicamente por la corriente i, con los demds puertos en
circuito abierto, la impedancia vista desde el puerto 1 o el puerto 2 estd definida por [3.9]y la tensién
en los conductores por [3.10] expresion que, evaluada en z = 0, resulta en la tension en los puertos 1 o

2, explicitada en [3.11]

Zo = —jZp,cot Bl 3.9

V2(2) = —vi(z) = Vo' [e B0 L eB=0] = 2votcos(B(£ —2)) = —jZoocoi(flEéz)z))iz (3.10)

v2(0) = —vi(0) = 2Vo 't cos(Bl) = ihZ?, (3.11)

a

De manera andloga, las tensiones debido a la corriente i4:

va(z) = —vj(z) = —j mmm (3.12)

La tension en el puerto 1 estd dada por|3.13} donde 6 = 3¢

Vi = v (0) +v2(0) +v2(0) +vH(0) = — j(Zoei1 + Zooin) cot O — j(Zoeis + Zoois)csc®  (3.13)

Despejando i; de[3.4]y reemplazando en[3.13]se obtiene:

Vi = %J((Zoe(ll +12) —i—Zo(,(I] —Iz))COtG + %J((Zoe(l:; —|—I4) +ZO()(I4 —I3))CSCG (3.14)

Se puede obtener la matriz de impedancias despejando las demds tensiones por simetria.
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;

Zi\ =2y =733 = Zss = — j /2(Zoe + Zoo) cot 6

Zip =2y =234 = Zi3 = — j | 2(Zoe — Zoo) cOL O
(3.15)

Z13 =731 =Zo4 = Zsp = — j /2(Zoe — Zpo) c5c 0

\214 =7y =203 =730 = — j/2(Zoe + Zoo) c5¢ 0

Una red de dos puertos puede formarse con una seccién de lineas acopladas terminadas en dos
de los cuatro puertos en circuito abierto, en cortocircuito, o conectando dos terminales. Existen 10
combinaciones posibles, mostradas en la Figura [3.4] con distintas respuestas en frecuencias. Es de
especial interés el caso de filtros pasabanda con circuitos abiertos (pues son mds faciles de fabricar

en microtiras que los cortocircuitos).

Tomando como referencia el tercer caso de la Figura [3.4] se reduce la matriz de impedancia de

cuatro puertos a[3.16/con Z;; definida por

Vi=Zuh+Zh5
(3.16)

V3 =Z3111 + 23313
Se puede analizar las caracteristicas de este filtro calculando la impedancia imagen (igual en
ambos puertos) y la constante de propagacion.

Para una red de dos puertos arbitraria como la de la Figura especificada por los pardmetros
ABCD, las impedancia imagen Z;; se define como la impedancia en el puerto 1 cuando el puerto
2 estd cargado con Zj. La impedancia Z;; se define andlogamente. Esta definicién implica que am-
bos puertos estdn adaptados cuando estdn cargados con sus impedancias imagen, transfiriéndose la

maxima cantidad de potencia.

Se puede demostrar que la impedancia imagen en funcidn de los pardmetros de impedancia es:

ZnZ?
Zi=\|23 - IZI 13 :O,S\/(Zoe—ZOO)%chG—(Zoe—ZOO)ZcotZG (3.17)
33

Se puede graficar la parte real de la impedancia en la Figura[3.6] los valores de impedancia

son reales y positivos. Si 8 — 0, Z; — £ joo se produce una banda de rechazo. Las frecuencias de

corte se pueden calcular como:
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Figura 3.4: Diez tipos de filtros. Fuente: .
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II JFE
— —_—
[ © © 1
+ +
4 B
[ = ‘ ‘ S |
Zi:ll zinl

Figura 3.5: Impedancia imagen de red de dos puertos. Fuente: .
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Figura 3.6: Parte real de la impedancia imagen del filtro pasabanda. Fuente: .
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Zoe — 20
cos O = —cos(6r) = Z‘;%ZOZ (3.18)
e

La constante de propagacién sera:

VARV, Z Zoe — 20
cosf3 = ”233:1/J:067000s9 (3.19)
Z13 Z]3 Zoe+ZOO

3.3.2. Diseiio de un filtro pasabanda

Un filtro pasabanda puede ser sintetizado con lineas acopladas como las del tercer caso de la
Figura[3.4]en cascada. Las ecuaciones de disefio de este tipo de filtros se obtiene de la aproximacién
de este tipo de lineas acopladas a un circuito como el de la Figura[3.7] Para ello se debe demostrar que
la impedancia imagen y la constante de propagacion de este circuito equivalente es aproximadamente

igual a las de una seccién de lineas acopladas en 6 = 7 /2 (la frecuencia central de la banda de paso).

-+ [, e -+ (v ¥
O O — )
J
‘E[] —90° z[]

O O— —O O

Figura 3.7: Circuito equivalente de dos lineas acopladas. Fuente: [4].

Los pardmetros de transmisién ABCD del circuito equivalente de la Figura[3.7] considerando que
las entradas y salidas son lineas de transmisién de A /4 con una impedancia caracteristica 1/J estdn

definidos por la matriz (3.20

A B|  |(Zo+ % )sinbcosd  j(Z3sin20 — 0L (3.20)
C D j(%gste —Jcos*® (JZo+ ﬁ)sin@cos@
Se puede demostrar que la impedancia imagen y la constante de propagacién, valuadas en 6 =

7/2 (asumiendo que sin @ ~ 1 son:

Z; = w/B/C:JZ(Z) :O,S(ZOe_ZOO) 3.21)

1 Zoe + Zoc
cosﬁ:\/AD:A:(JZ(ﬁ——)—M

- (3.22)
JZy Zoe — Zoo
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Resolviendo para las impedancias de modo par e impar:

Zoe = Zo[1 +JZo + (JZo)?] 323

Zoo = Zo[1 = JZo + (JZ0)?]

En la Figura [3.§] se puede ver una cascada de N+1 secciones de lineas acopladas y su circuito
equivalente. Las secciones intermedias tienen una longitud efectiva de 26, siendo su longitud eléctrica
2A para frecuencias cercanas al centro de la banda de paso, lo que podria aproximarse a un circuito
LC paralelo.

La equivalencia exacta puede demostrarse mediante los pardmetros de transmision de una red
T equivalente, en ella surge y se descarta el transformador 1:-1 (pues no puede sintetizar con una
red T, pero a la vez no afecta la respuesta en amplitud del filtro) y asumiendo que para 6 ~ 7/2

la impedancia serie equivalente es practicamente nula, los valores de los elementos reactivos estan

dados por[3.24] [4]].

L=2%
T (3.24)
_ 1 _ =&
C=ul = %m

Z['N' . Zl]n

ZO(“ ZOD
N+1
a a 7 a @ a
. - - —— - - .- o= .
g Jur T
Ly Zy _ gtou Zy e Zy _ '})a Zy Zy __N()E)«I\ Ly 2y
-- o o i

Figura 3.8: Equivalencia entre N+1 secciones de lineas acopladas. Fuente: [4].

Las secciones finales tienen una longitud 6 y estan acopladas en Zy, por lo que pueden ser igno-
radas; los inversores de los extremos J; y Jy11 pueden representarse como un transformador seguido
de un tramo de linea de transmisién de longitud A /4. Utilizando los pardmetros de dicha estructura

se demuestra que la relacién de transformacion N = JZy y el tramo de linea puede ignorarse pues
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Unicamente provoca un cambio de fase [4].

Utilizando todas estas suposiciones se obtiene un circuito como el primero de la Figura[3.9] Se
puede demostrar la equivalencia entre ambos circuitos de la Figura calculando la admitancia del
primer circuito y escalandola por N? para obtener la admitancia vista desde el primario del trans-
formador y sabiendo que para todo resonador LC = @, 2. Al calcular la admitancia para el segundo
circuito, bajo ciertas condiciones dadas por (donde L, y C, estdn dados por y L,y C, son
elementos de un filtro pasabajo prototipo escalado en impedancia y trasladado en frecuencia), los

circuitos son completamente equivalentes [4]].

Zody o 1 1:Zgds

miEIaEnIa
T e

Figura 3.9: Equivalente de componentes discretos para N = 2y su simplificacién. Fuente: [4].

1o Q/Q

sizz'\ L L

7?7z [c L

l] % L% =\/7 (3.25)
2 2

JfZ(j]SZ .

2 =2

El segundo circuito de la Figura[3.9]es una topologia de un circuito pasabajos. Se puede realizar

una transformacién en frecuencia y escalar en impedancia para obtener la respuesta en frecuencia

deseada con [3.26] [4].

Ci = A(ﬁ;zo (3.26)
- g |
kCé - 600?224)

Donde A = (m, — ;) /@y es el ancho de banda fraccional del filtro, utilizado para mapear la
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frecuencia de corte de un filtro pasabajos a las frecuencias de paso de un filtro pasabanda.

Las ecuaciones de disefio de un filtro pasabanda de N+1 secciones se encuentran combinando

@] y @] y generalizando:

ZoJv =[5
ZoJy, = —2A  Wn=2 ..N 3.27
0<n 2\/(gn—|gn) " ’ ’ ( )

AT
ZOJNH = 2g1

Los valores g; son factores de escala para los elementos reactivos, se obtienen realizando un
filtro prototipo, con una frecuencia de corte @. = 1 rad/s y una impedancia de generador de 1 Q;
se comienza estableciendo una realacion de pérdida de potencia y luego se encuentra la relacion de
pérdida de potencia del prototipo. Igualando los polinomios en @ resultantes y se pueden encontrar
los valores de escala requeridos de cada componente reactivo.

Estos factores de escala comienzan desde la impedancia del generador como gp y continua la
numeracion hasta gy en la impedancia de carga, dependen de la tipologia del filtro usada y se
encuentran tabulados para distintas bandas de paso (plana, ripple de 0,5 dB, ripple de 3 dB, etc.),
una de estas tablas se muestra como referencia en la Figura [3.10] El valor de atenuacién méaximo
posible en las bandas de rechazo depende, en primer lugar de la caracteristica de la banda de paso
seleccionada: las bandas de paso con ripple tienden a tener mejor atenuacion en las bandas de rechazo
para una misma cantidad de etapas en una misma frecuencia que las bandas de paso planas. Una curva
de atenuacién se muestra de manera representativa en la Figura [3.11| [4].

Para una frecuencia determinada, la atenuacion en la banda de rechazo crece con el nimero de
etapas, teniendo que tener en cuenta la relaciéon de compromiso entre la atenuacién en la banda de
rechazo y las pérdidas en la banda de paso, debido a que en un gran nimero de etapas se comienza a

apreciar los efectos de la tangente de pérdidas del sustrato utilizado para la fabricacién del filtro [4].
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N & &2 g3 84 gs g6 g7 &8 89 £10 g1
1 2.0000 1.0000

2 1.4142 14142 1.0000

3 1.0000 2.0000 1.0000 1.0000

4 0.7654 1.8478 1.8478 0.7654 1.0000

5 0.6180 1.6180 2.0000 1.6180 0.6180 1.0000

6 05176 1.4142 19318 1.9318 1.4142 0.5176 1.0000

7 04450 1.2470 1.8019 2.0000 1.8019 1.2470 0.4450 1.0000

8 03902 1.1111 1.6629 1.9615 19615 1.6629 1.1111 03902 1.0000

9 0.3473 1.0000 1.5321 1.8794 2.0000 1.8794 1.5321 1.0000 0.3473 1.0000

100 0.3129 0.9080 1.4142 1.7820 1.9754 1.9754 1.7820 1.4142 09080 0.3129 1.0000

Figura 3.10: Factores de escala para los elementos reactivos, Maximum Flatness go = 1, @, = 1 rad//s.
Fuente: [4].

T0

a4
17/
// g

~

50

.
~

2w

By s
e
=

Figura 3.11: Atenuacién de un filtro Maximum Flatness en funcién de la frecuencia normalizada,
parametrizada en el nimero de etapas. Fuente: [[Zi_f]]
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Etapas acopladoras

4.1. Introduccion

Los acopladores de impedancia son necesarios para conseguir la maxima transferencia de poten-
cia entre circuitos, se utilizan en amplificadores, osciladores, mezcladores, entre lineas de transmision
y antenas, etcétera. Para conseguir la maxima transferencia de potencia entre un generador con im-
pedancia de salida Zs y una impedancia de carga Z;, las impedancias deben ser conjugadas, segun el

teorema de maxima transferencia de energia.

Cuando el generador es un dispositivo como un transistor de juntura o de efecto de campo, su
impedancia de salida depende de un gran nimero de factores como su polarizacién, el nivel y la
frecuencia de la sefial y por lo general. Cuando estos dispositivos estdn trabajando como de manera
lineal, su impedancia varia levemente alrededor de un punto de polarizacién fijo. Cuando estos dispo-
sitivos se utilizan como un elemento no lineal, su impedancia cambia sustancialmente, dependiendo

de la frecuencia a la que se analice y del nivel de sefial aplicado.

Cuando es imposible que las impedancias del generador y la carga sean complejas conjugadas, se
puede recurrir a una red adaptadora cuya funcién es hacer que la impedancia presentada al generador
en sus terminales sea la impedancia compleja conjugada de Zg y a su vez, que la impedancia de salida
del adaptador presentada a la carga deba ser el complejo conjugado de Z;. En estas condiciones se

puede decir que las impedancias estdn acopladas o adaptadas en base a su impedancia imagen [18].

En general es deseable que el acoplador no disipe potencia, por lo que es comin implementarlos
con elementos puramente reactivos (inductores y capacitores), aunque también pueden ser implemen-
tados con transformadores. Este tipo de implementaciones da lugar a topologias como acopladores
enL, m, ¢ T, como los de la Figura[f.T] Segin cuales sean los elementos reactivos, los acopladores L
pueden ser pasabajos o pasaltos, los acopladores @ ¢ T son dos acopladores L en cascada y pueden

ser pasabajos, pasaltos, pasabanda o rechazabanda.

Acoplador L Acoplador Acoplador T

Figura 4.1: Tipos de acopladores. Fuente: propia.
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4.2. Antecedentes

Se debe tener en cuenta para el disefio de acopladores, cualquiera sea la topologia escogida, una
red de elementos pasivos en resonancia puede ser dividida en cualquier punto y la impedancia medida
desde el punto de andlisis hacia el generador serd la impedancia conjugada de la impedancia medida
desde el punto de anélisis hacia la carga. Esto sucede porque se divide una red en resonancia en dos
redes en cascada, al haber estado en resonancia implica que la impedancia de una de las redes debe
ser necesariamente conjugada a la otra [18]].

La segunda consideracién para el disefio de acopladores es la relacidon de transferencia entre
pardmetros serie y paralelo, estas relaciones se explicitan en[d.2]y 1] [18].

Xp = XS(I + (&)2 - XS(I +Q;2)

s 4.1
R, =Ry(1+ (%)2 =Ry(1+ Q?)
_ _ X _ X
Xs = ()2 140p° @2)

R.— R, Ry
s = Rpvo — 2
1+(75§)2 1+0;

El Q de la red acopladora debe ser constante, por lo tanto Q = Qs = X;/Rs =R,/ Xxp = Qp, de lo

que se deriva el valor de Q como:

0= /321 “3)

4.3. Acoplador Pi

Enla Figura@ se muestra un circuito fisico general, donde Z,, = R,,c + jX ¢ €s la impedancia
de salida de un generador, Z;, = Ry, + jxs es la impedancia de carga 'y X1, Xp2 y Xs son los ele-
mentos reactivos del acoplador. Se puede obtener el modelo matemadtico serie con las relaciones de
transferencia y obtener un circuito equivalente serie como el de la Figura[4.3] En cualquiera de estos
circuitos, por simplicidad, que la reactancia de la carga y del generador aportan a las reactancias del
acoplador, y puede considerarse que tanto la carga como el generador tienen una impedancia resistiva
pura [ 18]

Considerando el circuito se pueden plantear dos condiciones: en resonancia las reactancias
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[ 1

| I |
xs
Zs Ap1 Xp2 7

Figura 4.2: Circuito fisico. Fuente: propia.

g H—H
Xs1 Xs Xs2

Figura 4.3: Modelo matemético serie. Fuente: propia.

deben cancelarse entre si, es decir: Y; = Xs1 + Xs2. Por condicion de méxima transferencia de energia
las resistencias deben ser iguales: Ry, = R;;.

El factor de calidad cargado Q¢ = fo/BW, donde fj es la frecuencia central y BW el ancho de
banda del circuito reactivo, es el factor de calidad manifestado cuando todos los elementos de la red
transfieren su resistencia de pérdidas a un solo punto [18]]. Si se separa el circuito de la Figura {.3]

entre ), v chisy, se puede establecer que:

_ |XSZ| — % _ XSl:tXS

= 4.4
2R, 2 2Ry 44)

Oc

Por condicién de maxima transferencia de energia Ry = Rsg, en el circuito fisico esta relacion

debe continuar cumpléndose, por lo que, pasando de serie a paralelo se obtiene:

R
01 = I%”(l +03%)—1 (4.5)
pL

Expresion que existe siy solo si R,g > R,;. Si bien se ha referido a R, como la resistencia de
salida del transistor, es en realidad un pardmetro de salida de un transistor al considerar el anélisis e
amplificadores de RF, conocido como resistencia éptima de carga del colector, y tiene una expresion
vélida para cierto formato de impedancia y para condiciones de existencia matemadtica de la misma

(i.e: formas de onda sinusoidal de las tensiones de colector, valores de factor de calidad de los aco-
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pladores grandes, tensién de polarizacién constante, etc). Este andlisis es valido para demostrar que
la potencia de salida de la etapa amplificadora estd limitada por el valor de esta resistencia y que para
realizar un amplificador de potencia, la resistencia de carga del colector debe ser pequeiia.

Como se puede ver apreciar por la condicién matemadtica anteriormente mencionada, esto con-
tradice el anélisis, esto se debe a que la aplicacion de este acoplador no serd en una etapa de potencia,
y que la resistencia de salida del dispositivo es mayor que la resistencia de carga del sistema de 50 Q.

Continuando con el andlisis, al saber los valores de Q1 y Q> y que ademas Q; > O, (implicando

que X1 > Xs2), y recordando que x5 = [xs1| % [X2| = 7 fgﬂzl =) fgizz. Se desprenden cuatro po-
sibilidades de sintesis: Un acoplador pasabanda de acople capacitivo, uno de acople inductivo, un
pasabajo y un pasaaltos. En circuitos de RF debe utilizarse un pasabajo o un pasabanda, para atenuar
los arménicos de alta frecuencia producidos por alinealidades.

El criterio de seleccion de los acopladores pasabanda depende de la impedancia del generador
(o del transistor), se debe tener en cuenta que el primer elemento de la red tenga el mismo tipo de
reactancia que el transistor, para evitar una resonancia en una frecuencia indeseada. Al escoger una
topologia de acoplador, se define si la reactancia j; es el producto de la suma o la diferencia de las
otras reactancias. Si los elementos en paralelo son ambos inductores o ambos capacitores, X serd la

suma, en caso contrario, la diferencia.
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Inductores con niicleo de aire

5.1. Introduccion

Una corriente que circula por un conductor crea un campo magnético a su alrededor generando
un flujo magnético. Considerando este circuito aislado, este flujo magnético altera la corriente del
mismo circuito bajo la accién de la fuerza electromotriz generada, provocando a su vez una variacion
en su propio campo magnético, fenémeno conocido como autoinductancia.

Teniendo en cuenta este efecto, es posible agrupar las lineas de flujo generadas por la corriente,
formando una red circular con un conductor sobre el que circula la misma. Los resultados y aplica-
ciones de las consecuencias fisicas provistas por este dispositivo varian segin los tipos y niveles de
alimentacién, material dispuesto, asi como el espacio fisico disponible [9].

Un inductor de aire es un elemento pasivo dentro de una red que debido al fenémeno de la
autoinduccién, almacena energia en forma de campo magnético y tiene la particularidad de oponerse
a cualquier variacién en la corriente que circula por el mismo. En particular, este inductor se construye
enrollando un conductor formando espiras, removiendo el material sobre el que se enrolla (nticleo).
Atendiendo al efecto fisico descrito en los parrafos anteriores, la principal utilidad de un inductor en
redes de excitacion alterna resulta en la implementacion de impedancias determinadas, en funcién de
la finalidad del circuito [9].

A continuacién se describen las magnitudes fisicas y sus relaciones, que permiten determinar un
procedimiento para la elaboracién de un inductor solenoide nticleo de aire. Estos solenoides son bobi-
nas de ejes rectos, auto-soportadas o bobinadas sobre materiales aislantes para asegurar la estabilidad

mecdnica de las espiras, con cables de cobre macizos o con cafios de cobre plateados.

5.2. Meétodo de calculo

Para la confeccién de un inductor nicleo de aire se debe atender a la Figura[5.1] que muestra las
dimensiones fisicas generales que involucran un inductor solenoide de largo [/, didmetro de conductor
d, didmetro de nucleo Dy y didmetro del inductor o de forma D, donde las espiras encierran una
superficie circular A. Estas dimensiones inciden directamente sobre el valor de inductancia, dada por
ecuaciones fisicas interpretadas en este apartado. Basado en ellas, se pueden definir los parametros
de un solenoide con niicleo de aire.

La ley de Faraday para la induccion define que la tensién a bornes de un inductor € es proporcio-

nal al nimero de espiras N y a la variacién de flujo magnético en el tiempo d®g/dt [9] [|19].
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[

Figura 5.1: Dimensiones generales de un inductor solenoide. Fuente: [19].

d®p
=N—— 5.1
€ 7 (GRY

Ademas, la ley de Biot-Savart expresa que el flujo magnético [9]:

o =BA (5.2)

Donde B es induccién magnética y A el drea de las espiras. La fuerza magnetomotriz fmm de un
circuito estd dada por la corriente i que circula por €l en funcién de la cantidad de espiras N. A su vez,
esta fmm también es proporcional a la intensidad de campo magnético H por la longitud del camino

magnético /, es decir, la longitud del solenoide. Esto se expresa en (9] 119].

Hl=Ni (5.3)

B=uH 54
Sabiendo que la induccién magnética B estd relacionada con la intensidad magnética H por medio

de la permeabilidad p dada por[5.4] reemplazando en [5.2]resulta:
$p =uHA (5.5)

Despejando H de[5.3]y reemplazando en[5.5]se tiene[5.6]

dp = @i (5.6)
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De esta forma, reemplazando[5.6|en[5.1] a bornes de la bobina la tensién € se muestra en

UN?A di
E= — 5.7
[ dt 57
Se define la inductancia L de una bobina como:
N?A
L=H 1 (5.8)
Donde
di
e=L— 59
7 (5.9

En los inductores con nicleo de aire, la permeabilidad magnética utilizada es préxima a la del
vacio debido a que el aire es un material paramagnético. Por tanto, la permeabilidad considerada a lo
largo del célculo es uy.

En el sistema MKS:

H H H
Lo = 4710~ <y> — 47107° <y> — 471073 <“y> (5.10)

m cm cm

D2
A:mrezzyrT (5.11)
Reemplazando y en5.8]con D y [ en cm se obtiene
D2 2N2

L=""""10"3(uHy) (5.12)

l

La expresion[5.12]es vdlida para [ >> D, pero al considerar un solenoide real existe un efecto de
borde donde el campo magnético ya no es paralelo ni homogéneo. La inductancia se altera a partir de
un factor de correccién k conocido como factor de Nagaoka, determinado por la forma del solenoide

R/1[19].

k= (5.13)
R R
1 +0,97— 2)(10_27

Ademés, si se consideran espiras espaciadas entre si, debe aplicarse otra correccién dada por los
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factores A y By, definidos en y [5.15] teniendo en cuenta el didmetro del conductor d y el paso

P, que considera la distancia entre espiras mds el didmetro del conductor. La inductancia finalmente

se expresa en[5.16][[19].

d
A1 =2,3log (1,73) (5.14)

p

2,5 3.8
B; =0,366(1—= d 5.15
1=0, < T N2> (5.15)
4R>m’N? I(Ay+B))
L=k———103[1-— 2 1

! 0 [ TRNk ] (5.16)

Si se considera[5.12] afectado por k, multiplicando y dividiendo por [ y D se obtiene[5.17]

kn*N*D? 1\ N?D?
L=—"—"—"103= (kn’= ) —5—1073 17
l 0 <k7t D> 10 (5.17)
Reemplazando [5.18|en [5.17]se obtiene [5.19]
)1
K=kn"—
D (5.18)
N
NS = —_— == —
I p
L=DN’Kk107? (5.19)

Debe considerarse que el didmetro del inductor D = Dy +d, es la suma del didmetro del nicleo

(o didmetro interno) y el del conductor.

D=Dy+d
1 1 1

P v sep ™ d(1+°9) ~ dFyy 20
/

Fform = B

Debido a que circula corriente por las espiras, se producen campos magnéticos que afectan los

conductores adyacentes produciendo una redistribucién de esta corriente, es un efecto de proximidad.
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Definido el factor de calidad de 1a bobina como|[5.21] con espiras muy préximas este efecto incrementa
la resistencia R y la inductancia L. Por otra parte, si se aumenta la distancia entre espiras, este efecto

disminuye aunque también lo hace el valor de inductancia [19].

2w fL
0=7

(5.21)

La relacién 6ptima segtin Butterworth, el méximo factor de calidad se consigue con una distancia
de separacion Gptima de espiras sep = 0,41d (en la Figura [5.2]representada como Sop), es decir, un

factor de separacion F,, = 1,41.

b

I N
L

Sop S

Figura 5.2: Factor de calidad de un inductor en funcién de la separacién entre espiras. Fuente: [|19]].

Con estas ecuaciones es posible disefiar un inductor. Determinando el factor de separacion entre
espiras Fy,, = 1 +sep/d, asi como el didmetro del conductor que se utilizard, se obtiene el paso p.

Para distintos didmetros Dy y longitud / del inductor, resultardn distintos factores de forma F,,
que afectaran al factor de Nagaoka k. Asi, puede confeccionarse una tabla de valores expresados en el
sistema MKS, sobre el que se buscard despejar la cantidad de espiras N para el valor de inductancia

L deseado (expresado en p Hy), utilizando tanto como[5.19

Rodrigo H. Cervetto - Federico T. Dadam 83






Parte 111

Marco metodologico







Capitulo 6

Generalidades y Especificaciones






Generalidades y Especificaciones

6.1. Especificaciones del sistema

Basandose en lo expuesto en el marco tedrico, se procedid a restringir los multiples pardmetros
del sistema, manteniendo siempre en énfasis un costo reducido, pero con un desempefio adecuado
para el posterior acople al resto de los proyectos desarrollados por el Laboratorio de Radiofrecuencia

y Microondas que conforman este sistema de radiocomunicaciones.

El componente critico para definir las frecuencias en las que trabajard el up converter es el filtro
pasabanda de entrada, definido en la tabla Este filtro deberd limitar en banda la informacién
util y atenuar cualquier armoénica producto de la eventual modulacién de una sefial o cualquier ruido

introducido por instrumentos.

El esquema general del sistema se muestra en la Figura[6.1] El ancho de banda médximo posible
de una sefial modulada estd determinado por el ancho de banda del filtro cerdmico. Teniendo en
cuenta esto, el ancho de banda de los filtros de VHF y de UHF son los minimos necesarios para dejar
fuera de la banda de paso a la arménica de tercer orden mds préxima y al oscilador local. Si bien se
podrian hacer mds selectivos, el factor de calidad del filtro aumenta linealmente con la selectividad
y con ello el orden del mismo (con el respectivo aumento de pérdidas en la banda de paso asociado
con la implementacién de mdltiples etapas). Se seleccionaron las frecuencias de los filtros teniendo
en cuenta que son frecuencias comerciales, el ancho de banda de 88 MHz a 108 MHz centrado en 98
MHz es el espectro asignado a FM en Argentina, y la frecuencia de entrada centrada en 10,7 MHz es
la frecuencia intermedia FI de la FM, esto asegura la factibilidad de implementacién de los filtros y
disefiar con valores comerciales de componentes.

Las Figuras [6.2] y [6.3] muestran esquemadticamente las conversiones de HF a VHF, y de VHF a
UHF respectivamente. Se puede apreciar el ancho de banda de cada filtro, la portadora del oscilador

local, Ia discriminacién de banda lateral superior que se hizo en cada filtro y la armédnica de tercer

HF Filter: Murata CDSCB10M7GA119-R0O
Surface Mount CeraFil FM Discriminator

Central Frequency 10,7 MHz+40 kHz.
3 dB Bandwidth 500 kHz+40 kHz
20 dB Stop Bandwidth 950 kHz
Insertion Loss +2,0/—1,0dB
Input/Output Impedance 470 Q

Tabla 6.1: Especificaciones del filtro cerdmico. Fuente: propia.
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— ——
MIX VHF MIX UHF
DGMOSFET MCA1-42+
BPF MFG 2125 BPF BPF
HF 10.7 MHz VHF UHF Output
Ceramic Filter Lumped Microstrip 2,16 GHz
Murata CDSCB107MGA119-R0 Inverse Chev. Coupled Lines
fc = 10.7MHz fc = 98MHz fc = 2.16 GHz
BW = 500 kHz BW = 20 MHz BW = 140 MHz
Farnell PSG250 PLL UG-097
87.3 MHz 2.062 GHz
UPCONVERTER
PI: CERVETTO - DADAM

ANTENAS,
PI: HANONOa
Antena Tx Antena Rx
Patch Patch

3.9v -

BPF | =

[l G2= éOgB G = 16.5dB UHF :

.1 H:

R ono e e e

- fc =216 GHz w

- BW = 331 MHza
;

. AMPLIFICADORES LTE |

. PI: SAEZ - SOTO =«

s s EEEEEEEEEEEEEEEEEEEEEEEEEEE R
* 'MIX, X, .
“MCAL-42+MH MCAL-42+ .
. BPF LPF .
UHF HF Output *

Microstrip 1115 MHz Lumped 70 MHz "

Coupled Lines fc = 135 MHz -

fc = 1130 MHz
BW = 85 MHz

PLL UG-097

1.045 GHz

DOWNCONVERTER
PI: JURCZYSZYN - MACHADO .

Figura 6.1: Esquema general de implementacion. Fuente: propia.

orden mds critica con sus respectivos valores de frecuencia.

Los productos de intermodulacién de tercer orden como resultado de la conversidn analdgica se
obtienen de [6.1] Los valores de frecuencia del oscilador local y los anchos de banda de los filtros
han sido seleccionados cuidadosamente para que estos productos se encuentren lo mas atenuados
posibles, y que el oscilador local quede fuera de la banda de paso del filtro, disminuyendo la exigencia

de aislamiento entre puertos IF-LO de los mezcladores.
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—-- VHF Filter
— BLU
—— LO2
—==- 3rd order
®
T R
! i
! i
! i
! i
! i
. | .
1 H | 1
1 | i1
1 H I
1 | i1
1 H I
| i : |
i I I it
< © m Qo Q e o
O o ~ o o 0
o ~ 00 o [« o o
—
Freq (MHz)

Figura 6.2: Esquemadtico de la conversién en VHF. Fuente: propia.
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En la tablas [6.2]y [6.3] se especifican los productos de intermodulacién de tercer orden para cada
etapa de conversion, con una frecuencia dada de oscilador local y dos frecuencias de sefial (RF). Estas
frecuencias son los limites de los filtros de la etapa anterior. Como puede verse, cualquier sefial que se
encuentre dentro de la banda de paso de los filtros, genera un producto de intermodulacién de tercer

orden en los circuitos mezcladores, con frecuencias que resultan filtradas en la etapa posterior.
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IP3 Filtro VHF (88 — 108 MH?z)

Wio 87,3 MH?

Wrr 1045MHz 10,95 MHz
2wrr +wy, 1082 MHz  109,2 MH?
2wrr —wip| 66,4 MHZ 65,4 MH?
2wy +wyp 185,05 MHz 185,55 MHz
2w, —wyrp| 164,15 MHz 163,65 MHz

3wy, 2619 MHz 2619 MHz

3w,r 31,35MHz 32,85 MHz

Tabla 6.2: Frecuencias del producto de intermodulacién de tercer orden en VHF. Fuente: propia.

IP3 Filtro UHF (2,09 — 2,23 GH?)
Wio 2,062 GHz
Wy 88 MHz 108 MHz
dwrr+wi, 2.238GHz 2,278 GHz
2w, —wp| 1,886 GHz 1,846 GHz
dwio+wrs 4212GHz 4,232 GHz
2wy, —w,f| 4,036 GHz 4,016 GHz
3Wio 6,186 GHz 6,186 GHz
3w, 2640 MHz ~ 324,0 MHz

Tabla 6.3: Frecuencias del producto de intermodulacién de tercer orden en UHF. Fuente: propia.

—-- UHF Filter
— BLU
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Figura 6.3: Esquemdtico de la conversién en UHF. Fuente: propia.
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6.2. Pérdidas de cables SMA

La arquitectura modular del sistema permite versatilidad y modularizacién para las mediciones y
pruebas. La principal desventaja de realizar cada una de las etapas en distintas placas es la conexioén
entre las mismas. Los cables, conectores y soldaduras tendran inductancias y capacidades parasitas
asociadas, que se traducen en pérdidas de potencia.

Para cuantificar las pérdidas de los cables de la Figura [6.4] los mismos fueron conectados al
analizador de espectro y se utiliz6 el Tracker Generator (TG) para generar una sefial con potencia
conocida en una amplia banda de frecuencias.

Con el analizador de espectro se midieron las pérdidas en dos frecuencias de interés: 100 MHz 'y
2 GHz, variando la potencia de entrada del TG, para evaluar la respuesta de los cables.

En las Figuras [6.5a) y [6.5b] se pueden ver las respuestas medidas en el analizador de espectro a
distintos niveles de potencia del TG. Se puede ver que para —40 dBm: la distorsion de los cables a alta

frecuencia es considerable y/o el equipo tiene errores de medicion a potencias demasiado pequefias.

Figura 6.4: Cables utilizados para la conexidén de etapas y para las mediciones. Fuente: propia.

Se midieron las pérdidas netas de los cables conectados al TG del equipo, incluyendo el blo-

queador de continua y variando la potencia. La relacion entre la potencia de salida y la de entrada
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constituyen estas pérdidas. Ademads, se consider que el conector SMA hembra - SMA hembra usado

es ideal.
WTUE AFR 23, 2019 16:24:09 Marker Level  Frea(MHz) - TUE APR 23, 2019 16:31:30 Marker Level  Freg
16 Level: ~30.8 dBn INT REF MED 341 938 I ; 16 Level: -45.8 dBh INT REF MED —60.4 2800
Ref Lvl: -25.0 dBm AMPL  CAL [ Marke Ref Lvl: -48.0 dBn AMPL  CAL M
= i |0 OFF | BT Y J
-30.0 e -45.8 ; I
: ] e
al Il
-35.0 = -50.8 WW -
-40.8 + Mk -> -55.8 *"Nc]rﬁﬂ
lEnLer iy HDN OFF}
-45.8 -608.8
-58 4 4 To -
50.8 Peak‘ﬂ 65.8 i Hoff‘set
-55.8 : 8 : § -70.8 :
MM node Ref
-60.8 ! : OFF | -75.8 Value
65.8 £0.0
Start:.0Kkz | S 2O H ” Start: 0.0kHz Stop:2.7GHz iie
: z RBH: 4 MHz enter: 1.35GHZ
UBH: 360 kHz fSpan: 2.7GHz] Sweep: 150.8ns UBH: 300 kHz Span: 2.7GHz] Sweep: 150.8ns 2|
e it - S R 3 el
(a) Respuesta para TG = —30dBm. (b) Respuesta para TG = —40 dBm.

Figura 6.5: Respuesta de los cables SMA para distintos valores de TG. Fuente: propia.

La primera medicion se hizo con dos cables N-SMA cortos y se dividieron las pérdidas en ambos.
En la segunda, conociendo las pérdidas de los cables cortos, se midieron las pérdidas del cable N-
SMA mais largo que se usé para las mediciones de las demds etapas. La tltima medicion se hizo
sobre un cable SMA macho - SMA macho que interconecta las etapas. En las Figuras [6.6a y [6.6b]
se muestran los resultados de las pérdidas de los cables a 100 MHz y 2 GHz respectivamente. En la
tabla [6.4] se encuentra el valor medio y la desviacién estdndar de las mediciones realizadas para cada

frecuencia y cada cable.

Se puede decir que cada cable aporta una pérdida de 1,6 dB en 100 MHzy 2,5 dB en 2 GHz.

Perdidas de Cables 100 MHz Perdidas de Cables 2 GHz
A N-SMACorto * N-SMA Largo @ SMA-SMA A N-SMACorto * N-SMA Largo @ SMA-SMA
0 ‘ 0 ‘
\ \
— 1 ‘ — 1 ‘
g | g |
2 2
7 «
S 3
5 | 5
& 7| e 7
3 ‘ 3 ‘
0 10 20 30 40 0 -10 20 -30 -40
Tracker Generator level Tracker Generator level
(a) Pérdidas en cables SMA a 100 MHz. (b) Pérdidas en cables SMA a2 GHz.

Figura 6.6: Pérdidas de los cables SMA a distintas frecuencias. Fuente: propia.
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Pérdidas de cables SMA en dBm
Freq N-SMA Corto N-SMA Largo SMA-SMA

100 MHz  Media —1,5650dBm —1,5750dBm —1,6650 dBm
Desv. Std  0,2274 dBm 0,2946 dBm 0,4836 dBm

2 GHz Media —2,4750dBm  —2,8850dBm —2,4250 dBm
Desv. Std  1,8558 dBm 2,0822 dBm 1,8651 dBm

Tabla 6.4: Pérdidas de los cables SMA. Fuente: propia.

6.3. Oscilador Local de UHF

Como oscilador local de UHF se utilizé el PLL sintetizador de frecuencias ADF4360-2 montado
sobre la Evaluation Board EVAL-ADFA360-2EB1 de Analog Devices, mostrada en la Figura

La pantalla de configuracién en la PC se muestra en la Figura[6.8] La potencia de salida se puede
variar cambiando las variables RF output power 'y Core power current. En la tabla[6.5] se especifican
los valores de potencia de salida medidos, variando estos pardmetros en una frecuencia fija.

El amplificador monolitico fue implementado con el MAR SKY65016-70LF: 0,1 to 3,0 GHz
InGaP Cascadable Amplifier, segun las especificaciones de la placa de evaluacién mostradas en [20]
y en la Figura La principal ventaja de utilizar amplificadores monoliticos es su gran ancho de
banda y que su impedancia de entrada y de salida estd homologada en 50 Q.

Se midi6 la ganancia del amplificador a la frecuencia de interés obteniéndose una ganancia media
de 12,16 dB+0,94 dB, la ganancia aumenta ligeramente con la potencia de entrada, como se muestra
en la Figura[6.10] La Figura[6.1T|muestra las arménicas no deseadas del oscilador local, amplificadas
por el MAR, este efecto es indeseado y podria generar productos intermodulacién por la mezcla de la
RF con estas sefiales presentes en el puerto de LO del mezclador VHF-UHF.

Debido a que el mezclador utilizado es de nivel 7, la sefial de LO deber4 tener un nivel de 7 dBm.
Para conseguir esta potencia se utiliz6 la configuraciéon que otorga la mdxima potencia de salida del
PLL (RF Output Power current =11 mA'y Core Power current = 20 mA), con la que se midi6 5,9 dBm

de potencia de salida del amplificador.
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e EB—)OK:A
TR A
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Figura 6.7: PLL Evaluation Board. Fuente: .

3 ADF4380-x Evaluation Software - *
File  Help

SEGILOG Device in use: Device Status: No USE Device
CES

Main features (F2) ' Registers (F3) Sweep and hop (F4)

Frequency Settings Settings
RF Qutput Frequency: MHz _| Curert Setting 2: RSET: a7 KQ
PFD Frequency: Hz Cument Setting T
REF IN Frequency: MHz
RF Prescaler:

=

RF Qutput Power Current Muxout
 Output D by 2 Not Selected Tree-State Outps v
-] |

PowerDown

WCO Settings
9 Core Power Cument | MNomal operation i |

mA Anti-Backlash Width
Band Select Clock Divider Value: |3.D nsecs ~ |

Latches to write

‘0x 2841A/ 0x 4FF108/0x 3000C9|

| Write N counter Latch | | Write Cortrol Latch | | Write R counter Latch |

Write All Latches

Ready.

Figura 6.8: Control del PLL. Fuente: propia.
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PLL (2,062 GHz)

RF output power  Core power  PLL Output
current (mA) current (mA) Power [dBm]
35 5 -16
5 5 -13.8
35 10 -13.7
3.5 15 -13.3
35 20 -12.5
5 10 -12.3
5 15 -12
7.5 5 -11.9
5 20 -11.1
11 5 -10.4
7.5 15 -10.4
7.5 10 -9.9
11 10 -9.5
7.5 20 -9.5
11 15 -8.6
11 20 -6

Tabla 6.5: Valores de potencia de salida del PLL. Fuente: propia.

Component Value Size Part Number Manufacturer
C1,C2,C4 47 nF 0603 GRM188R71E473K Murata
L1 33 nH 0603 0603CS-33NX_LU Coilcraft
L2 1600 1810 FBMH4525HM162N-T Taiyo-Yuden
L3 110 nH 0805 0805CS-111X_L Coilcraft
R1 See Table 5 0603 Variable Variable

Figura 6.9: Placa de evaluacién del amplificador de LO. Fuente: .
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Amplifier Gain @ 2.062 GHz

@ AmpGain == 0.382*x+16.4

15 4‘_

10

P[dB]

-12 -10 -8 -6

Pout PLL [dBm]

Figura 6.10: Ganancia del amplificador de LO. Fuente: propia.

Figura 6.11: Especto de salida del PLL amplificado. Fuente: propia.
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6.4. Keysight ADS

El software Advanced Design System o ADS es una herramienta de disefio electrénica para sis-
temas de radiofrecuencia, microondas y aplicaciones digitales de alta velocidad [22f. Fue utilizado
tanto en el disefio del filtro en VHF como en las etapas de UHF para estudiar el comportamiento de

diferentes modelos, a fin de obtener una aproximacién de cada bloque antes de su implementacion.

6.4.1. Harmonic Balance Simulation

La simulacién de balance arménico es una técnica de andlisis en el dominio de la frecuencia,
para simular la distorsién en circuitos y sistemas no lineales. Es un método iterativo basado en la
suposicion de que para una excitacion sinusoidal, existe una solucién en estado de régimen que puede
ser aproximada con una precision satisfactoria, por medio de una serie finita de Fourier. Como conse-
cuencia, las tensiones en cada nodo del circuito toman un conjunto de amplitudes y fases para todas
las componentes de frecuencia. Las corrientes que circulan desde los nodos hacia elementos lineales,
incluyendo elementos distribuidos, se calculan por un andlisis lineal en el dominio de la frecuen-
cia. Por otra parte, las corrientes que circulan hacia elementos no lineales se calculan en el dominio
del tiempo. Se realiza un andlisis generalizado de Fourier para transformar el dominio temporal al
dominio frecuencial [22].

La solucién que ofrece este simulador es aproximada truncando la serie de Fourier, y este método
es incapaz de representar los comportamientos transitorios. La derivada temporal se puede calcular
de forma exacta con las condiciones de contorno v(0) = v(¢), satisfaciendo automdticamente todas las
iteraciones [22].

Todos los elementos no lineales de la simulacién son muestreados en el dominio del tiempo y
convertidos al dominio frecuencial mediante una transformada rdpida de Fourier. La solucién del
balance arménico puede ser expresada como una suma de sinusoides en estado de régimen, que
incluyen las frecuencias de entrada asi como las armdnicas representativas, o los productos de una
mezcla entre términos [22].

El balance armoénico provee una solucién en el estado en régimen de circuitos y sistemas no
lineales. Una vez calculado el resultado estable, este simulador fue usado durante el estudio del mez-
clador en UHF para determinar el contenido espectral de tensiones y corrientes, computar cantidades

como el punto de interseccion de tercer orden, realizar andlisis no lineales de ruido, entre otros.
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6.4.2. S parameter Simulation

La simulacién de pardmetros S (scattering o pardmetros distribuidos) es un tipo de simulacién de
pequeiia sefial alterna (AC), cominmente utilizada para caracterizar componentes de radiofrecuencias
pasivos, estableciendo las caracteristicas de pequefia sefial de un dispositivo en un punto de operacién
y a una temperatura determinada. Si el circuito contiene cualquier tipo de dispositivo no lineal, se
realiza primero una simulacion en continua (DC). En este caso, el software realiza una linealizacién
de estos elementos no lineales sobre el punto de operacién. Un modelo lineal tiene en cuenta pe-
queiios incrementos de corriente debidos a pequefios incrementos de tension. Estos se derivan de las
ecuaciones que modelan un transistor, evaluadas en un punto de operacioén. Los resistores no linea-
les y fuentes de corriente son reemplazados por resistores lineales cuyos valores se determinan por
la conductancia de pequefia sefial di/dV. Aquellas fuentes de corriente que dependan de tensiones
distintas a las fuentes de tension, son reemplazadas por fuentes de corriente linealmente dependientes
por di/dV. A su vez, los capacitores no lineales son reemplazados por capacitores lineales de valor
dQ/dv [22].

El circuito lineal resultante se analiza como un dispositivo de puertos multiples. Excitando un
puerto a la vez, se realiza una simulacién lineal de pequeiia sefial donde se mide la respuesta del
circuito en todos los demds puertos. Esta respuesta es convertida en datos de pardmetros S, que se
almacena a su vez en un conjunto de datos. Para un anélisis de ruido, la simulacién de pardimetros S
normalmente considera solo la frecuencia de la fuente, pero es posible tener en cuenta también las
frecuencias de las bandas laterales, producto de la conversién de un circuito mezclador [22].

La representacién de la amplitud y fase del pardmetro de transferencia directa S(2,1) en fun-
cién de la frecuencia es fundamental para este trabajo. Durante el estudio de los filtros VHF y UHF,
esta simulacion fue critica para determinar la idoneidad de los circuitos, la comparacién en el rendi-
miento de distintos disefios y, esencialmente, la adquisicién de un comportamiento preliminar para el

cumplimiento de los requisitos de estas etapas.

6.4.3. EM Simulation

ADS provee herramientas de simulacion electromagnéticas para el disefio y evaluacion de sis-
temas de comunicaciones modernos, que consisten en simuladores que computan parametros S, co-
rrientes superficiales, campos para circuitos planos generales incluyendo microstrip, stripline, guias

de onda coplanares y otras topologias [22].
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Para una mayor correlacién al comportamiento real del circuito sobre una placa FR-4 como las
que fueron utilizadas en este proyecto, se utiliza la simulacién Momentum RF, basada en la técnica de
discretizacion numérica del método de momentos, mediante la cual se resuelven las ecuaciones elec-
tromagnéticas de Maxwell para estructuras planas embebidas en un sustrato dieléctrico de multiples
capas. Es un conjunto de herramientas utilizado para predecir el rendimiento de placas de circuitos
de alta frecuencia, antenas, circuitos integrados y médulos. [22]].

Momentum tiene dos modos de operacién: microondas o modo de onda completa, y el modo de
radiofrecuencia o cuasi estdtico. La principal diferencia entre ellos radica en la formulacién de las
funciones de Green. El modo de onda completa utiliza las funciones de Green de onda completa, que
son generalmente funciones de Green dependientes de la frecuencia que caracterizan totalmente el
sustrato sin realizar ninguna simplificacion a las ecuaciones de Maxwell. Esto conlleva en elementos
reactivos L y C complejos y dependientes de la frecuencia. Por otra parte, el modo cuasi estatico
utiliza las funciones de Green independientes de la frecuencia, concluyendo en elementos reactivos
L y C reales, independientes de la frecuencia. Debido a la aproximacién del modo cuasi estético, las
simulaciones en radiofrecuencia se computan con mayor facilidad, ya que la matriz de elementos L y
C sélo debe ser calculada para el punto de la simulacién en la primer frecuencia. Esta aproximacién
implica que el modo cuasi estdtico deberia ser usado tipicamente para arquitecturas que son mds
pequeiias que la mitad de la longitud de onda. Ambos métodos utilizan la star-loop basis function,
asegurando una solucién estable en todas las frecuencias. Ademads, los dos utilizan un algoritmo de
reduccién de mallas que reduce el nimero de incégnitas en la simulacién, mediante la generacién de
una malla poligonal. Esta reduccién de mallas puede ser activada o desactivada [22].

Las fuentes aplicadas en los puertos del circuito producen las excitaciones en el modelo de red
equivalente. Las corrientes de la red equivalente son las amplitudes desconocidas de las rooftop ex-
pansion functions. La resolucion de esta red para varios estados de excitacion independientes produce
las amplitudes de las corrientes desconocidas. Siempre que lo requiera, se utiliza un método de ca-
libracién de puertos para calcular los datos de los pardmetros S del circuito a partir de la solucién

actual [22].

6.4.4. EM CoSimulation

Para combinar tanto una simulacién de pardmetros S como una simulacién electromagnética,

ADS utiliza una co-simulacion electromagnética. La misma integra el modelo electromagnético para
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cada instancia o particién precomputada del circuito, el cual se utiliza posteriormente para realizar el
estudio de los pardmetros S. [22]

El modelo electromagnético se obtiene tras una simulacién electromagnética de un circuito o
dispositivo, que representa su comportamiento usando los datos de pardmetros S que genera, au-
mentando asi el desempefio de la simulacién. El circuito fisico o layout sobre el que se disponen
estos dispositivos modelados, atendiendo al material del sustrato donde es ubicado, es utilizado por
la co-simulacidén electromagnética. Esto permite asociar en una misma simulacién de pardmetros S,

dispositivos, circuitos y sistemas presimulados electromagnéticamente [22]].

6.5. Linear Technology Spice

LTSpice es un software de simulacién SPICE de alto rendimiento que facilita la representacién
de formas de onda, en base al comportamiento de circuitos analdgicos. Incluye modelos de regula-
dores de conmutacién, amplificadores y dispositivos de Analog Devices, asi como una biblioteca de
dispositivos para simulaciones generales de circuitos [23]].

SPICE (Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis) es un simulador de circuitos elec-
tronicos analdgicos de cédigo abierto, utilizado en el disefio de circuitos integrados y a nivel de placa,
verificando la integridad de los modelos y predecir el comportamiento de los mismos.

El modelo SPICE del MOSFET de doble compuerta, mediante el cual se pudo simular el mez-
clador en VHF del sistema, pudo ser analizado mediante este software previa implementacion. Para

este proyecto fueron necesarias las siguientes herramientas.

6.5.1. Transient Simulation

Esta opcion realiza un andlisis transitorio del circuito, mediante la cual se computan las sefiales
de tension y corriente en el mismo, al momento de encenderlo [23]]. El andlisis transitorio se realiza
en el dominio temporal y usa diferentes algoritmos de andlisis y opciones de control para asegurar la
convergencia. Un andlisis transitorio realiza un andlisis de corriente continua (DC) para encontrar el
punto de operacion y luego poder realizar un analisis de mallas y nodos.

Analizar y registrar valores medios, eficaces, potencias y distintos valores calculados a partir de
ellos que permiten mejorar el disefio del circuito. Estas mediciones pueden llevarse a cabo tanto en

esta simulacién como en la siguiente.
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6.5.2. AC Simulation

Mediante esta simulacién se realiza un analisis de pequefia sefial en alterna, que se computa en
funcién de la frecuencia de operacion. Inicialmente se halla el punto de operacién en continua, luego
se linealizan los modelos de pequefia sefial de todos los dispositivos no lineales sobre este punto,
y finalmente, se resuelve el circuito resultante en el dominio de la frecuencia, utilizando fuentes

independientes de tensiones y corrientes como generadores de sefial [[23]].

6.5.3. Fast Fourier Transform

LTspice permite realizar una transformada rapida de Fourier de una sefial de tensidn, corriente o
una combinacién de ellas y visualizar el resultado. Luego de una simulacién transitoria, los compo-
nentes de Fourier se normalizan al correspondiente valor de amplitud RMS en el dominio del tiempo.

La Transformada rapida de Fourier es un algoritmo eficiente que permite calcular la transformada
de Fourier discreta (DFT) y su inversa. El algoritmo FFT impone algunas limitaciones en la sefal y
en el espectro resultante ya que la sefial muestreada y que se va a transformar debe consistir de un
nimero de muestras igual a una potencia de dos, y el rango de frecuencias cubierto por el andlisis
FFT depende de la cantidad de muestras recogidas y de la proporcién de muestreo.

En LTSpice se pueden seleccionar el nimero de puntos de la FFT para aumentar su resolucién y
su frecuencia maxima, se pueden seleccionar distintas Windiwing Functions para convolucionar con
la funcién temporal (esto reduce notablemente la complejidad del cdlculo y el tiempo de cémputo,
pero puede conducir a fuga espectral). Ademds se puede hacer un suavizado polinomial de distintos
6rdenes e interpolacién de datos no compensados.

Con esta herramienta se estudié el comportamiento del mezclador en VHF, la presencia de se-
fales de distinta frecuencia en cada puerto y el resultado de la adaptacién de impedancias para la

maxima transferencia de energia.
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7.1. Diseno

7.1.1. Antecedentes

Como se especificé en el capitulo[6] la traslacién de frecuencia de HF a VHF se realizard entre las
frecuencias 10,7 MHz a 98 MHz. Considerando las diferentes alternativas de mezcladores posibles,
se decidid utilizar un mezclador activo, con el objetivo de tener una ganancia de conversion, necesaria
debido a las multiples pérdidas inherentes a la arquitectura modular (pérdidas insercién de los filtros,
los cables y conectores, etc.).

Los mezcladores activos pueden ser implementados con transistores FET o BJT como mezclado-
res doblemente balanceados, simplemente balanceados o con un solo dispositivo. Si bien los mezcla-
dores balanceados tienen un mejor rendimiento en cuanto al aislamiento entre puertos y reduccién de
armodnicas y mejor rango de intermodulacién, su implementaciéon es mds compleja, pues se requiere
la fabricacion de transformadores con punto medio que generen sefiales diferenciales en contrafase
alimentando a los dos componentes (o a los dos pares de componentes) de un mezclador balanceado.

Buscando una alternativa que no requiera la fabricacién de un transformador diferencial en VHF,
se selecciond un mezclador con un MOSFET de compuerta doble. Esta topologia single-end permite
una implementacién simple y de bajo costo, aprovechando el aislamiento entre puertos que provee
este dispositivo y la ganancia de conversion.

Existen varios modelos de circuitos basados en MOSFET de compuerta doble, en [[10] se provee

un ejemplo (ver Figura[7.1)) que fue tomado como base para el disefio de esta etapa.

MOSFET MIXER
' Qi

40673 . 142
. OR .
0.001 t2-1
Ri / 1-F
“ 10k OUTPUT
s1G. 100K
INPUT ¢
1 >
0004
I 100 oot
LO IN 0.0
12 100
(5V pk-pk) )
GAINA15dB )

© 42y

Figura 7.1: Mixer a MOSFET de doble compuerta. Fuente: [[10].

Este ejemplo en particular se presenta para una etapa de down conversion en un receptor. Las
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etapas de presintonia a transformador tanto en la entrada (Gate I) como en la salida (Drain) filtran
frecuencias fuera de aquellas de interés tanto en el puerto de sefial de radiofrecuencia RF como en el

correspondiente a la de frecuencia intermedia IF.

Realizando el andlisis para up conversion, en un transmisor la sefial de entrada estard acotada
en banda, gracias al filtro cerdmico previamente especificado, centrado en 10,7 MHz y con 500 kHz
de ancho de banda, por lo que no es necesario una presintonia en la entrada. Por otra parte, en el
drenador, se aprovecha una configuracién tal que el primario del transformador sirve de inductor de
choque para la polarizacién del MOSFET, y a su vez de presintonia a la frecuencia IF en conjunto

con un capacitor variable.

Este mezclador, como la mayoria de los mezcladores activos a FET, requieren una impedancia
entre el drenador y la carga relativamente baja para obtener un buen rango de intermodulacién. En
caso contrario, si el circuito sintonizado del drenador tuviese alta impedancia, en pos de mejorar la
ganancia, el rango dindmico de la sefial drenador-surtidor seria alto y se produciria un efecto varactor
en la capacidad de juntura, generando corrientes arménicas y, por lo tanto distorsién. En la figura
la resistencia R1 se usa para disminuir la impedancia entre el drenador y la carga, definiendo la
impedancia de salida del circuito en la frecuencia deseada, luego se puede ajustar la impedancia de

salida con la relacién de transformacioén del transformador de salida.

Se analiz6 el circuito de la Figura[/.1|y se buscaron simplificaciones para la aplicacién en un up
converter. Se optd por una polarizacion directa del MOSFET de doble compuerta, con una tensién de
alimentacion alta, con el objetivo de lograr una tension drenador-surtidor y una corriente de drenador
altas, a fin de disminuir el efecto varactor mencionado y obtener un cambio de transconductancia

considerable, mejorando el rendimiento del mezclador en general.

Considerando que todos los bloques del sistema estdn implementados con una impedancia de
entrada y de salida de 50 Q, es necesario adaptar la impedancia de salida del transistor a este valor. Se
seleccioné el MOSFET de doble compuerta BF994S por su alta corriente de drenador-surtidor y por
el comportamiento adecuado que presenta hasta 200 M Hz aproximadamente. Utilizando el modelo
SPICE en el software LTspice se realizaron estudios sobre el comportamiento de este componente

como mezclador.
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Electrical DC Characteristics
Tamb = 25°C, unless otherwise specified

Parameter Test Conditions Type Symbol Min | Typ | Max |Unit
Drain - source ID =10 !.I.A, _VG1S = _VGZS =4V V(BR]DS 20 \"
breakdown voltage
Gate 1 - source tlg1s =10 mA, Vgas = Vps =0 tVieRr)ciss| 8 14 \"
breakdown voltage
Gate 2 - source iIGZS =10 mA, VG1S = VDS =0 iV(BR]GZSS 8 14 \"
breakdown voltage
Gate 1 - source tVgi1s=5V, Vgazs=Vps=0 +tlg1ss 50 [ nA
leakage current
Gate 2 - source Vg =5V, Vgigs=Vpg =0 tlgogs 50 nA
leakage current
Drain current Vpg =15V, Vgi1s=0,Vges =4V BF964S Ibss 4 18 | mA

BF964SA [ Ipss 4 10.5 [ mA
BF964SB | Ipss 9.5 18 |mA
Gate 1 - source Vpg =15V, Vges =4V, Ip =20 pA -VG1s(0FF) 25 \"
cut-off voltage
Gate 2 - source VDS =15 V, VG1S = 0, ID =20 IJ.A _VGZS(OFF] 2.0 \"
cut-off voltage

Figura 7.2: Caracteristicas estdticas del Dual Gate Mosfet utilizado. Fuente: [24].

vio
0
Iy
(o]

VLO 10n

out

L1

Jf‘ 508.09n sz RL
50
; @7.17;, L

SINE(0 1 87.3MEG)
7/ AC1
Rser=50

il
VRF 10n
> SINE(0 20m 10.7MEG)

AC 10m
Rser=50

Figura 7.3: Circuito de mezclador basado en MOSFET de doble compuerta. Fuente: propia.

7.1.2. Mezclador basado en MOSFET de doble compuerta

Para que el circuito de la Figura [7.3] funcione como un mezclador, se debe polarizar el MOS-
FET teniendo en cuenta la potencia de las sefiales de excitacién. Como la sefial del oscilador local
es una sefial fuerte, se puede decir que el circuito no es un amplificador clase A, y como se estable-
ci6 anteriormente en el capitulo [T} para conseguir un cambio de transconductancia tampoco puede

implementarse un amplificador clase C. Se puede tratar a este circuito como un amplificador clase
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D, basado en la conmutacién entre dos estados, con lo que los dispositivos de salida siempre se en-
cuentran en zonas de corte o de saturacion, sin embargo, si el nivel de sefal es demasiado fuerte y el
circuito trabaja como un amplificador clase E se debera tener en cuenta la capacidad lineal equivalente

que elevara la complejidad del circuito innecesariamente.

La polarizacién del circuito debe ser analizada suponiendo que las sefiales de LO y RF tienen un
nivel suficiente para superar el nivel de cut-off o pinch-off del canal del MOSFET. La resistencia de
drenador RD vy la resistencia de surtidor RS fijan la corriente Ipg = Vpp/RD + RS ~ 24 mA para el

circuito de la Figura[7.3] despreciando la resistencia del canal Rps,,.

La resistencia de surtidor RS estabiliza el circuito fijando una recta de polarizacioén y un nivel de

tension entre el surtidor y las compuertas Vs v Visa.

La resistencia de realimentacién Rgp aporta un nivel de continua al oscilador local, disminuyendo
la potencia requerida para una conversiéon. En el ejemplo propuesto, por simplicidad, el valor de

100M < inhibe la realimentacion.

El capacitor Cypp estabiliza el nivel de tensidn continua y envia a masa sefiales de alta frecuencia
que no sean atenuadas por el choque de RF Lcy, ambos elementos reactivos forman un circuito
pasabajos que protege la fuente de alimentacion. A su vez, los capacitores Crr, Cro y Cir acoplan las
sefiales de entrada y salida, desacoplandolas entre el circuito de polarizacién y las etapas anterior y
posterior.

Considerando que el simulador provee fuentes de tensién con formas de onda determinadas,
es posible definir sefiales sinusoidales de frecuencias correspondientes a las que se desea mezclar.
Se alimentan las compuertas del dispositivo con una sefial de oscilador local en 87,3 MHz, y de
radiofrecuencia en 10,7 MHz, para obtener la una frecuencia intermedia de 98 M Hz, el circuito & de
salida acopla las resistencias y simula una impedancia imagen igual a la impedancia de salida del
transistor, para adaptar a los 50 Q de la resistencia de carga.

El acoplamiento es directo tanto en las entradas de sefial RF y LO como en la salida de IF. Este
tipo de acoplamiento permite mantener un ancho de banda elevado en ambas entradas, por ello las
resistencias de compuerta Rg; y Rgy deben ser elevadas, para maximizar la transferencia de tensién
hacia las compuertas del MOSFET. Si bien esto no presenta una perdida de rendimiento considerable
para una sefial de baja potencia como lo es la sefial RF, los efectos perjudiciales de este acoplamiento

directo son mas notorios con una sefial fuerte como lo es la sefial de LO.

El acoplador de salida cumple varios roles: el primero es hacer una presintonia de la sefial de IF
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acoplando las impedancias de salida del transistor y la impedancia de carga para esa frecuencia en
particular, maximizando la transferencia de energia, y a la vez disminuyendo la ROE producida por la
reflexion de LO hacia las compuertas.. El segundo es atenuar las arménicas de alta frecuencia, pues

su respuesta en frecuencia es la de un filtro pasabajos.

7.2. Simulaciones

7.2.1. Medicion de la impedancia de salida

El software LTspice permite realizar diferentes simulaciones, en este caso fueron necesarios dos

de ellas: el comportamiento transitorio TRAN y el barrido en frecuencia AC.

Para encontrar la impedancia de salida se procedera a cancelar la parte reactiva con un compo-

nente reactivo externo de reactancia opuesta a la de salida del transistor, conectado en serie.

Inicialmente, se polarizé el circuito segun los requerimientos de disefio para el mezclador, para
que los valores dindmicos de impedancia de salida sean los m4s cercanos posibles a los de 1a operacién
deseada, y se aplic6 una sefial fuerte en el puerto de oscilador local por el mismo motivo, como se

muestra en la Figura

Luego, en busca de la reactancia, se conectd en serie a la salida un inductor L2 con una inductan-
cia arbitraria L = 3 uHy, seguido de una resistencia de carga R;, de un valor bajo para obtener un pico
de resonancia considerable. Se espera encontrar una frecuencia de resonancia por medio de un anélisis
AC como se muestra en la Figura[7.3] El valor del pico de resonancia es fy = 108,6 MHz, la capaci-

dad concentrada en la salida del circuito se puede calcular como Cout = (27mfy) 2L~ 1 = 0,715 pF

Se puede ajustar el inductor externo para que el circuito resuene a la frecuencia de salida deseada
1, = 98MHz, obteniéndose un inductor L = 3,68 uHy, y dentro del barrido en frecuencia se realiza
un barrido del valor de la resistencia de carga Ry con el comando STEP para obtener la mdxima
transferencia de potencia. Los resultados se reflejan en la Figura y el maximo obtenido es en

R; = 430 Q, definiendo la impedancia de salida a la frecuencia de trabajo como:

Zour = 430Q — j2270Q = 430Q + (ja0,715pF) " (7.1)
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~20
Rser=50

1004
T 5
c1 L2 o}
10n 100M
v-to N | A
R6 10n 3u RL
100k ; 50
~SINE(0 1 87.3MEG) V_drain_>
Ac1 U1
- CRF R7
Rser=50 H vt
V_RF 10n R1 1 c2
10k R3
~ SINE(0 20m 10.7MEG) . 20 :L)On
Rser=50 .

.ac dec 500 1MEG 1G
.options plotwinsize=0 .meas AC lout MAX I(RL)

.meas AC Vout MAX V(vout)

.meas AC Pout MAX Vout*lout

Figura 7.4: Circuito para medir la impedancia de salida. Fuente: propia.

Vivout)
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B -200°
B / \ 220°
B ' 240
B H 260
L H
i -280°
-300°
320°
-340°
-360°
380°
400°
“l-4200
440°
MHz 10MHz 100MHz 1GHz

Figura 7.5: Simulacién AC para encontrar la reactancia de salida. Fuente: propia.

7.2.2. Calculo del circuito adaptador de salida

Con un script en Python2.7 se calcula el acoplador de salida con el método de acoplador 7
descripto en la seccién[4.3] Se tiene en cuenta la impedancia obtenida en la seccién [7.2.1]como datos

de entrada:
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T . S

P71 S SO

189°

186°

183°

-40dB+

Figura 7.6: Potencia de salida para distintas resistencias de carga. Fuente: propia.

Rin = 430,0 Q
Cin = 0,729 pF
RL=50,0Q (7.2)

0 =98,0 MH

BW =5,0MH?

La impedancia de entrada en formato serie a fO =98 MHz es Z;,, = R;;,, — J (a)OCi,,S)*1 =R, —
JXin, =430 Q — j2227,75 Q 'y con la relacién de transferencia entre serie y paralelo se obtiene Zin, =

Rin, — j(00Cin,) ™" = Rin, — jXin, = 11971 Q — j2310,74 Q.

Los valores de Q son:

Oc = fo/BW = 19,6
0, =20c = 39,2 (7.3)

0, = \/Rl_L—np(l +0%)—1)=2,3285

Las reactancias en formato paralelo son:
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27| = Rin,/Q1 = 305,32 Q

|22, = R/ Q2 = 351,90 Q
(7.4)

C

20 = (2l | = o, T =2147Q

10l = 2l + A —323 300

Como la topologia seleccionada es un acoplador pasabajo, el elemento en serie debe ser un

inductor y los elementos en paralelo:

Ci = (o)) =461 pF
Gy = (a|xa,|) ! = 75,63 pF (7.5)
L= %]/ = 525,09 uHy

De la Figura[7.7]1as impedancias del adaptador se calculan segtin[7.6] evidenciando la adaptacién

de las impedancias imagen de carga y de salida del transistor.

Zin
-

Cin

: < <L

Figura 7.7: Esquematico del acoplador de salida. Fuente: propia.

Z89 = (((Riny + 2 )| 2c1) + 22) | X2 = 50Q — j5,20e 14 Q 76

7899 — (4ol |RL) + 1) |l otcr = 430Q + j2227,75 Q

7.2.3. Simulaciones del mezclador VHF

Las simulaciones del circuito en conjunto se llevaron a cabo en LT Spice, configurando el software
con los pardmetros adecuados para obtener los resultados deseados.

La Figura 7.8 muestra el espectro de salida en tensién de las distintas sefiales. Se puede ver que
la mezcla se produce en el puerto LO y el aislamiento entre los distintos puertos, los valores precisos

estdn especificados mds adelante.
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Este espectro se obtiene a través computando la FFT de la sefial temporal en un andlisis transi-

torio. Para obtener buenos resultados en el cémputo de la FFT es necesario:

= Limitar la duracién del anélisis transitorio .TRAN a un nimero entero de periodos de la sefial
de menor frecuencia T = fn:i}i ~ 93 45 ns, para las simulaciones siguientes se utilizaron 20T

» Comenzar el andlisis .TRAN luego de un nimero entero de periodos para permitir a la sefial
llegar a régimen, se utiliz6 17.

= Desactivar los modos de compresién, con el comando .options plotwinsize=0.

= El nimero de puntos depende de la frecuencia mdxima deseada para el analisis, FF Ty, =

1FFTy

—— seutilizé FFTy =24
2 Span

» El paso del andlisis transitorio debe ser la relacion entre la duracién de la simulacién y el
nimero de puntos de la FFT Step = Span/FF Ty = Tfinat — Tiniciat = 19T /16384.

Todas estas consideraciones permiten prescindir de una windowing function, pues la FFT se

calcula con una cantidad de puntos regular por periodo [23]].

Viv_g) V(vio) (vout)

r
\\
=\

N
D
'

Figura 7.8: Espectro de las sefiales de entrada y salida. Fuente: propia.

Es importante aclarar que todos los valores de potencia en dBm en la simulaciones deben medirse
como el valor RMS de la tensién sobre una resistencia de carga de 50 €, para poder ser comparados
directamente con las mediciones de los instrumentos. La siguiente ecuacidn explicita la relacién entre

estos valores:

Vrms

50 Q
P[dBm| = 101 7.7
[dBm] g W (7.7)
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En las simulaciones se variaron cinco pardmetros del circuito:

= La resistencia de drenador Rp, para cambiar la polarizacion.

= Laresistencia de gate R, para variar la ganancia de potencia de entrada de RF.

= Laresistencia de realimentacién Rrp, para variar el nivel de continua aplicado en la compuerta
2, de oscilador local.

= El nivel de potencia de RF.

= El nivel de potencia de LO.

Las simulaciones estdn acotadas a rangos de valores en los que LTSpice permitia continuar con
la simulacién, siendo el maximo valor de potencia de RF 0 dBm (sinusoide de 100 mV p en una carga
de 50 Q), y el mdximo valor de potencia de LO —6 dBm (sinusoide de alrededor de 360 mV p en una
carga de 50 Q). Sefiales mayores hacen que la simulacién transitoria no pueda converger.

Se consideraron 4 sefiales de interés, siendo la principal la frecuencia intermedia IF de la banda
lateral superior (fy; = 98 MHz), luego la frecuencia de RF (f, = 10,7 MHz), la del oscilador
local (f;, = 87,3 MHz) y el producto intermodulacién mas proximo a la banda lateral superior
Q2frr + fio = 1087 MHz). Los puertos de entrada se denominan puerto RF y puerto LO y el de

salida puerto IF.

En la Figura[7.9]se muestra la potencia de todas las sefiales de interés en el puerto IF en funcion
de la potencia de entrada en el puerto RF, parametrizadas en potencia de entrada en el puerto LO.
Al cambiar la potencia de oscilador local se logra un cambio lineal y aproximadamente unitario en
la potencia de cada una de las sefiales de salida. Como es de esperar, el aumento de potencia de
RF aumenta la potencia de salida en las frecuencias de RF, IF e IP3, sin afectar la potencia en la
frecuencia de LO, los cambios también son lineales y unitarios. La potencia de oscilador local en IF

tiene un mayor nivel que la potencia de IF.

Las Figuras y[7.I1) muestran las potencias de todas las sefiales de interés en el puerto de LO
y de RF respectivamente. Se muestra que en ambos puertos, la sefial predominante es la del puerto

correspondiente y varios dB por debajo se encuentran las demads, por el aislamiento entre puertos.

En la Figura[7.12] se muestra la potencia de la sefial IF en el puerto de IF, con resistencias fijas
de realimentaciéon RFB = 100 MQ y de compuerta RG1 = 10 kQ y RG2 = 100 kQ. Ademads de
variar las potencias de entrada, se varia la polarizacién variando la resistencia de drenador RD entre
600 Q y 1200 €, con el consecuente cambio de una corriente de drenador en estado de conduccién

Ips =33 mA a Ips = 16 mA. Se demuestra que el cambio en la potencia de salida no es significativo,
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Potencias en Puerto FI
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Figura 7.9: Potencia de las sefiales en el puerto IF. Fuente: propia.
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Figura 7.10: Potencia de las sefiales en el puerto LO. Fuente: propia.

y que al aumentar la potencia de oscilador local, se hace atin menos significativo.

En la Figura se muestra la relacion entre la potencia de salida y la resistencia de compuerta
RG1 de RF, que se mantiene constante para un gran rango de valores, disminuyendo para valores
demasiado bajos que acrecientan el desacoplamiento entre la compuerta y la impedancia de salida del
generador de RF.

Las Figuras[7.14]y [7.15| muestran el aislamiento entre el puerto IF y los puertos LO y RF respec-
tivamente. Se ve que la potencia de RF practicamente no afecta al aislamiento entre puertos, pero si
lo hace la potencia de oscilador local, a mayor potencia de oscilador local, el aislamiento del puerto

IF decrece. El aislamiento IF-RF decrece casi linealmente con un factor de 1,5 dB por cada 3 dBm de
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Figura 7.11: Potencia de las sefiales en el puerto RF. Fuente: propia.

aumento de potencia de LO. El aislamiento IF-LO no sigue esta regla lineal.

En la Figura se muestra el aislamiento RF-LO. Al aumentar la potencia de RF o de LO, el
aislamiento disminuye aproximadamente 1,4 dB por cada dBm de potencia de RF y 1 dB por cada
dBm de potencia de LO.

En la Figura[7.17) se muestra la ganancia para distintos valores de potencia de RF y potencia de
LO. La ganancia se computa como la relacién entre la potencia de RF en el puerto de RF y la potencia
de IF en el puerto de IF. Se puede ver que la potencia en RF no afecta en gran medida a la ganancia,
mientras que la potencia de oscilador local la afectan casi linealmente.

La medicion del punto de compresion de ganancia a 1 dB en simulacién no es posible, pues la
simulacidén transitoria en LTSpice no converge al aumentar la potencia de RF, es decir, cuando el
circuito se satura. La medicién del punto de interseccion de tercer orden en simulacién no es posible,
pues el algoritmo de la FFT no permite distinguir sefiales de muy baja potencia, necesarias para la

estimacién geométrica del IP3.
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P_Fl en Puerto FI
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Figura 7.12: Potencia de IF en puerto IF paramétrica en RD. Fuente: propia.
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Figura 7.13: Potencia de IF en puerto IF paramétrica en RG1. Fuente: propia.
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Aislamiento IF-LO
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Figura 7.14: Aislamiento entre puertos IF-LO. Fuente: propia.
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Figura 7.15: Aislamiento entre puertos IF-RF. Fuente: propia.
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Aislamiento RF-LO
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Figura 7.16: Aislamiento entre puertos RF-LO. Fuente: propia.
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Figura 7.17: Pérdida de conversion. Fuente: propia.
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7.3. Mediciones

El circuito implementado se muestra en la Figura el MOSFET BF964S esta soldado en el
reverso. Se puede ver que el acoplador consiste en dos capacitores ajustables en paralelo (uno de ellos
en paralelo con una capacidad fija) y un inductor que tiene un nicleo de ferrita ajustable, permitiendo
variar levemente su nivel de inductancia.

El inductor se calcul6 segin lo indicado en el capitulo[5| En un script en Python2.7 se calculan y
tabulan inductores con distintos valores de inductancia, variando el factor de separacién entre espiras,
el factor de forma (I/D), el factor de Nagaoka (k), el didmetro de niicleo (D) normalizado en didmetros
de mechas de taladro, la cantidad de espiras (V) (para que sea un nimero entero o con medias espiras),
y el didmetro de conductor a didmetros comerciales. El valor tabulado seleccionado y su aproximacién
se muestran en la tabla[Z.1l

Luego de fabricar el inductor, se realiza una medicién del circuito de la Figura con el
analizador de espectro para encontrar la resonancia y medir el valor de inductancia sabiendo que,
fo= (271\/LTT)*1. Donde Cy = Cx + C}, la capacidad Cy es la capacidad concentrada de la placa,
las soldaduras, la capacidad pardsita del inductor, de los inductores, etc. C; es un capacitor fisico de
capacidad conocida, soldado en la placa para aumentar la capacidad total Cr y obtener una frecuencia
de resonancia dentro del rango del analizador de espectro.

Como la frecuencia de resonancia fy = (Zn\/myl tiene dos incdgnitas (Cr =y L)
se realizan dos mediciones, cambiando el capacitor C; por uno de otro valor C,, midiendo dos fre-
cuencias de resonancia distintas f; y f> y obteniendo tanto el valor de capacidad parésita como el de
inductancia con el sistema de ecuaciones [Z.8l Los resultados de estas mediciones se muestran en el

cuadro

_ _ G(h/h))
CX o (C2 (fl/fz)z_] (78)

L=(@2rfi)*(Cx+C)~!
Los equipos utilizados para la generacion de las sefiales de RF y LO se muestran en la Figura
El analizador de espectro usado para la medicién en el puerto de LO es el GWInstek GSP-827.

El acoplador se ajustd iterativamente para obtener el maximo nivel de ganancia posible. Los

valores de las resistencias son Rg; = 10 kQ, Rp =600 Qy Rpp = 10 MQ.

En la Figura [7.21] se muestra el espectro de salida con una Prp = 0 dBm y una Pgr = —6 dBm
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" Tox T

=

Figura 7.18: Esquematico de la medicion de un inductor. Fuente: propia.

Out

Inductor para acoplador &

Valor requerido 633 nHy
Valor de tabla 609,8 nHy
Diametro del nicleo (D) 0,7 cm
Diametro de conductor (d) 0,085 cm
Factor de separacién 1,41
Factor de forma 2.5
Numero de espiras (N) 14,5

Tabla 7.1: Pardmetros de disefo del inductor. Fuente: propia.

, el nivel de referencia en 0 dBm hace que el piso de ruido sea demasiado alto para poder ver las

armoénicas de menor potencia. En la Figura[7.22] se muestra la misma medicion con Prr = —10 dBm

y un nivel de referencia de —25 dBm, que permite visualizar todo el espectro en VHF. La frecuencia

intermedia tiene un nivel Pjr = —31,6 dBm, la simulacién para condiciones simulares predijo un

nivel de —12,28 dBm, la discrepancia entre los valores medidos y simulados es alrededor de 20 dB

atribuidos a las pérdidas de los cables, pistas, soldaduras y conectores, la diferencia entre el modelo

SPICE y el componente real, las diferencias en la polarizacién, la desadaptacion de impedancias, etc.

Todos las mediciones se realizaron en el puerto de LO sin el filtro conectado, pero con el oscilador

local en 83 MHz para utilizar el notch del filtro. Como la frecuencia de RF se mantiene fija, la banda

Medicion del inductor

Parametro Inductor
fi 21,3 MH?
b 25,3 MH?
C 100 pF
G 68 pF
Cx 9,88 pF
L 508,08 nHy

Tabla 7.2: Medicién de inductancia. Fuente: propia.
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Figura 7.19: Mezclador VHF implementado. Fuente: propia.

(a) GWInstek AFG-2125. (b) Farnell PSG520H

Figura 7.20: Equipos utilizados para generar las sefiales del mezclador VHF. Fuente: propia.

lateral se traslada ahora a 94 MHz, se ajusté el acoplador de salida para obtener la mixima potencia

en esta frecuencia.

La Figura [7.23] muestra el rango de frecuencias completo del instrumento, mostrando que los
productos de intermodulacién y las armdnicas decrecen en potencia a frecuencias mds altas, hasta

estar por debajo del piso de ruido, definido por el nivel de referencia usado.
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La Figura[7.24]es una superposicién de la salida del mezclador sin filtrar con la respuesta del filtro
de salida, se pude ver que cambiando levemente la frecuencia del oscilador local puede conseguirse
que coincida con el notch del filtro, atenuando esta frecuencia del espectro de salida. La Figura
muestra el espectro de salida filtrado, el filtro atenué efectivamente la sefial de LO y las arménicas
de tercer orden. Sin embargo, las pérdidas de insercion hacen que la banda lateral superior se atentie
4.9 dB respecto a los resultados de la medicion sin el filtro (ver Figura como las pérdidas del
cable SMA agregado para conectar el mezclador al filtro son aproximadamente 1,5 dB, las pérdidas
de insercién del filtro son 3,4 dB.

Se continuaron las pruebas y se verificé el funcionamiento del circuito al variar pardmetros como
frecuencia de las sefiales y potencia de entrada de RF. La potencia de oscilador local se mantuvo en
Pro = 0dBm. Los resultados de la potencia de salida se muestran en las Figuras y se puede
corroborar que pase a que los niveles de potencia son considerablemente menores a los simulados, el
comportamiento es equivalente.

En la Figura[7.26] ademas, se muestra la regresion lineal realizada a partir de las mediciones, se
obtiene el punto de compresion de 1 dB aproximadamente en Prr = +6 dBm para Pp = 0 dBm.

En la Figura se muestra el aislamiento medido desde el puerto IF a los puertos RF y LO.
Se tom6 como potencia de entrada lo indicado por los generadores y se mantuvo el nivel de oscilador
local en 0 dBm. Se puede ver como ambos niveles de aislamiento se mantienen aproximadamente
constantes (en 5 dB para RF y 22 dB para LO) respecto a la variacién de potencia en RF.

Las Figuras[7.28]y [7.29 muestran la potencia de las sefiales medidas en el puerto LO y la ganancia
de conversidn respectivamente. La sefial del producto intermodulacién mds proximo pudo medirse al

aplicar una potencia en RF mayor o igual a 0 dBm.
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Figura 7.21: Salida mezclador VHF - Ref Level = 0 dBm. Fuente: propia.

Figura 7.22: Salida mezclador VHF - Ref Level = —25 dBm. Fuente: propia.
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Figura 7.23: Salida mezclador VHF en Full Span. Fuente: propia.

Figura 7.24: Salida del mezclador VHF y Filtro VHF. Fuente: propia.
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Figura 7.25: Salida del mezclador luego del filtro. Fuente: propia.

P_Fl en Puerto FI
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Figura 7.26: Potencia de salida en IF medida. Fuente: propia.
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Figura 7.27: Potencia de salida en IF variando Rs; medida. Fuente: propia.

Potencias en Puerto IF

. ’__*—_4___.——0—0——.
12
[T
o
£
[ om—
& “———a——a—a——————a—n - .___‘___‘.——k—:—"—‘
c
CH
@ 30
©
5
2 36
a
42
-48
-54
15 -10 5 0 5

P_RF en puerto RF

A Puerto IF -IF 94 MHz = Puerto IF - LO 83MHz @ Puerto IF - RF 10.7 MHz x Puerto IF - IP3 104.4

Figura 7.28: Potencias en puerto IF medidas. Fuente: propia.
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Perdidas de Conversién
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Figura 7.29: Ganancia de conversién medida. Fuente: propia.
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Figura 7.30: Aislamiento entre puertos. Fuente: propia.
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8.1. Diseilo

8.1.1. Introduccion

La etapa posterior al mezclador filtra la banda lateral superior en VHF hacia el siguiente mez-
clador, atenuando las frecuencias no deseadas. Como se expresé en el capitulo [6] existen diferentes
circuitos para implementar un filtro pasabanda que transmita la sefial de 98 MHz atenuando tanto
los niveles correspondientes de oscilador local, como del producto de intermodulacién de tercer or-
den y mayores. Con el objetivo de comparar la respuesta en frecuencia de cada filtro mencionado
anteriormente, se realizaron simulaciones en el software Advanced Design System 2016.01.

Se consider6 el disefio de un filtro de Butterworth, o maximum flatness, cuya respuesta en fre-
cuencia carece de ripple en la banda de paso (variacién periddica de las pérdidas de insercién en
funcién de la frecuencia), y el incremento de la atenuacion para frecuencias que se aproximan hacia
la banda de rechazo es suave. Para una atenuacion importante de sefiales con frecuencias cercanas
a la banda de paso, que deben ser filtradas, este disefio requiere un orden de filtro mayor, lo que se
traduce en una mayor complejidad del circuito y cantidad de elementos reactivos. Esta cantidad de
componentes involucrados en el circuito genera mayores pérdidas de insercién, especialmente si los
inductores son de nucleo de aire fabricados manualmente.

B ] Filter DesignGuide - m} X
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¥ BP0 X H

Current Schematic SmartComponent

VHF _e_filter_ideal [pi_dadam_lib:VHF_e_filter_ideal:sches ¥ | DA_LCBandpassDT1 R
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Figura 8.1: Herramienta de disefio de filtros en ADS. Fuente: propia.
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La sefial fuerte de oscilador local estd relativamente proxima en frecuencia a la sefial de IF,
ambas presentes en la salida del mezclador. Como se espera atenuar el oscilador local con este filtro,
se analizaron las respuestas de los disefios inverso de Chebyshev y eliptico, pues ambos presentan
una caida acentuada en la ganancia, en frecuencias fuera y proximas a la banda de paso, manteniendo
un orden de filtro bajo y ripple en la banda de paso acotado.

El software ADS permitié hacer una comparacion inicial de las respuestas de cada filtro, defi-
niendo el nivel mdximo de atenuacién en la banda de paso, el minimo de la banda de rechazo y las
frecuencias de corte del mismo, con ayuda de la herramienta Filter Design Guide, mostrada en la
Figura[8.1] En todos los disefios, a medida que crece la exigencia del filtro, producida por factores co-
mo el aumento de la selectividad a través de la reduccion del ancho de banda, el incremento del nivel
minimo en la banda de paso (traducido en una disminucion del ripple y menores pérdidas), asi como

una mayor atenuacion en la banda de rechazo, conlleva a un filtro de mayor orden y complejidad.

8.1.2. Procedimiento

Manteniendo el requisito de una implementacién simple y de bajo costo, el filtro en VHF se
centr6 en 98 MHz y se disefié con un ancho de banda tal que asegure la atenuacion del oscilador local
de la etapa anterior y de los productos intermodulacién de tercer orden, tal como se especificé en el
capitulo [6]

Para comparar los disefios, se utilizaron los pardmetros de la Tabla[8.Ten ADS. Realizando una
simulacion de pardmetros S, enfocando el analisis al coeficiente S(2, 1) de transmisién directa, se ob-
tiene la respuesta en frecuencia de la ganancia del modelo. En la Figura[8.2] se muestra el controlador

de simulacién y las frecuencias de andlisis.

Parametros de disefio del filtro VHF

Frecuencia de corte inferior 88 MHz
Frecuencia de corte superior 112 MH?
Ancho de banda a —3 dB 24 MHz
Atenuacion maxima en la banda de paso 0,5dB
Atenuacién minima en la banda de rechazo 33dB
Impedancias de entrada y salida 50 Q

Tabla 8.1: Pardmetros de disefio para filtro en VHF. Fuente: propia.

En una primera instancia, la herramienta de disefio produce circuitos matematicamente éptimos.

Los inductores y capacitores que conforman el filtro son ideales, en otras palabras, contienen pérdidas
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nulas y valores de capacidad e inductancia exactos, sin tener en cuenta los valores comerciales o las
pérdidas de conectores, soldaduras, etcétera. Se muestran los disefios de los filtros en la Figura|8.3
Los parametros de disefio se consiguieron con filtros de distinto orden; se puede observar que el filtro
de Butterworth (maximum flatness), en la Figura [8.3a) es el de mayor orden, seguido por el filtro
eliptico y por tltimo el inverso de Chebyshev [8.3¢

En la Figura 8.4 se puede ver que las bandas de paso son planas para todos los filtros ideales,
la diferencia notable es que el filtro maximum flatness (mf) tiene una caida suave y permanente en
la banda de rechazo, mientras que el inverso de Chebyshev (ic) y el eliptico (e) tienen caidas mds
abruptas, con un notch de atenuacion cercano a la banda de paso y luego una atenuacién en la banda
de rechazo constante.

Considerando que la sefial de oscilador local tiene una potencia considerable en la salida del mez-
clador, se decidi6 tomar ventaja del notch de los disefios (ic) y (e) para atenuar esta sefial. Descartando
el filtro de Butterworth, se opt6 por el disefio mas simple del filtro (ic), siguiendo los pardmetros de
la Tabla[8.2] a pesar de una menor atenuacién en la banda de rechazo, pues se estimé que los niveles

de los armoénicos serian atenuados lo suficiente con el disefio seleccionado.

Parametros de disefio del filtro VHF

Frecuencia de corte inferior 88 MH?
Frecuencia de corte superior 112 MH7
Atenuacion maxima en la banda de paso 3dB
Atenuacién minima en la banda de rechazo 20dB
Impedancias de entrada y salida 50 Q

Tabla 8.2: Pardmetros de disefio para filtro inverso de Chebyshev en VHF. Fuente: propia.
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@ S-PARAMETERS | SWEEP PLAN I
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Figura 8.2: Simulacién de pardmetros S en ADS. Fuente: propia.

136 Rodrigo H. Cervetto - Federico T. Dadam



Filtro VHF

L . L . L .
c C [

L2 c2 L4 L6

L=468 729214 nH C=5482991 pF L=640.296015 nH L=171.566802 nH

c6
R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm Rete2Onm | C=1497981pF

c4
C=4.013828 pF

Num=1 ¢, © L © L ©
L1 Cc1 L3 Cc3 LS C5
L=37 449526 nH C=68 62672 pF L=10.03457 nH C=256.118406 pF L=13.707478 nH C=187 491686 pF
R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm
=

(a) Filtro de Butterworth ideal. Orden 6

L
L2 82
L=375.625673 nH -
R=1e-12 Ohm O 0042019 pF
L
L3 L5 gs
L=63.066779 nH L=428.804393nH <.
R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm c-\s.993493 PP
Q‘ ) SN . —r Y, —) |—...-< >
c3 P2
o1 t C=40.751061 pF 4 Num=2
- Y
e 7 o e 7 = o4
L=18.600184nH | O 1o817273pF L=13.998083nH | C=183.599296 pF
R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm
(b) Filtro eliptico ideal. Orden 4
L L
L2 L3
L=36.813221nH L=56.392214 nH
R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm
oYY oYY
C C
C=45.574344 pF| C=69.812912 pF P2
P1 s L H }— H I— ' L] Num=2
Num=1 l¢ 3
L L C L L C
L1 — C1 L4 — C4
L=25.458106 nH C=100.951665 pF L=25.458106 nH C=100.951665 pF
R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm

(c) Filtro inverso de Chebyshev ideal. Orden 3

Figura 8.3: Filtros ideales obtenidos con la herramienta de sintesis de ADS. Fuente: propia.
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VHF Filter - Ideal components
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Figura 8.4: Comparacién de respuestas de filtros ideales en VHF. Fuente: propia.
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8.2. Simulaciones

Para acercar el andlisis de la simulacién al comportamiento de la implementacién fisica, es posi-
ble reemplazar estos resultados obtenidos para cada elemento por valores comerciales normalizados,
agregar pérdidas y realizar la simulacién de pardmetros S nuevamente, comparando los resultados en
la Figura[8.5]

Se puede ver que los niveles de las bandas de paso y de rechazo no se ven afectados significati-
vamente con respecto a los de la Figura[8.4] pero si aumenta el ripple dentro la banda de paso en los
filtros inverso de Chebyshev y eliptico, siendo sensiblemente mayor en este tltimo. Esta es la razén

por la que se decanta la eleccidn del filtro (ic).

VHF Filter - Normalized components

e filter norm..

mf filter norm..

F_ic_filter_norm

dB(VH
dB(VHF
dB(VHF

-70 I A R L L L L L L
50 60 70 80 90 100 110 120 130 140 150

dB(VHF_mf_filter_norm..5(2,1)}) ++++ fre q M HZ
1
dB(VHF_e_filter_norm..5(2,1)) G&&60©

dB(VHF_ic_filter_norm..§(2,1)) ———

Figura 8.5: Comparacion de respuestas de filtros normalizados en VHF. Fuente: propia.

En la Figura[8.6] se muestra el filtro inverso de Chebyshev resultante de la simulacién de compo-
nentes normalizados con bajas pérdidas. El ancho de banda a —3 dB es de 22,7 MHz (entre 89,7 MHz
y 112,4 MH?z), centrado en 112,4 MHz, con un pico en la banda de paso en 94,9 MHz a 0 dB aproxi-
madamente. El notch de —59 dBm en 81,6 MHz sera utilizado para atenuar la sefial de oscilador local

de la salida del mezclador. La banda de rechazo de —20 dB atenuara el resto de los armonicos.

Para continuar la etapa de simulaciones, se implemento el circuito con la librerfa de TDK Corpo-
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VHF Filter - Inverse Chah§shev Normalized components

0 - — m2
5 1 ;’ \\ freq=112.4MHz
o 10— / Y dB(VHF_ic_filter_norm..S$(2,1))=-3.051
«w / 4
£ -20 I \ —m1
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g Lo I | m3
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Figura 8.6: Respuesta del filtro inverso de Chebyshev. Fuente: propia.

ration, utilizando inductores de montaje superficial con Q = 26, medidos a 100 MHz y capacitores
también de montaje superficial con baja tangente de pérdidas, para compararlos con componentes
ideales de valores 6ptimos asi como componentes normalizados con pérdidas bajas. La comparacion
se muestra en la Figura La curva ic_filter_norm mostrada en las figuras anteriores, de compo-
nentes normalizados con pérdidas bajas y una simulacién de pardmetros S a nivel esquemadtico. La
curva ic_filter_real se obtiene con la misma simulacién pero utilizando los componentes provistos

por TDK.

La curva ic_filter_cosim se obtiene con una cosimulacién electromagnética, donde se propone
un layout como el de la Figura [8.8a] con un sustrato de FR-4 definido como en la Figura La
cosimulacién se configuré para que se utilicen los componentes a nivel de circuito, como los ha
definido el fabricante en la libreria, y se simule el efecto de las pistas de cobre en la respuesta en
frecuencia del filtro, como se ve en la Figura@ con una simulaciéon de momento de RF, como se

detall6 en el capitulo[6]

Se puede ver que utilizar componentes reales de montaje superficial provoca un ligero aumento
de ancho de banda en —3 dB, mayores pérdidas de insercién en la banda de paso y notch menos
pronunciados. La cosimulacién muestra un corrimiento en frecuencia que se deben a las capacida-
des e inductancias pardsitas de las pistas, asi como conexiones de componentes que tiene en cuenta
esta simulacion. Esto implica que los elementos reactivos deben ser variables para poder ajustar la
respuesta en frecuencia. En definitiva, la simulacién con componentes reales y la cosimulacion refle-
jan una respuesta mas verosimil del la implementacién del filtro que la simulacién con componentes

esquematicos.
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VHF Filter - Inverse Chebyshev comparition
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Figura 8.7: Comparacion de filtros inversos de Chebyshev. Fuente: propia.
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Figura 8.8: Herramientas para la cosimulacién. Fuente: propia.

Finalmente se tiene en cuenta el efecto de la tolerancia de los componentes provista por el fa-
bricante en la libreria de TDK: +5% para los capacitores y +20/ — 15% para los inductores. La
simulacién de Montecarlo de la Figura [8.9] muestra que la respuesta en frecuencia puede correrse

hasta 4,7 MHz y las pérdidas de insercion varian hasta 1,43 dB en el centro de la banda de paso.
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VHF Filter - Montecarlo Simulation

m m5
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Figura 8.9: Efecto de la tolerancia de los componentes en simulacién de Montecarlo. Fuente: propia.

8.3. Mediciones

Si bien en las simulaciones se utilizaron componentes de montaje superficial (pues los fabricantes
no proveen librerias para ADS de componentes through hole), en la implementacion se opté la fabri-
cacion de los inductores manualmente. Los componentes estdn disponibles inicamente en Mouser o
DigiKey vy, si bien su costo es bajo, las tarifas de envio eran excesivas, las herramientas para soldar
componentes SMD disponibles no son las éptimas y, si bien los resultados depende de la calidad de
fabricacion de las bobinas, la diferencia en el costo justifica la eleccién a pesar de que los resultados
puedan ser subéptimos.

Los capacitores seleccionados fueron valores comerciales, coincidentes con el filtro normalizado,
en funcidén de ellos se modifico ligeramente los valores de los inductores para mantener la respuesta.
Se utilizaron capacitores de disco de micaplate o cerdmicos (en funcién de la disponibilidad) y con
coeficiente de temperatura compensado (NPO). El circuito a implementar se muestra en la Figura

3.10]

L2 L3
L=36 nH L=56 nH
R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm

e

o . o

L dc
TermG L4 T

L1 c1 —C4 .
[Py —— L=24 nH €=100 pF L=24 nH €=100 pF - TermG
Num=1 R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm TermG2
= Num=2
2=50 Ohm =

1L
Ir

Figura 8.10: Filtro inverso de Chebyshev a implementar. Fuente: propia.

Los inductores se calcularon como se especifica en el capitulo [5] con el mismo procedimiento
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Inductores Filtro VHF
Valor requerido 24 nHy 36 nHy 56 nHy
Valor de tabla 24.07nHy 36,88 nHy 56,81 nHy
Diametro del nicleo (DO) 0,4 cm 0,5cm 0,6 cm
Diametro de conductor (d) 0,06 cm 0,085cm 0,085 cm
Factor de separacion 1,41 1,41 1,41
Factor de Forma 0,5 1 0,55
Numero de espiras (N) 2,5 30 3,0

Tabla 8.3: Valores de inductores. Fuente: propia.

Medicion de Inductores
Parametro  Inductor 1 Inductor 2  Inductor 3  Inductor 4

S 100,0 MHz 100,0MHz 832MHz 655MH?
f 139,0MHz 140,5MHz 1154MHz 91,0 MHz
Cx 9,86 pF 9,67 pF 10,37 pF 19,8 pF

L 23,05nHy 22,64nHy 33,15nHy 53,68 nHy

Tabla 8.4: Medicién de inductores. Fuente: propia.

detallado en Los valores de los inductores tabulados tedricamente y su aproximacion se mues-
tran en la tabla Los resultados de las mediciones de frecuencias de resonancia e inductancia se
muestran en el cuadro[8.4] los capacitores fisicos utilizados fueron C; = 100pF y C2 = 47pF

En la Figura [8.T1] se muestra la implementacién fisica final del circuito, con su respectivo blin-
daje. La placa tiene las menores dimensiones posibles y la masa ocupa el plano de abajo, para co-
nectar el blindaje y los conectores SMA. En la Figura [8.12] se muestra el ancho de banda del filtro
de 19,6 MHz, con frecuencias de corte 88,98 MHz y 108,57 MHz. Con el nivel de Tracker Genera-
tor (TG) en —10 dBm, las pérdidas de insercién en la banda de paso son 5,2 dB aproximadamente,
considerando que las pérdidas de los cables para esta frecuencia son 1,5 dB por cable, las pérdidas de
insercién netas del filtro son 2,2 dB.

En la Figura [8.13| se puede ver un ripple en la banda de paso de 1,1 dB y en la Figura [8.14] el
notch en 82 MHz con un nivel de atenuacién de 43dBm y el resto de la banda de rechazo tiene 30 dB
de atenuacion. En la Figura[8.15]se puede ver que al bajar la potencia del TG a —30 dBm la respuesta
en frecuencia se mantiene y las pérdidas de insercién de la banda de paso, la atenuacién de la banda
de rechazo y la atenuacién del notch se escalan correspondientemente en potencia, todos los niveles
decrecen 20 dB.

En la Figura [8.16] se muestra el efecto del blindaje de latén implementado. Blindado, el pico

de resonancia fuera de la banda de paso se encuentra a 450 MHz con una atenuacién de —11,5 dB
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respecto al nivel de sefial del TG, mientras que sin blindaje el mismo pico se encuentra a 215 MHz
aproximadamente a —18 dB respecto del nivel de sefial del TG. La respuesta a alta frecuencia es simi-
lar en ambos casos. Cabe destacar que el nivel de los armdnicos a frecuencias superiores a 400 MHz
es infimo y no interfieren con las sefiales en UHF de la siguiente conversién. En cambio, a 200 MHz
se encuentra la 2%¢ arménica del oscilador local, con una potencia considerable, que el filtro no era

capaz de atenuar, razon que justifica el blindaje.

(a) Blindaje del filtro VHF. (b) Filtro VHEF, vista superior.

Figura 8.11: Implementacidn del filtro VHF. Fuente: propia.

(a) Frecuencia de corte superior. (b) Frecuencia de corte inferior.

Figura 8.12: Ancho de banda del filtro VHF. Fuente: propia.
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Figura 8.13: Medicion del ripple en la banda de paso del filtro VHF. Fuente: propia.

Figura 8.14: Medicidn de la frecuencia del notch del filtro VHF. Fuente: propia.
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Figura 8.15: Respuesta en frecuencia del filtro VHF con TG = —30 dBm. Fuente: propia.
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(a) Filtro blindado

(b) Filtro sin blindar

Figura 8.16: Efecto del blindaje en el filtro VHF. Fuente: propia.
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Mezclador UHF

9.1. Diseio

Una vez obtenida la primer traslacién en frecuencia, discriminando tanto los productos de inter-
modulacién como los niveles de sefiales de entrada de RF y LO (10,7 MHzy 87,3 MHz) de la primera
conversion, el siguiente objetivo es llevar la banda lateral superior de 98 MHz a 2,16 GHz, requeri-
dos por el resto del sistema. Al encontrarse esta etapa en la banda de UHF, y teniendo en cuenta las
exigencias del mezclador asf como las dificultades en la implementacion de circuitos mezcladores ba-
sados en elementos discretos en alta frecuencia, se optd por utilizar uno de los circuitos mezcladores

de un kit de Minicircuits provisto por el LRFyM, compuesto por dispositivos que se muestran en la
Figura[0.1]

Kit K1-MCA1+ Electrical specifications of each model

Model LO Frequency Conversion RF In IP3 LO-RF LO-IF
Level (MHz) Loss @1dB (dBm) Isolation Isolation
(dBm) (dB) Compr. (dB) (dB)
(dBm)
LO/RF IF Typ- Typ. Typ. Typ. Typ.
MCA1-85L+ 4.0 | 2800-8500 DC-1200 6.0 0.0 11 35 38
MCA1-12GL+ 4.0 3800-12000 DC-1500 6.5 1.0 9 38 40
MCA1-24+ 7.0 300-2400 DC-700 6.1 1.0 10 40 25
MCA1-42+ 7.0 1000-4200 DC-1500 6.1 1.0 10 35 20
MCA1-60+ 7.0 1600-6000 DC-2000 6.3 1.0 9 32 17
MCA1-24LH+ | 10.0 300-2400 DC-700 6.5 5.0 13 40 22
MCA1-60LH+ | 10.0 1700-6000 DC-2000 6.4 5.0 13 35 21
MCA1-42MH+ | 13.0 1000-4200 DC-1500 6.2 9.0 16 32 20
MCA1-80H+ | 17.0 | 5000-8000 DC-1250 6.3 14.0 24 35 35
MCA1-113H+| 17.0 | 3800-11000 DC-1800 6.7 14.0 23 35 32

Protected under U.S. Patent 7,027,795

[JMini-Circuits’

ISO 9001 1SO 14001 CERTIFIED

Figura 9.1: Kit de mezcladores de Minicircuits. Fuente: [25]].

En este kit se pueden ver diferentes mezcladores de gran ancho de banda, bajas pérdidas de
conversion y alto aislamiento entre puertos. Se eligié el MCA1-42+ teniendo en cuenta los rangos de
frecuencia para los puertos RF, IF y Lqﬂ Se priorizé ademads el menor nivel de mezclador, si bien un
nivel bajo es tiene menor figura de ruido, también hace que la sefial de LO en el espectro de salida
tenga un menor nivel y pueda filtrarse mds facilmente.

El MCA1-42+ es un mezclador a diodos doblemente balanceado cuyas caracteristicas provistas

por el fabricante determinan una pérdida de conversion de 6,41 dB, aislacion LO-RF de 37,39 dB y

La nomenclatura del fabricante considera los puertos RF-IF para un disefio de down conversion, segin esto, en el
puerto de RF habrd una sefial de una mayor frecuencia que en el puerto de IF. Para el sistema de up conversion, estos
puertos pueden intercambiarse.
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LO-IF de 22,79 dB, como puede verse en la Figura[9.2] considerando un nivel de oscilador local de

+7 dBm.
Typical Performance Data
Frequency Conversion Isolation Isolation VSWR VSWR
(MHz) Loss L-R L-1 RF Port LO Port
(dB) (dB) (dB) (:1) (:1)
LO LO LO LO LO
RF LO +7dBm +7dBm +7dBm +7dBm +7dBm
1000.00 1030.00 5.93 36.80 22.41 219 3.84
1500.00 1530.00 6.01 35,22 21.88 321 251
2000.00 2030.00 6.41 37.39 22,79 3.02 3.24
2500.00 2530.00 5.91 38,13 19.07 2.05 4.23
3000.00 3030.00 5.44 39.35 21.73 2.00 3.58
3500.00 3530.00 6.09 30.96 24.75 2.05 2.36
4000.00 4030.00 7.25 31.34 21.51 3.39 3.19
4200.00 4230.00 7.49 31.37 17.80 3.74 4.93

Figura 9.2: Rendimiento tipico del MCA1-42+. Fuente: ||

El fabricante no provee un modelo para la simulacién de este dispositivo en ADS, por lo que se

decidié simular el comportamiento de este de un mezclador doblemente balanceado con un anillo

de diodos Schottky (ver Figura[9.3)), utilizando el circuito integrado SMS7621-081LF compuesto por

cuatro diodos.

TF3

e 7 | T1=2.00

T2=2.00

LNV

EIE

1

MS7621-08{LF

P5
Num=5

L

P4
Num=4

(a) Esquematico general.

L2 L3
L=1.0nHC L=1.0nHC L=1.0nH
Re | C1 R= C2 R=
C=0.07 pF C=007pF
f f s
o 4 . i~ Diode_Model
L LT L Ll SMS7621
%) Diode h Diode 18=4.00-8 A
Hosnn DIODE1 R DIODE2 Rs=12 Ohm
e Model=sMs7621 0" Model=SMS7621 N-1.05
Area= a= t=1e-11
Periph: Periph= Cjo=0.1e-12F
Scale= Scale= V051V
Region= Region= M=0.35
c Temp: c Temp= Fe=05
c3 Trise= ca Trise: V=3V
C=0.07pF Mode=nonlinear C=0.07pF Mode=nonlinear lov=te-5 A
I b Xti=2
Eg=069
o r~t B I~
> 11 >
P3 l[1 Diode ‘I:E Diode
Num=3 7 DIODE4 4 DIODE3
™ Model=sms7621, g L-0-3"H Model=SMS7621, | g
L=1.0nH ",‘:i‘:'r L=1.0nH F;’p’rr L=1.0nH
- R= - R=
Scale= Scale=
Region= Region=
B Temp= B2 Temp= P
Num=1 oo Num=2 Trise Num=3

Mode=nonlinear

Mode=nonlinea

(b) Detalle del integrado.

Figura 9.3: Circuito para simulacién de mezclador a diodos doblemente balanceado. Fuente: propia.

9.2. Simulaciones

Un balance armoénico se utilizé para simular los efectos del mezclado de sefiales con distinta

frecuencia. Tanto las arménicas de RF y LO como los productos de intermodulacién originados por

este circuito, pueden analizarse para distintos puntos de operacion.
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En la Figura[9.4] se muestran los elementos utilizados para llevar a cabo una simulacién en ADS.
Se consideraron terminales ideales adaptados a impedancias de 50 Q y pérdidas de pistas y conexiones
nulas. Como se mencioné en el Capitulo [T} los pardmetros que caracterizan a un mezclador son las
pérdidas de conversion, la compresion a 1 dB de conversion, los aislamientos entre puertos, el punto

de interseccion, entre otros.

|_Probe
I_load

’ @ I HARMONIC BALANCE |

HarmonicBalance

MaxOrder=14 |_Probe

Freq[1]=LOfreq I_RFin

Freq[2]=RFfreq

Order{1]=11

Order{2]=3 P_1Tone

SS_MixerMode=yes RFport

SS_Freq=1.0 kHz  Num=1

UseKrylov=yes Z=50 Ohm
VAR P=dbmtow{P_RF)

@V AR2 Freq=RFfreq

LOfreq=2062MHz |_Probe
gFg:q?:MHZ I_LOin

Vload

LOin @- Term
— IFport

Num=2
Z=Zload Ohm

P_nHarm

PORT3

Num=3

Z=50 Ohm

Freq=LOfreq
P[1]=polar(dbmtow{P_L0),0)
—  P[2]=polar(dbmtow{P_L0-100),0)
P[3]=polar(dbmtow{P_L0-100),0)

P_LO=T
Zioad=50+j"0

IFfreq=LOfreq + RFfreq

Figura 9.4: Simulacién de mezclador de UHF. Fuente: propia.

Es de interés analizar el resultado de la conexion del circuito comprobando las sefiales presentes
tanto en el puerto de RF como el de IF. En la Figura [9.5] se presentan distintas componentes de fre-
cuencia, producto de la mezcla, en los puertos de entrada y salida, atendiendo a un nivel de oscilador
local de 7 dBm, y de —30 dBm para el de RF.

Para visualizar la informacién proporcionada por las distintas simulaciones, la herramienta per-
mite incluir ecuaciones como la mostrada en la Figura[0.6] cuyas variables se pueden representar en
cuadros, gréficas, listas, entre otras. Como se puede apreciar, para las condiciones de sefial de RF y
LO definidas anteriormente, las pérdidas de conversién son de 4,791 dB. En la Figura[0.7)se muestran
las impedancias de entrada y la relacién de onda estacionaria (ROE) o Voltage Stationary Wave Ratio
(VSWR) de los puertos de RF y LO para las frecuencias de trabajo.

En la Figura[9.8]se muestra la configuracién con la que se vario la potencia de entrada en el puerto
RF y se midid la potencia de salida a la frecuencia deseada en el puerto de IF, a medida que la potencia
de entrada aumenta la potencia de salida se satura. Los resultados de la simulacién se muestran en
la Figura [9.9] La recta Pideal_IF_Up mantiene constante la pérdida de conversién obtenida con

el nivel inicial de RF en —30 dB, y la curva PIF_dBm muestra la potencia de IF obtenida de la
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Input Spectrum
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(b) Espectro de frecuencias en el puerto de salida.
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Figura 9.5: Espectros presentes en la entrada y salida del mezclador de UHF. Fuente: propia.

simulacidn, a partir de la variaciéon de RF. En la misma Figura el marcador m2 determina la potencia
de entrada (PN dB), al puerto RF que causa N dB de compresién de ganancia. se muestra que el punto
de compresion de 1 dB se obtiene con una potencia de RF de 6,15 dBm.

Para el anlisis de la figura de ruido (NF) se prepar6 una simulacion como la de la Figura0.11]
El nivel de ruido es proporcional a la temperatura, por lo que se incorpora el controlador Options al
esquematico fijando 16,85C (290 K) al pardmetro de temperaturaE]

Se consideré el andlisis del ruido en el puerto de salida del circuito, exclusivamente a la frecuen-
cia de la banda lateral superior resultado de la mezcla, es decir, a 2,16 GHz. En ella, las entradas para
la sefial de ruido serdn tanto el puerto de RF como el de OL. Se puede ver en[0.12] considerando una
potencia de sefial RF de —30 dBm, y de OL de +7 dBm, que la figura de ruido del mezclador es de
7,24 dB, con una temperatura equivalente de ruido de 1247 K.

Se realiz6 una simulacién variando la potencia de oscilador local Ppy, y de sefial de entrada Prp

2Valor normalizado para la configuracién de mediciones sobre la figura de ruido definido por la IEEE.
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Output )
Frequency RF Voltage RF Pavailable F_Pavailable=mix(P_RF,{0,1})
‘ 98.00 MHz 0.017 /-0.258 -30.000 ‘ F_Voltage = mix(HB.VRFin (0,1}
Output .
Frequency LO Voltage LO Pavailable 0_Pavailable=mix(P_RF,{1,0})
‘ 2.062 GHz 1.017/0.945 7.000 ‘ 0_Voltage=mix(HB.VRFin,(1,0}
Output Up Conversion Output 0.5 ; . —— i
Frequency Gain (dB) voltage =0 Viad {11) I-toadi 1.1
onvGain=10*log(PIF_W)+30-P_RF[0]
‘ 2.160 GHz 7.949  0.004/139.178 ‘ t Voltage = mix(HB Viozd. (1)

Figura 9.6: Pérdida de conversién del mezclador en UHF. Fuente: propia.

Zload Impedancia de referencia para Rho y VSWR.
50.000 ﬂmﬂ
RF - . . Reflection
Port Freq y P 1ce Coefficient VSWR in_RFport=mix(HB.VRFin,{0,1})/mix(HB.|_RFin.i,{0,1})
ho_RF=(Zin_RFport-Z0)/(Zin_RFport+Z0)
98.0 MHz 3.05E2 - j9.76 0.72/-0.62 6.10 ‘ 'SWR_RF=(1+mag(Rho_RF))/(1-mag(Rho_RF))
LO Reflection in_LOport=mix(HB.VLOIn,{1,0})/mix(HB.I_LOin.i{1,0})
Port: Frequency Impedance Coefficient VSWR ho_LO=(Zin_LOport-Z0)/(Z0+Zin_LOport)
2.06 GHz  1.27E2 +j7.43 0.44/3.11 2.55 ‘ SWR_LO=(1+mag(Rho_LO))/(1-mag(Rho_LO))

Figura 9.7: Impedancias y ROE del mezclador en UHF. Fuente: propia.

y se obtuvieron las curvas de las Figuras [0.13a]y [0.13b] Puede verse que al disminuir la potencia de
OL por debajo de 0 dBm, o al incrementarla por encima de 22 dBm, la figura de ruido aumenta con-
siderablemente. Entre estos valores se mantiene moderadamente estable en 7 dB. A su vez, aumentar
el nivel de potencia de RF superando los 2 dBm, resultaria también en el incremento de la figura de
ruido. Considerando que la variacién de uno de los factores afecta la medicién de la otra, se muestra

en la Figura[9.14]c6mo afectan ambas potencias en la NF.
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Use SweepPlan= ) PORT3
SweepPlan= @MR Num=3
Reverse=no 'vARZ Z=50 Ohm
LOfreq=2062 MHz Freq=LOfreq
RFfreq=98 MHz P[1]=polar{dbmicw{P_LO),0}
[i% | narmoNic BALANCE P_RF=30 = PEpolardbmiow(_LC-100)0)
P_LO=T Pl3]=polar{dbmtow{P_LO-100),0}
HarmonicBalance Zioad-50+j%0
HE2
MaxOrder=14 [E] var
Freq[1]=LOfreq VAR1
Freq(2-RFfreq IFfreq=LOfreq+RFfreq
Order1]=11
Order{2]=3

55_MixerMode=
$5_Freq=1.0 kHz
UseKrylov=na

Figura 9.8: Simulacién para compresion de conversion del mezclador en UHF. Fuente: propia.

Output power delivered to load

PIF_dBm c-0-060

0 Pideal IF Up ———

_Ir_uUp
PIF_dBm

-10—

-20—

-30—

Pideal_IF_U

'40 IIIIIIIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
30 25 -20 -15 10 -5 0 5 10

P_RF

Figura 9.9: Curva de pérdida de conversion para mezclador de UHF. Fuente: propia.

A medida que aumenta la potencia de sefial RF, también lo hacen los productos de intermodu-
lacién de tercer orden. Debido a ello, la medicién de interés a realizar para todo mezclador es el
punto de interseccién de tercer orden, aplicando en la entrada dos frecuencias préximas entre si. La
simulacion de la figura[9.15]recopila los controladores necesarios para medir el punto de interseccién
entre las rectas de potencia del producto de intermodulacién de segundo (2,161 GHz) y tercer orden
(2,163 GHz), ambas en funcién de la potencia de entrada RF (98 =1 MH7z).

ADS proporciona un célculo directo de este punto por medio del controlador /P3_out sobre el
cual se realiza el cdlculo mediante la banda lateral superior (High_TOI) o inferior (Low_TOI). En

cada caso el resultado es idéntico: el punto de interseccién se encuentra a un nivel de salida en el
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Conversion Loss vs. Available Source Power
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Figura 9.10: Simulacién de la compresion de conversién para mezclador de UHF. Fuente: propia.

puerto IF de 1,6 dBm, con una potencia de RF de 9,6 dBm, si la ganancia de conversion se mantuviera
constante.

En la Figura[9.16] pueden verse las curvas P_FI, relativo al producto de segundo orden, y P_3rd
correspondiente al de tercer orden. Las curvas P_FI_ideal y P_3rd_ideal suponen que no existe
una saturacion en el nivel de potencia de salida, revelando el punto de interseccion de tercer orden
simulado. Se destaca ademds que para la simulacién efectiva de este valor, el nivel de sefial RF debe
ser lo suficientemente bajo de forma que la sefial IF no se encuentre saturada. En la Figura se
muestra el resultado de la simulacion del IP3, a medida que aumenta la sefial RF con una Prp =7 dBm
constante, el IP3 decrece. En la Figura[9.18|se muestra el mismo célculo variando la sefial de LO con

una Prr = —30 dBm. A mayor potencia de LO, el IP3 crece.
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mixer_sms7630-040LF

|_Probe
HARMONIC BALANCE LREn
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IFfreq=LOfreq+RFfreq

Options1

P_OL
Start=-20 5top=30 Step=1 Lin=

UseSweepPlan-yes Temp=16.85

SweepPlan="P_OL_sweep" Tnom=25

Reverse=no V_RelTol=
V_AbsTol=
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GiveAlWamings=yes
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Figura 9.11: Esquematico para simulacién de figura de ruido para mezclador en UHF. Fuente: propia.

noisefreq
2.160 GHz

NoiseFig

7.242

TempEq
1246.699

Figura 9.12: Simulacién de figura de ruido para mezclador en UHF. Fuente: propia.
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Figura 9.13: Variacion de la figura de ruido para mezclador en UHF. Fuente: propia.
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Noise_Figure

i P_RF=-15.000000
1 —— P_RF=-10.000000
R ——  P_RF=-5.000000
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————  P_RF=10.000000

gure
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8— \
L R e e o o R BABAR SRR
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P_LO

Figura 9.14: Simulacién de figura de ruido para mezclador en UHF. Fuente: propia.
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Start=-30 Stop=20 Step=5.0 Lin=
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Figura 9.15: Esquemdtico para simulacion de IP3 para mezclador en UHF. Fuente: propia.
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Figura 9.16: Punto de interseccidn de tercer orden por simulacion. Fuente: propia.
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Figura 9.17: Simulacién del IP3 en funcién de Pgr. Fuente: propia.
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#1385

HB.High_TOI
(-]
\

Figura 9.18: Simulacién del IP3 en funcién de Pro. Fuente: propia.
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9.3. Mediciones

El circuito implementado se muestra en la Figura[9.19] El fabricante provee un disefio de PCB
realizado en Rogers, pero se implementé en FR-4 por la disponibilidad del sustrato. Si bien en la
fotografia se muestran conectores SMA, para utilizar el generador Farnell PSG520 y excitar con él

individualmente el mezclador se debi6 soldar un conector BNC en el puerto de RF.

<
=

Figura 9.19: Mezclador en UHF implementado. Fuente: propia.

En la Figura [0.20] se muestra la medicién del oscilador local y las bandas laterales con una
potencia de LO de 5,9 dBm en 2062 MHz y una potencia de RF de —36 dBm en 98 MHz.

Todas las mediciones se llevaron a cabo con un nivel de oscilador local de 5,9 dBm en 2,062 GHz.
La Figura muestra el nivel de potencia medido de las distintas sefiales de interés al variar la
potencia de RF. Como el piso de ruido minimo del analizador de espectro es —60 dBm, las sefiales de
muy baja potencia, como los productos intermodulacién de tercer orden, puede medirse inicamente
al aplicar una potencia elevada de RF.

La Figura 9.22] muestra las pérdidas de conversién medidas variando la potencia de RF, ob-
teniéndose pérdidas promedio de aproximadamente 12 dB, contra los 8,9 dB de pérdidas maximas
especificadas por el fabricante [25]. Considerando las pérdidas de soldaduras, cables, conectores y la
utilizacién de un sustrato diferente al indicado por el fabricante, puede justificarse la desviacién con

respecto a lo indicado por el fabricante.
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Figura 9.20: Bandas laterales del mezclador UHF. Fuente: propia.

La Figura[9.23|muestra el aislamiento entre los puertos IF-RF y IF-LO medido sobre el prototipo
variando la potencia RF. Los aislamientos conseguidos con la implementacién son de —22 dB para
IF-LO y —32 dB para IF-RF. Estos valores coinciden con los valores indicados por el fabricante de
20 dB tipicos de aislamiento entre LO-IF.

Las simulaciones no pudieron realizarse con un modelo adecuado para este mezclador, pues el
fabricante no provee un componente para ADS debidamente caracterizado. Si bien todos los valores
mostrados en simulacién son representativos de un mezclador a diodos doble balanceado, no pueden
ser comparados con los resultados de la medicién de manera directa. Sin embargo, se puede decir que
los resultados de la simulacién fueron coincidentes con los expresados por el fabricante y la teoria de

funcionamiento de este tipo de mezcladores.
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Potencias en Puerto FI
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&
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A Puerto IF-1F2.16 GHz = Puerto IF-L0O 2.062 GHz @ Puerto IF-RF 98 MHz x Puerto IF - IP3 2.258 GHz

Figura 9.21: Potencia en puerto IF del mezclador UHF. Fuente: propia.
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Figura 9.22: Pérdidas de conversion del mezclador UHF. Fuente: propia.
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Aislamiento FI-LO y FI-RF
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Figura 9.23: Aislamiento entre puertos del mezclador UHF. Fuente: propia.
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Filtro UHF

10.1. Diseno

Para disefiar un filtro en la banda de UHF (300 MHz - 3 GH?z) se debe tener en cuenta que no es
posible utilizar elementos discretos. Los elementos activos, en general, no tienen un ancho de banda
o un Slew Rate suficientemente altos para ser utilizados en esta frecuencia, por esto se utilizan filtros
pasivos sintetizados con lineas de transmision, ya que la dimension fisica de los componentes pasivos
discretos son del orden de la longitud de onda a la frecuencia de trabajo, haciendo invélido el modelo
de parametros concentrados.

Se utilizaron los métodos de disefio expuestos en el capitulo [3] haciendo la transformacién en
frecuencia necesaria para convertir la topologia pasa bajos en la que se basa el estudio de este filtro a
una pasa banda.

El filtro se basé en microtiras acopladas, pues es linea de transmisién mds simple de fabricar con
las técnicas disponibles. Las alternativas presentadas en [4]] son Maximum Flatness (MF) en la banda
de paso, Ripple 0,5 dB (R05) y Ripple 3 dB (R3) en la banda de paso y Flat Phase (FP) es decir, que
el retardo de grupo es constante.

En la Figura [10.1] se muestra una simulacién en ADS con la respuesta en amplitud de los di-
ferentes filtros implementados con microtiras en el mismo sustrato de FR4 utilizado para el filtro y
mezclador en VHF. El orden de todos los filtros es N = 2y el ancho de banda 100 MHz Como se
puede ver, para un mismo orden de filtro, la caida més abrupta corresponde a la alternativa R3, pero
tiene las mayores pérdidas en la banda de paso y un ripple demasiado alto, que distorsiona la amplitud
de la sefial. La alternativa FP, si bien un retardo de grupo nulo, se ve que tiene la caida menos abrupta,
y ripple en la respuesta de amplitud dentro de la banda de paso. Para las dos alternativas restantes
(MF y R05), las pérdidas en la banda de paso son similares, y la caida del filtro es mds abrupta para
la alternativa MF. Por iltimo, como se muestra en la Figura[10.4] filtros del mismo orden con Ripple
tienen un retardo de grupo considerablemente mayor que la alternativa MF. Por todo lo expuesto, se
selecciona la alternativa de implementacién de Maximum Flatness.

La Figura [10.2] muestran que las pérdidas en la banda de paso al aumentar el orden del filtro
manteniendo el ancho de banda aumentan. La Figura [10.3] muestra que al disminuir el ancho de
banda a —3 dB. Si bien un filtro de mayor orden tiene caidas mds abruptas, las pérdidas de insercion
en la banda de paso aumentan aproximadamente 0,5 dB por cada orden. Lo ideal es implementar un
filtro con el ancho de banda a —3 dB lo mds pequeiio posible (considerando que el filtro de VHF tiene

20 MHz de ancho de banda, el mdximo ancho de banda de la banda lateral superior es 20 MHz, por
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m1

freq=2.160GHz

dB(RDS N2_BW100..S(2,1))=-1.630
dB(R3_N2_BW100..5(2,1))=-4.015
dB(FP_N2_BW100..S(2,1))=-2.546
dB(MF_N2_ BW100..S(2,1))=-1.707
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dB(FP_N2_BW100..8(2,1)) ceeeo
dB(MF_N2_BW100..5(2,1)) ——

Figura 10.1: Comparacién de las respuestas de filtros de microtiras. Fuente: propia.

lo ese deberia ser el ancho de banda del filtro), para poder atenuar lo mds posible a las sefiales de
LO y los productos intermodulacién. Sin embargo, disminuir el ancho de banda provoca un aumento
importante de las pérdidas de insercion.

Basado en las especificaciones expuestas en el capitulo[6|en lo referente al ancho de banda y las
frecuencias de oscilador local y productos intermodulacién y las relaciones de compromiso entre el
orden, el ancho de banda, las pérdidas de insercién y la maxima atenuacioén en la frecuencia de corte,
se establecieron los pardmetros de disefio del filtro en UHF en la tabla En la Figura se ve
que la atenuacion requerida puede ser alcanzada con un filtro de orden 3.

Para calcular las microtiras, sabiendo los coeficientes de los filtros y pudiendo calcular las impe-
dancias de entrada y salida de modo par e impar, se utilizé la herramienta LineCalc en ADS, mostrada

en la Figura Cargando el sustrato, seleccionando la frecuencia de trabajo y las impedancias
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Figura 10.2: Respuesta de un filtro MF para distintos 6rdenes. Fuente: propia.
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m3
freq=2.160GHz
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Figura 10.3: Respuesta de un filtro MF para distintos anchos de banda. Fuente: propia.
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Group delay (nsec)
=
=]
1

Linear phase

\

B Equal-ripple

Maximally flat

0 1.0 2.0
Frequency (GHz)

Figura 10.4: Retardo de grupo para los distintos filtros con @, = 2,0 GHz. Fuente: .

Parametros de disefio del filtro UHF

Frecuencia de corte inferior

Frecuencia de corte superior

Ancho de banda a —3 dB

Maiéxima atenuacion en la banda de paso
Minima atenuacién en la banda de rechazo
Impedancias de entrada y salida

Tabla 10.1: Pardmetros de disefio para filtro en UHF. Fuente: propia.

mencionadas, se puede sintetizar microtiras acopladas o simples.
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Figura 10.5: Herramienta de cdlculo de microtiras LineCalc. Fuente: propia.

10.2. Simulaciones

El primer paso para la simulacién fue un script en Python2.7 que calculd las impedancias de
entrada y salida en modo par e impar de cada par de microtiras acopladas. Se selecciond un orden de
filtro N = 3 y una respuesta maximamente plana en la amplitud de la banda de paso. Los coeficientes
utilizados para los valores de los componentes se especifican en [4] o en la Figura[3.10]

Luego se utiliz6 la herramienta LineCalc para calcular las dimensiones fisicas (largo, ancho y
separacion efectivas) de las microtiras acopladas y de microtiras simples de 50 Q. En la Figura [10.6]
se puede ver el controlador de simulacién de pardmetros S. Se realizé también una optimizacién
de tipo gradiente, cambiando los valores de los parametros para obtener la respuesta en frecuencia
deseada, con las metas de optimizacion centradas en la frecuencia de corte y el centro de la banda
de paso con las menores pérdidas posibles. Los resultados obtenidos luego de la optimizacién se
muestran en la Figura[T0.7] la segunda curva de esta figura muestra los resultados de la simulacién
electromagnética de RF Momentum hecha a partir del layout de la Figura[T0.8]

Los resultados de la simulacién electromagnética muestran que las pérdidas son mayores, y se
obtiene un ancho de banda sensiblemente menor y una frecuencia central desplazada a una frecuencia
mads baja que la de disefio. Se realiz6 un ajuste, disefiando el filtro con un ancho de banda mayor y
frecuencia central mayores. Luego de implementar el filtro con esta correccion, se midi6 la respuesta

esperada en la etapa de disefio, por lo que se descarté la simulacion electromagnética.
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Figura 10.8: Layout del filtro UHF para simulacion electromagnética. Fuente: propia.

En el capitulo [f] se especificé la frecuencia de oscilador local para esta conversién, alrededor
de los 2,062 GHz. Debido a la proximidad con la frecuencia central y a las caidas poco abruptas de
un filtro de Butterworth, esta frecuencia no sufrird una gran atenuacién. Se estudio la alternativa de
implementar un notch en la frecuencia de oscilador local con una microtira sintetizando un resonador
LC en la ultima seccion del filtro, como se muestra en la Figuraﬂ@_ﬂ[

Se realiz6 una optimizacién para disminuir las pérdidas en 2,16 GHz y maximizar la atenuacién
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en 2,062 GHz, los resultados se muestran en la Figura [T0.10} contrastados con la implementacion
anterior. La banda de paso es mds estrecha y las pérdidas crecen considerablemente, alrededor de
5 dB. El notch no puede ubicarse exactamente en la frecuencia de LO, pues su ancho de banda es
demasiado grande y afecta a la respuesta en la banda de paso. Por las altas pérdidas de insercién, se

descart6 esta implementacion.

o
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Figura 10.9: Circuito del filtro UHF con un notch en la frecuencia de LO. Fuente: propia.
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Figura 10.10: Simulacién del filtro UHF con un notch en la frecuencia de LO. Fuente: propia.

10.3. Mediciones

El filtro implementado se muestra en la Figura [I0.T1] con un blindaje de latén. Se pueden ver

las cuatro secciones de microtiras acopladas necesarias para un filtro de orden 3 y las dos microtiras
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inicial y final con una impedancia caracteristica de 50 Q.

En la Figura se muestra la respuesta del filtro en full span para un nivel de excitacién
de —30 dBm. Se miden las pérdidas de insercion en el pico de la banda de paso, considerando las
pérdidas en los cables de 2,5 dB por cable para esta frecuencia, como se estableci6 en[6} las pérdidas
de insercion del filtro netas son de 3,4 dB.

En la Figura[T0.13] se muestran las frecuencias de corte inferior y superior a —3 dB. La frecuen-
cia de corte superior es 2,228 GHz (—0,09 % respecto al disefio simulado) y la inferior 2,091 GHz

(40,04 % respecto al disefio simulado), obteniendo un ancho de banda de 137 MHz.

Figura 10.11: Filtro UHF implementado. Fuente: propia.
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Figura 10.12: Pérdidas en la banda de paso del filtro UHF. Fuente: propia.

(a) Frecuencia de corte inferior. Fuente: propia.  (b) Frecuencia de corte superior. Fuente: propia.

Figura 10.13: Frecuencias de corte del filtro UHF. Fuente: propia.
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Se incluyen en esta seccién los resultados de cada una de las etapas y se muestran los resultados
del sistema up converter en conjunto. En la Figura [10.14] se puede ver todas las partes que componen

el sistema conectadas.

Figura 10.14: Conexionado del sistema completo. Fuente: propia.

En primer lugar, para los cables utilizados se midieron pérdidas de insercién de 1,5 dB en

100 MHzy 2,5 dB en 2 GHz, aproximadamente, como se demuestra en el capitulo|[6]

Para el mezclador de HF a VHE, las simulaciones en LTSpice y las mediciones en el circuito
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implementado muestran el mismo comportamiento frente a la variacién de distintos pardmetros del

circuito, sin embargo, frente a las mismas sefiales de excitacidn, los niveles de las sefiales difieren.

Para una sefial de LO de 87,3 MHz con una potencia de O dBm y una sefial de RF de 10,7 MHz
con una potencia de —10 dBm, la ganancia de conversién obtenida en simulacion fue de —2,24 dB,
mostrada en la Figura Sin embargo, los resultados de la medicién de la Figura realizados
con una sefial de LO de 83 MHz con una potencia de 0 dBm y RF de 10,7 MHz con —10 dBm
de potencia, muestran que en realidad el circuito presenta pérdidas de conversién de —24.5 dB. Esto
puede atribuirse a pérdidas en los cables, impedancias no adaptadas, pérdidas en el cobre de las pistas,
discrepancias entre el modelo SPICE y el componente utilizado, la polarizacién del componente, la

baja conductividad del cobre del inductor del acoplador, pérdidas en las soldaduras, conectores, etc.

Para las mismas condiciones de funcionamiento, el aislamiento entre puertos IF-LO fue de
8,75 dB y el aislamiento IF-RF fue de 17,72 dB en simulacién (ver Figuras y[7.15)). En el proto-
tipo, los aislamientos fueron de 24,7 dB para IF-LO y 5 dB para IF-RF (ver Figura|[7.30).

En el filtro de VHF, la simulacion tenia pérdidas de insercion nulas en la banda de paso (ver
Figura [8.6)), mientras que en la implementacion fueron de 5,2 dB (ver Figura con dos cables
SMA conectados (2,2 dB de pérdidas netas). Si bien la funcién de aproximacion por definicién no
tiene ripple en la banda de paso, en la implementacion se midié un ripple de 1,1 dB. Ambos efectos
pueden atribuirse a la desviacién de los componentes de los valores de sintesis, y sus pérdidas y

elementos pardsitos asociados.

El ancho de banda del filtro en simulacién 22,7 M Hz, con frecuencias de corte inferior y superior
de 89,7 MHzy 112,4 MHz y un notch de —59,3 dB en 81,6 MHz. En la implementacion se ajustaron
los capacitores en serie del circuito para conseguir un ancho de banda de 19,6 MHz, con frecuencias
de corte de 88,98 MHz y 108,57 MHz. El notch medido en 82 MHz tuvo un nivel de atenuacién de
43 dB.

Continuando con el mezclador VHF-UHEF, se aclara en el capitulo[9que el modelo de simulacién
no se corresponde exactamente con el mezclador utilizado, pues el fabricante no provee un modelo
de simulacién para ADS. Las mediciones se realizaron con una sefial de RF de 98 MHz, variando su
potencia desde —40 dBm hasta O dBm y una sefial de LO de 2,062 GHz de 5,9 dBm.

Las pérdidas de conversion promedio medidas fueron aproximadamente 12 dB (ver Figura(9.22)),
contra los 8,9 dB de pérdidas maximas especificadas por el fabricante. Se atribuyeron estas pérdidas

a las pérdidas de soldaduras, cables, conectores y la utilizacién de un sustrato diferente al indicado
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Los aislamientos medidos fueron de —22 dB para IF-LO y —32 dB para IF-RF (ver Figura[9.23),
coincidentes con los valores indicados por el fabricante de 20 dB tipicos de aislamiento entre LO-IF.

Finalmente, el filtro pasabanda en UHF se realizé con una aproximacion de Butterworth de orden
N = 3, implementado con microtiras acopladas. Se disefid con frecuencia central 2,16 GHz, ancho
de banda a —3 dB de 140 MHz, con frecuencias de corte de 2,09 GHz y 2,23 GHz y atenuaciones de
0,5 dB en la banda de paso y al menos 15 dB en la banda de rechazo.

En la Figura [I0.7] se muestra la simulacién de este filtro, se obtuvieron frecuencias de corte de
2,082 GHzy 2,22 GHzy atenuaciones de —3,1 dB en la banda de paso y con el orden del filtro N = 3
se asegurd la atenuacién mayor a —15 dB.

En las mediciones del filtro implementado (ver Figuras [I0.13]y [10.12) se midieron las pérdidas
en las pérdidas de insercién netas de 3,4 dB, la frecuencia de corte superior es 2,228 GHz y la inferior
2,091 GHz, obteniendo un ancho de banda de 137 MHz.

Se procedi6é a medir la salida en 2,16 GHz. Se conect6 un generador de RF a 10,7 MHz con 0 dBm
en la entrada del mezclador UH-VHE, un LO de 83 M Hz a 0 dBm, el filtro en VHF, el mezclador VHF-
UHF con un LO en 5,9 dBm en 2,066 GHz sin el filtro en UHF. En la Figura [I0.15] se muestra las
bandas laterales en el puerto de IF y el oscilador local en UHF con un nivel de —24,8 dBm. La banda
lateral superior centrada en 2,16 GHz tiene un nivel de —45 dBm.

Agregando el filtro en UHF, en la Figura [I0.16] se puede ver la potencia de la banda lateral
superior en 2,16 GHz a —51,6 dBm, y en la Figura[10.17] el nivel de oscilador local en —38,8 dBm.

El filtro atenué6 14 dB al oscilador local y por debajo del piso de ruido a la banda lateral inferior.

Rodrigo H. Cervetto - Federico T. Dadam 183



PROYECTO INTEGRADOR

Figura 10.15: Bandas laterales sin el filtro UHF. Fuente: propia.

Figura 10.16: Banda lateral superior del sistema completo. Fuente: propia.
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Figura 10.17: Nivel de oscilador local de salida del sistema completo. Fuente: propia.
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Como conclusién de este proyecto integrador podemos decir que el objetivo general y los objeti-
vos generales propuestos en la solicitud de aprobacién de tema fueron cumplimentados satisfactoria-

mente en los tiempos definidos.

La metodologia de trabajo seguida permitié realizar un estudio exhaustivo de cada uno de los
bloques que conforman el up converter, obteniendo criterios de disefio de la bibliografia para luego

simularlos, implementarlos y comparar los resultados etapa por etapa.

El hecho de que este proyecto forme parte de un sistema conformado por otros proyectos presentd
un reto de disefio para poder adaptarse a las especificaciones y requerimientos externos, impuestos

previamente por implementaciones de otros estudiantes de la carrera de grado.

Ademds de los requerimientos anteriores impuestos, la aplicacién de los conceptos académicos
y técnicos adquiridos a través del cursado de la carrera de Ingenieria Electronica resulté fundamental
para la culminacién y la escalabilidad de este proyecto. Si bien el el disefio de este bloque se limit6 a
la conversion en frecuencia y la mezcla entre portadoras, se tuvieron en cuenta las implementaciones a
futuro con una visién global del sistema, considerando el ancho de banda de una portadora modulada,

el ruido y la SNR necesaria para un detector tipico.

Como continuacién del trabajo se propone modular una sefial en HF y estudiar el desempefio del
sistema. En lo referente a posibles mejoras, principalmente, la implementacion de todos los bloques
en conjunto sobre una misma placa disminuird las pérdidas de insercién inherentes a la arquitectura
modular. Ademads, se podria implementar un amplificador lineal en VHF para aumentar la potencia de
LO en el mezclador HF-VHF o utilizar un equipo que tenga una salida con mayor potencia disponible

para obtener una ganancia de conversion y consecuentemente aumentar el nivel de las demds sefiales.

En segundo lugar, el sustrato de FR4 utilizado tiene una constante dieléctrica muy pequefia y una
tangente de pérdidas considerable en comparacién a un sustrato Rogers 4350B, por ejemplo. Esta baja
constante dieléctrica hace que las microtiras tengan dimensiones muy superiores a las de los pines de
los integrados, por lo que deben cambiar abruptamente de ancho para poder conectarse. Este cambio
de dimensiones provoca una pobre adaptacién de impedancias, sumado a la inconsistencia del método
de fabricacion de impresion, planchado y remocién del cobre con cloruro férrico, hace que los filtros
y placas utilizados en UHF puedan ser mejorados con técnicas de fabricacién méds precisas sobre un

sustrato adecuado.

Por tltimo, el PLL utilizado para generar una frecuencia de oscilador local en UHF genera es-

purias que son amplificadas junto con la sefal de interés. Estas espurias podrian generar productos
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intermodulacién al mezclarse con la sefial. Podrian filtrarse estas espurias o implementarse amplifi-
cadores con un ancho de banda acotado, en lugar de utilizar un MAR de alto ancho de banda.

Como comentario final, desde el punto de vista académico del proyecto y con el objetivo de po-
ner en préctica los conocimientos adquiridos a lo largo de la carrera, se justifican las etapas de disefio,
seleccién de componentes, las simulaciones de cada una de las etapas y la realizacién de un prototi-
po. Comercialmente existen integrados que cumplen con la funcionalidad del sistema descripto, por
ejemplo el integrado TRF372017 Integrated IQ Modulator PLL/VCO de Texas Instruments o los in-
tegrados MAX2306/MAX2308/MAX2309 de Maxim Integrated, las placas de evaluacion tienen un
costo entre USD $160 a USD $1100.
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FEATURES

Output frequency range: 1850 MHz to 2170 MHz
Divide-by-2 output

3.0V to 3.6 V power supply

1.8 V logic compatibility

Integer-N synthesizer

Programmable dual-modulus prescaler 8/9, 16/17, 32/33
Programmable output power level

3-wire serial interface

Analog and digital lock detect

Hardware and software power-down mode

APPLICATIONS
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GENERAL DESCRIPTION
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ADF4360-2

SPECIFICATIONS'

AVpp = DVpp = Vveo = 3.3 V = 10%; AGND = DGND = 0 V; Ta = Tuin to Tmax, unless otherwise noted.

Table 1.
Parameter B Version Unit Test Conditions/Comments
REFin CHARACTERISTICS
REF Input Frequency 10/250 MHz min/max For f < 10 MHz, use a CMOS-compatible
square wave, slew rate > 21 V/us
REF Input Sensitivity 0.7/AVoo V p-p min/max | AC-coupled
0to AVop V max CMOS-compatible
REF Input Capacitance 5.0 pF max
REF Input Current +100 HA max
PHASE DETECTOR
Phase Detector Frequency? 8 MHz max
CHARGE PUMP
Icp Sink/Source? With Rser = 4.7 kQ
High Value 25 mA typ
Low Value 0312 mA typ
Rser Range 2.7/10 kQ
Ice Three-State Leakage Current 0.2 nA typ
Sink and Source Current Matching 2 % typ 1.25V<Vep <25V
Icp vs. Vep 1.5 % typ 1.25V <V <25V
Icp vs. Temperature 2 % typ Ver=2.0V
LOGIC INPUTS
Vinw, Input High Voltage 1.5 V min
VinL, Input Low Voltage 0.6 V max
Iinw/Iine, Input Current +1 HA max
Cin, Input Capacitance 3.0 pF max
LOGIC OUTPUTS
Vor, Output High Voltage DVop—04 | Vmin CMOS output chosen
lon, Output High Current 500 HA max
Vo, Output Low Voltage 04 V max lo. =500 pA
POWER SUPPLIES
AVop 3.0/3.6 V min/V max
DVop AVpp
Vvco AVpp
Alpp* 10 mA typ
Dlop* 25 mA typ
lvco™> 24.0 mA typ lcore = 15 MA
lvco™> 29.0 mA typ lcore =20 mA
IrRFout* 35t011.0 mA typ RF output stage is programmable
Low Power Sleep Mode* 7 UA typ
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Parameter B Version Unit Test Conditions/Comments
RF OUTPUT CHARACTERISTICS®
VCO Output Frequency 1850/2170 | MHz min/max lcore = 20 mA, RF < 2 GHz
lcore = 15 mA, RF > 2 GHz
VCO Sensitivity 57 MHz/V typ
Lock Time® 400 ys typ To within 10 Hz of final frequency
Frequency Pushing (Open Loop) 6 MHz/V typ
Frequency Pulling (Open Loop) 15 kHz typ Into 2.00 VSWR load
Harmonic Content (Second) -19 dBc typ
Harmonic Content (Third) -37 dBc typ
Output Power>”’ -13/-6 dBm typ Programmable in 3 dB steps (see Table 7)
Output Power Variation +3 dB typ For tuned loads, see the Output Matching section
VCO Tuning Range 1.25/2.7 V min/max
NOISE CHARACTERISTICS®
VCO Phase-Noise Performance® -110 dBc/Hz typ At 100 kHz offset from carrier
-133 dBc/Hz typ At 1 MHz offset from carrier
=141 dBc/Hz typ At 3 MHz offset from carrier
-147 dBc/Hz typ At 10 MHz offset from carrier
Synthesizer Phase-Noise Floor® =172 dBc/Hz typ At 25 kHz PFD frequency
-163 dBc/Hz typ At 200 kHz PFD frequency
-147 dBc/Hz typ At 8 MHz PFD frequency
In-Band Phase Noise'® " -83 dBc/Hz typ At 1 kHz offset from carrier
RMS Integrated Phase Error'? 0.64 Degrees typ 100 Hz to 100 kHz
Spurious Signals due to PFD Frequency' '3 -70 dBc typ
Level of Unlocked Signal with MTLD Enabled —42 dBm typ

" Operating temperature range is —40°C to +85°C.

2 Guaranteed by design. Sample tested to ensure compliance.

3 |ep is internally modified to maintain constant loop gain over the frequency range.

4Ta=25°C; AVop = DVop =Vwco =3.3 V; P =32.

® For RF > 2 GHz, these characteristics are guaranteed only for VCO core power = 15 mA. For frequencies < 2 GHz, these characteristics are guaranteed only for VCO core
power =20 mA.

6 Jumping from 2.0 GHz to 2.17 GHz. PFD frequency = 200 kHz; loop bandwidth = 10 kHz.

7 Using 50 Q resistors to Vvco into a 50 Q load. For tuned loads, see the Output Matching section.

8 The noise of the VCO is measured in open-loop conditions.

° The synthesizer phase-noise floor is estimated by measuring the in-band phase noise at the output of the VCO and subtracting 20 log N (where N is the N divider value).

°The phase noise is measured with the EV-ADF4360-2EB1Z evaluation board and the HP8562E spectrum analyzer. The spectrum analyzer provides the REF for the
synthesizer; offset frequency = 1 kHz.

" frern = 10 MHz; ferp = 200 kHz; N = 10,000; loop bandwidth = 10 kHz.

"2 frern = 10 MHZz; ferp = 1 MHz; N = 2000; loop bandwidth = 25 kHz.

'3 The spurious signals are measured with the EV-ADF4360-2EB1Z evaluation board and the HP8562E spectrum analyzer. The spectrum analyzer provides the REF for
the synthesizer; frerour = 10 MHz at 0 dBm.
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TIMING CHARACTERISTICS'

AVpp = DVpp = Vvco = 3.3 V + 10%; AGND = DGND =0 V; 1.8 V and 3 V logic levels used; Ta = Tw to Tmax, unless otherwise noted.

Table 2.

Parameter Limit at Twin to Tmax (B Version) Unit Test Conditions/Comments
t 20 ns min LE Setup Time

t 10 ns min DATA to CLOCK Setup Time
t3 10 ns min DATA to CLOCK Hold Time

ta 25 ns min CLOCK High Duration

ts 25 ns min CLOCK Low Duration

te 10 ns min CLOCK to LE Setup Time

t7 20 ns min LE Pulse Width

' See the Power-Up section for the recommended power-up procedure for this device.

t4 ——- t5 1

I
CLOCK
I
I

«
B2 DB1 DBO (LSB)
(CONTROL BIT C2) (CONTROL BIT C1)
)L

DATA DB23 (MSB)

LE

t

LE

&
g
8
@
8
3
g

Figure 2. Timing Diagram
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ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS

Ta = 25°C, unless otherwise noted.

Table 3.
Parameter Rating
AVop to GND' -03Vto+3.9V
AVop to DVop -03Vto+0.3V
Vvco to GND -03Vto+3.9V
Vvco to AVop -0.3Vto+0.3V
Digital I/0 Voltage to GND -0.3VtoVop+0.3V
Analog I/0 Voltage to GND -0.3VtoVop+ 03V
REF to GND -03VtoVop+0.3V
Operating Temperature

Maximum Junction Temperature 150°C
CSP 08, Thermal Impedance

Paddle Soldered 50°C/W

Paddle Not Soldered 88°C/W
Lead Temperature, Soldering Reflow 260°C

Stresses at or above those listed under Absolute Maximum
Ratings may cause permanent damage to the product. This is a
stress rating only; functional operation of the product at these
or any other conditions above those indicated in the operational
section of this specification is not implied. Operation beyond
the maximum operating conditions for extended periods may
affect product reliability.

This device is a high performance RF integrated circuit with an
ESD rating of <1 kV; it is ESD sensitive. Proper precautions
should be taken for handling and assembly.

"GND=AGND=DGND=0V.

TRANSISTOR COUNT
12,543 (CMOS) and 700 (Bipolar).
ESD CAUTION
ESD (electrostatic discharge) sensitive device.
Charged devices and circuit boards can discharge
‘ without detection. Although this product features

patented or proprietary protection circuitry, damage

‘!z I\ may occur on devices subjected to high energy ESD.
Therefore, proper ESD precautions should be taken to

avoid performance degradation or loss of functionality.
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PIN CONFIGURATION AND FUNCTION DESCRIPTIONS

2 3
z 8%
oaw O >2uw
co<db=2a
S QAJIRI
CPGND 1 18 DATA
AVpp 2 17 CLK
AGND 3 ADF4360-2 16 REFy
RFoUTA 4 TOP VIEW 15 DGND
(Not to Scale)
RFouTB 5 14 Cy
Vvco 6 13 Rsgr
~ o o S pau| 3 2
wo o oa 9 g
2zz2z2z0 g
P00 0 0O 3
> < <<

NOTES
1. THE EXPOSED PAD MUST BE CONNECTED TO AGND.

Figure 3. Pin Configuration

Table 4. Pin Function Descriptions

Pin No. Mnemonic | Descriptions

1 CPGND Charge Pump Ground. This is the ground return path for the charge pump.

2 AVpp Analog Power Supply. This ranges from 3.0V to 3.6 V. Decoupling capacitors to the analog ground plane
should be placed as close as possible to this pin. AVop must have the same value as DVop.

3,8t0 11,22 | AGND Analog Ground. This is the ground return path of the prescaler and VCO.

4 RFoutA VCO Output. The output level is programmable from —6 dBm to —13 dBm. See the Output Matching section
for a description of the various output stages.

5 RFoutB VCO Complementary Output. The output level is programmable from —6 dBm to —13 dBm. See the
Output Matching section for a description of the various output stages.

6 Vvco Power Supply for the VCO. This ranges from 3.0 V to 3.6 V. Decoupling capacitors to the analog ground plane
should be placed as close as possible to this pin. Vvco must have the same value as AVop.

7 VTune Control Input to the VCO. This voltage determines the output frequency and is derived from filtering the CP
output voltage.

12 Cc Internal Compensation Node. This pin must be decoupled to ground with a 10 nF capacitor.

13 Rser Connecting a resistor between this pin and CPenp sets the maximum charge pump output current for the
synthesizer. The nominal voltage potential at the Rser pin is 0.6 V. The relationship between Icp and Rser is

LS
CPmax RSET

where Rser = 4.7 KQ, Icpmax = 2.5 mA.

14 Cn Internal Compensation Node. This pin must be decoupled to Vvco with a 10 uF capacitor.

15 DGND Digital Ground.

16 REFn Reference Input. This is a CMOS input with a nominal threshold of Voo/2 and a dc equivalent input resistance of
100 kQ. See Figure 10.This input can be driven from a TTL or CMOS crystal oscillator, or it can be ac-coupled.

17 CLK Serial Clock Input. This serial clock is used to clock in the serial data to the registers. The data is latched into
the 24-bit shift register on the CLK rising edge. This input is a high impedance CMOS input.

18 DATA Serial Data Input. The serial data is loaded MSB first with the two LSBs being the control bits. This input is a
high impedance CMOS input.

19 LE Load Enable, CMOS Input. When LE goes high, the data stored in the shift registers is loaded into one of the
four latches, and the relevant latch is selected using the control bits.

20 MUXOUT This multiplexer output allows either the lock detect, the scaled RF, or the scaled reference frequency to be
accessed externally.

21 DVop Digital Power Supply. This ranges from 3.0 V to 3.6 V. Decoupling capacitors to the digital ground plane
should be placed as close as possible to this pin. DVpp must have the same value as AVop.

23 CE Chip Enable. A logic low on this pin powers down the device and puts the charge pump into three-state
mode. Taking the pin high powers up the device depending on the status of the power-down bits.

24 cpP Charge Pump Output. When enabled, this provides + Icp to the external loop filter, which in turn drives the
internal VCO.

EP Exposed Pad. The exposed pad must be connected to AGND.
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TYPICAL PERFORMANCE CHARACTERISTICS

0 : : . .
-10 Vpp = 3V, Vyeo = 3V
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Figure 4. Open-Loop VCO Phase Noise Figure 7. Close-In Phase Noise at 2000 MHz (200 kHz Channel Spacing)
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Figure 5. VCO Phase Noise, 2000 MHz, 200 kHz PFD, 10 kHz Loop Bandwidth Figure 8. Reference Spurs at 2000 MHz
(200 kHz Channel Spacing, 10 kHz Loop Bandwidth)
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Figure 6. VCO Phase Noise, 1000 MHz, Figure 9. Reference Spurs at 2000 MHz
Divide-by-2 Enabled 200 kHz PFD, 10 kHz Loop Bandwidth (1 MHz Channel Spacing, 25 kHz Loop Bandwidth)
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ADF4360-2

CIRCUIT DESCRIPTION

REFERENCE INPUT SECTION

The reference input stage is shown in Figure 10. SW1 and SW2
are normally closed switches. SW3 is normally open. When
power-down is initiated, SW3 is closed, and SW1 and SW2 are
opened. This ensures that there is no loading of the REFix pin
on power-down.

POWER-DOWN
CONTROL

TO R COUNTER
BUFFER |—»

04436-010

Figure 10. Reference Input Stage

PRESCALER (P/P + 1)

The dual-modulus prescaler (P/P + 1), along with the A and B
counters, enables the large division ratio, N, to be realized

(N =BP + A). The dual-modulus prescaler, operating at CML
levels, takes the clock from the VCO and divides it down to a
manageable frequency for the CMOS A and B counters. The
prescaler is programmable. It can be set in software to 8/9,
16/17, or 32/33 and is based on a synchronous 4/5 core. There is
a minimum divide ratio possible for fully contiguous output
frequencies; this minimum is determined by P, the prescaler
value, and is given by (P? - P).

A AND B COUNTERS

The A and B CMOS counters combine with the dual-modulus
prescaler to allow a wide range division ratio in the PLL feedback
counter. The counters are specified to work when the prescaler
output is 300 MHz or less. Thus, with a VCO frequency of

2.5 GHz, a prescaler value of 16/17 is valid, but a value of 8/9
is not valid.

Pulse Swallow Function

The A and B counters, in conjunction with the dual-modulus
prescaler, make it possible to generate output frequencies that
are spaced only by the reference frequency divided by R. The
VCO frequency equation is

fvco=((P x B) + A) X freev/R

where:

fueo is the output frequency of the VCO.

P is the preset modulus of the dual-modulus prescaler (8/9,
16/17, and so on).

B is the preset divide ratio of the binary 13-bit counter (3 to 8,191).
A is the preset divide ratio of the binary 5-bit swallow counter
(0 to 31).

frerv is the external reference frequency oscillator.

IN=BP+A JUr :

1

1

i 13-BITB |— 1= TO PFD

! COUNTER !

! LOAD !

H PRESCALER 1
FROM VCO —— P/IP+1 1

! LOAD !

| MODULUS 5-BIT A i

! CONTROL COUNTER '

1 1=

1 ﬁ P 18

Lnowoer [

Figure 11. A and B Counters

R COUNTER

The 14-bit R counter allows the input reference frequency to
be divided down to produce the reference clock to the phase
frequency detector (PFD). Division ratios from 1 to 16,383 are
allowed.

PFD AND CHARGE PUMP

The PFD takes inputs from the R counter and N counter

(N =BP + A) and produces an output proportional to the phase
and frequency difference between them. Figure 12 is a simplified
schematic. The PFD includes a programmable delay element
that controls the width of the antibacklash pulse. This pulse
ensures that there is no dead zone in the PFD transfer function
and minimizes phase noise and reference spurs. Two bits in the
R counter latch, ABP2 and ABP1, control the width of the pulse
(see Table 9).

VP CHARGE
PUMP

up
HI o—{D1 Q1 8
Ut

RDIVIDER >

CLR1

L, | PROGRAMMABLE OCP
DELAY

ABP1 ABP2

CLR2
HI o—{D2 Q2

: e

CPGND

DOWN

N DIVIDER >

R DIVIDER I_I I_I I_I I_I_
|| || ||

N DIVIDER "

CP OUTPUT |'| |'| |'| |'|

Figure 12. PFD Simplified Schematic and Timing (In Lock)

04436-012
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ADF4360-2

MUXOUT AND LOCK DETECT

The output multiplexer on the ADF4360-2 allows the user to
access various internal points on the chip. The state of
MUXOUT is controlled by M3, M2, and M1 in the function
latch. The full truth table is shown in Table 7. Figure 13 shows
the MUXOUT section in block diagram form.

Lock Detect

MUXOUT can be programmed for two types of lock detect:
digital and analog. Digital lock detect is active high. When LDP
in the R counter latch is set to 0, digital lock detect is set high
when the phase error on three consecutive phase detector cycles
is less than 15 ns.

With LDP set to 1, five consecutive cycles of less than 15 ns
phase error are required to set the lock detect. It stays set high
until a phase error of greater than 25 ns is detected on any
subsequent PD cycle.

The N-channel, open-drain, analog lock detect should be
operated with an external pull-up resistor of 10 kQ nominal.
When a lock is detected, the output is high with narrow low-
going pulses.

DVpp
ANALOG LOCK DETECT —
DIGITAL LOCK DETECT —

R COUNTER OUTPUT —  MUX CONTROL MUXOUT
N COUNTER OUTPUT —]
SDOUT —

—
DGND g
Figure 13. MUXOUT Circuit
INPUT SHIFT REGISTER

The digital section of the ADF4360-2 includes a 24-bit input
shift register, a 14-bit R counter, and an 18-bit N counter
comprised of a 5-bit A counter and a 13-bit B counter. Data is
clocked into the 24-bit shift register on each rising edge of CLK.
The data is clocked in MSB first. Data is transferred from the
shift register to one of four latches on the rising edge of LE. The
destination latch is determined by the state of the two control
bits (C2, C1) in the shift register. The two LSBs are DB1 and
DBO, as shown in Figure 2.

The truth table for these bits is shown in Table 5. Table 6 shows
a summary of how the latches are programmed. Note that the
test mode latch is used for factory testing and should not be
programmed by the user.

Table 5. C2 and C1 Truth Table

Control Bits
c2 c1 Data Latch
0 0 Control Latch
0 1 R Counter
1 0 N Counter (A and B)
1 1 Test Mode Latch
VCO

The VCO core in the ADF4360-2 uses eight overlapping bands,
as shown in Figure 14, to allow a wide frequency range to be
covered without a large VCO sensitivity (Kv) and resultant poor
phase noise and spurious performance.

The correct band is chosen automatically by the band select
logic at power-up or whenever the N counter latch is updated. It
is important that the correct write sequence be followed at
power-up. This sequence is

1. R counter latch
2. Control latch
3. N counter latch

During band select, which takes five PFD cycles, the VCO Vruxe
is disconnected from the output of the loop filter and is connected
to an internal reference voltage.

. /
:// HrAVaViAVIVA

0.5

VOLTAGE (V)

04436-014

0
1600 1700 1800 1900 2000 2100 2200 2300
FREQUENCY (MHz)

Figure 14. Frequency vs. Vrune, ADF4360-2

The R counter output is used as the clock for the band select
logic and should not exceed 1 MHz. A programmable divider is
provided at the R counter input to allow division by 1, 2, 4, or 8
and is controlled by Bit BSC1 and Bit BSC2 in the R counter latch.
Where the required PFD frequency exceeds 1 MHz, the divide ratio
should be set to allow enough time for correct band selection.

After band selection, normal PLL action resumes. The nominal
value of Kv is 57 MHz/V, or 28 MHz/V if divide-by-2 operation
is selected (by programming DIV2 [DB22] high in the N counter
latch). The ADF4360-2 contains linearization circuitry to
minimize any variation of the product of Icr and Kv.
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The operating current in the VCO core is programmable in four
steps: 5 mA, 10 mA, 15 mA, and 20 mA. This is controlled by
Bit PC1 and Bit PC2 in the control latch. For VCO frequencies
above 2 GHz, only the 15 mA core current should be used, and
for frequencies below 2 GHz, only 20 mA core current should
be used.

OUTPUT STAGE

The RFourA and RFourB pins of the ADF4360-2 are connected
to the collectors of an NPN differential pair driven by buffered
outputs of the VCO, as shown in Figure 15. To allow the user to
optimize the power dissipation vs. the output power requirements,
the tail current of the differential pair is programmable via Bit PL1
and Bit PL2 in the control latch. Four current levels can be set:
3.5mA, 5 mA, 7.5 mA, and 11 mA. These levels give output
power levels of —13 dBm, —11 dBm, -8 dBm, and —6 dBm,
respectively, using a 50 Q resistor to Vop and ac coupling into a
50 Q load. Alternatively, both outputs can be combinedinal +
1:1 transformer or a 180° microstrip coupler (see the Output
Matching section).

If the outputs are used individually, the optimum output stage
consists of a shunt inductor to Vop.

Another feature of the ADF4360-2 is that the supply current to
the RF output stage is shut down until the device achieves lock
as measured by the digital lock detect circuitry. This is enabled
by the mute-till-lock detect (MTLD) bit in the control latch.

RFouTA RFoyutB

VCO BUFFER/
DIVIDE-BY-2

04436-015

Figure 15. Output Stage ADF4360-2
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LATCH STRUCTURE
Table 6 shows the three on-chip latches for the ADF4360-2. The two LSBs determines which latch is programmed.

Table 6. Latch Structure

CONTROL LATCH

2 14 o
S 2 | z | LulwBE i
PRESCALER| fiz [ & 2 CURRENT CURRENT OUTPUT = | < | dEl9E: MUXOUT E g CORE | conTROL
VALLE [22[22]| semmnG2 SETTING 1 POWER 10 S| O JoEZ(<ws CONTROL S| POWER BITS
oQ|oQ LEVEL 5 a Folago o LEVEL
an0|lao 2 O ad o
DB23|DB22 | DB21|DB20|DB19 | DB18| DB17|DB16|DB15 | DB14| DB13|DB12 | DB11|DB10| DBY | DBS | DB7 | DB6 | DBS | DB4 | DB3 | DB2 | DB1 | DBO
P2 | P1 | PD2 [ PD1 |cPI6 | cPI5 | cPia|cpi |cPi2 | cPin | PL2 | PL1 [MTLD|CPG | cP [PDP | M3 | M2 | M1 | crR | Pc2 | Pci |c2(0)|ct (0
N COUNTER LATCH
' a
> = \
Oldo]| 2 2
Wl S| o 13-BIT B COUNTER & 5-BIT A COUNTER CONIRCL
So|5° o 0 BITS
= o O w
aN o
DB23|DB22 | DB21|DB20|DB19 | DB18| DB17| DB16|DB15 | DB14| DB13|DB12 | DB11|DB10| DB | DBS | DB7 | DB6 | DBS | DB4 | DB3 | DB2 | DB1 | DBO
bivseL| DIv2 | cPG | B13 | B12 | B11 | B10 | B9 | B8 | B7 | B6 | B5 | B4 | B3 | B2 | B1 |Rsv| A5 | a4 | A3 | a2 | A1 [c2@)|c1(0)
R COUNTER LATCH
@ @ BAND 50| . ANTE
58|88 3l BACKLASH
G| & | seect |885|SES| T pulee 14-BIT REFERENCE COUNTER EONIRCE
a a cLock |F= |-B8¥ BITS
wo| o gl wDTH
DB23|DB22 | DB21 |DB20|DB19 | DB18| DB17| DB16|DB15 | DB14| DB13|DB12 | DB11|DB10| DBY | DBS | DB7 | DB6 | DBS | DB4 | DB3 | DB2 | DB1 | DBO
RSV | Rsv |Bscz|Bsci| TvB | LDP |aBP2|ABP1| R14 | R13 | R12 | R11 [R10 | R9 | R8 | R7 | R6 | R5 | R4 | R3 | R2 | R1 [c2(0)c1 ()
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Table 7. Control Latch
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4 x o
i - z : oE W~
PRESCALER| i z | & = CURRENT CURRENT OUTPUT | E 4| 3 [ dEl85e MUXOUT pu| CORE CONTROL
VALUE | 2 2 z 2 SETTING 2 SETTING 1 POWER | af O JOETLS CONTROL S| POWER BITS
QR1922 LEVEL g 3] F w g 8 14 LEVEL
DB23|DB22|DB21|DB20|DB19| DB18| DB17|DB16|DB15|DB14|DB13|DB12 [ DB11|DB10| DBY | DBS | DB7 | DB6 | DB5 | DB4 | DB3 | DB2 | DB1 | DBO
P2 P1 PD2 | PD1 | CPI6 | CPI5 [ CPI4 | CPI3 | CPI2 [ CPI1 | PL2 | PL1 |[MTLD|CPG | CP | PDP | M3 M2 M1 CR | PC2 | PC1 |C2 (0)|C1 (0)
L
\
Pc2 | Pc1 | CORE POWER LEVEL
0 |0 [smA
o |1 | 10ma
1 o | 15ma
1|1 | 20mA
V
CPl6 CPI5 CPI4 Icp(mA) PHASE DETECTOR
CPI3 CPI2 CPIL 4.7kQ PDP | POLARITY
0 NEGATIVE COUNTER
0 0 0 031 1| Posmve CR | OPERATION
0 0 1 0.62 ' o T NORVAL
0 1 0 0.93 1 | R,A, B COUNTERS
0 1 1 1.25 CHARGE PUMP HELD IN RESET
1 0 0 1.56 cp | outpuT
1 0 1 1.87 0 | NORMAL
1 1 0 218 1 | THREE-STATE
1 1 1 2.50 '
CPG | CPGAIN
0 | CURRENT SETTING 1
1| CURRENT SETTING 2
MTLD | MUTE-TILL-LOCK DETECT
0 DISABLED
1 ENABLED
y
PLz | PLL | OUTPUT POWER LEVEL M3 M2 MI__]_outPur
CURRENT | POWER INTO 50Q (USING 50Q TO Vycc) 0 0 0 THREE-STATE OUTPUT
0 o TEmA 308 0 0 1 DIGITAL LOCK DETECT
0 1 5.0mA ~11dBm (ACTIVE HIGH)
1 o 5 edBm 0 1 0 N DIVIDER OUTPUT
; 0 1 1 DV,
1 1 11.0mA —6dBm bD
1 0 0 R DIVIDER OUTPUT
1 0 1 N-CHANNEL OPEN-DRAIN
LOCK DETECT
1 1 0 SERIAL DATA OUTPUT
1 1 1 DGND
CEPIN __ PD2 PD1 MODE
0 X X ASYNCHRONOUS POWER-DOWN
1 X 0 NORMAL OPERATION
1 0 1 ASYNCHRONOUS POWER-DOWN
1 1 1 SYNCHRONOUS POWER-DOWN
P2 P1 PRESCALER VALUE
0 0 819
0 1 16/17 .
1 0 32/33 g
1 1 32/33 g
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Table 8. N Counter Latch
' [a)
> =
aolu | 2 g
4Dl | o 13-BIT B COUNTER i 5-BIT A COUNTER EONIROE
o>z o 7 BITS
> [a) O w
aN 24
DB23| DB22 | DB21|DB20 |DB19 | DB18| DB17| DB16|DB15 | DB14 | DB13|DB12 | DB11|DB10| DBY | DBS | DB7 | DB6 | DBS | DB4 | DB3 | DB2 | DB1 | DBO
pivself DIV2 | CPG | B13 | B12 | B11 | B10 | BO | B8 | B7 | B6 | BS | B4 | B3 | B2 | BL |RSV| A5 | A4 | A3 | A2 | AL [c2()|cCl(0)
THIS BIT IS NOT USED
BY THE DEVICE AND
IS ADON'T CARE BIT.
A COUNTER
A5 A4 A2 Al DIVIDE RATIO
0 0 0 0 0
0 0 0 1 1
0 0 1 0 2
0 0 1 1 3
1 1 0 0 28
1 1 0 1 29
1 1 1 0 30
1 1 1 1 31
\
B13 B12 B11 B3 B2 B1 B COUNTER DIVIDE RATIO
0 0 0 0 0 0 NOT ALLOWED
0 0 0 0 0 1 NOT ALLOWED
0 0 0 0 1 0 NOT ALLOWED
0 0 0 1 1 1 3
1 1 1 1 0 0 8188
1 1 1 1 0 1 8189
1 1 1 1 1 0 8190
1 1 1 1 1 1 8191
F4 (FUNCTION LATCH)
FASTLOCK ENABLE CP GAIN | OPERATION
0 0 CHARGE PUMP CURRENT SETTING 1
IS PERMANENTLY USED
0 1 CHARGE PUMP CURRENT SETTING 2
IS PERMANENTLY USED
L
N =BP +A; P IS PRESCALER VALUE SET IN THE CONTROL LATCH. "
B MUST BE GREATER THAN OR EQUAL TO A. FOR CONTINUOUSLY | 3
ADJACENT VALUES OF (N x Frer), AT THE OUTPUT, Ny IS (P2-P). | §
DIv2 DIVIDE-BY-2
0 FUNDAMENTAL OUTPUT
1 DIVIDE-BY-2
DIVSEL | DIVIDE-BY-2 SELECT (PRESCALER INPUT)
0 FUNDAMENTAL OUTPUT SELECTED

1

DIVIDE-BY-2 SELECTED
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Table 9. R Counter Latch

[a] [a)
g1 s BAND 58| ANT-
58 =% Q &| BACKLASH
G| & | seect |285|SED| T puise 14-BIT REFERENCE COUNTER CONTROL
ﬁ $ CLOCK =2 g % BITS
l u [ wIDTH
DB23|DB22|DB21|DB20|DB19|DB18| DB17| DB16|DB15|DB14 | DB13|DB12 |DB11|DB10| DB9 | DB8 | DB7 | DB6 | DB5 | DB4 | DB3 | DB2 | DB1 | DBO
RSV | RSV |[Bsc2|Bsc1| TMB | LDP |ABP2|ABP1| R14 | R13 | R12 [R11 |R10 | R9 | R8 | R7 | R6 | R5 | R4 | R3 | R2 | R1 |c2(0)|C1 (1)
Y
R14 R13 R12 R3 R2 RL DIVIDE RATIO
0 0 0 0 0 0 1
0 0 0 0 1 1 2
) 0 0 0 0 1 0 3
TEST MODE 0 0 0 1 0 1 4
BIT SHOULD
BESETTOO0
THESE BITS ARE NOT FOR NORMAL . . ) . . . .
USED BY THE DEVICE OPERATION. 1 1 1 1 0 0 16380
Q:\_‘FEARE DON'T CARE 1 1 1 1 0 1 16381
: 1 1 1 1 1 0 16382
1 1 1 1 1 1 16383
|
ABP2 ABP1 ANTIBACKLASH PULSE WIDTH
0 0 3.0ns
0 1 1.3ns
1 0 6.0ns
1 1 3.0ns
LDP LOCK DETECT PRECISION
0 THREE CONSECUTIVE CYCLES OF PHASE DELAY LESS THAN
15ns MUST OCCUR BEFORE LOCK DETECT IS SET.
1 FIVE CONSECUTIVE CYCLES OF PHASE DELAY LESS THAN
15ns MUST OCCUR BEFORE LOCK DETECT IS SET.
BSC2 BSC1 BAND SELECT CLOCK DIVIDER
0 0 1
0 1 2 a
1 0 4 Z
1 1 8 3
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POWER-UP
Power-Up Sequence
The correct programming sequence for the ADF4360-2 after

power-up is as:

1. R counter latch
2. Control latch
3. N counter latch

Initial Power-Up

Initial power-up refers to programming the device after the
application of voltage to the AVbp, DVbp, Vvco, and CE pins. On
initial power-up, an interval is required between programming
the control latch and programming the N counter latch.

Table 10. Cy Capacitance vs. Interval and Phase Noise

This interval is necessary to allow the transient behavior of the
ADF4360-2 during initial power-up to have settled. During
initial power-up, a write to the control latch powers up the
device and the bias currents of the VCO begin to settle. If these
currents have not settled to within 10% of their steady-state
value, and if the N counter latch is then programmed, the VCO
may not be able to oscillate at the desired frequency, which does
not allow the band select logic to choose the correct frequency
band and the ADF4360-2 may not achieve lock. If the
recommended interval is inserted and the N counter latch is
programmed, the band select logic can choose the correct
frequency band, and the device locks to the correct frequency.

The duration of this interval is affected by the value of the
capacitor on the Cx pin (Pin 14). This capacitor is used to
reduce the close-in noise of the ADF4360-2 VCO. The
recommended value of this capacitor is 10 uF. Using this value
requires an interval of > 5 ms between the latching in of the
control latch bits and the latching in of the N counter latch bits.
If a shorter delay is required, this capacitor can be reduced. A
slight phase noise penalty is incurred by this change, which is
explained further in Table 10.

Cn Value Recommended Interval Between Control Latch and N Counter Latch

Open-Loop Phase Noise at 10 kHz Offset

10 pF >5ms
440 nF > 600 us

—86 dBc
-85 dBc

POWER-UP |

CLOCK

099

1(¢

LE

DATA R COUNTER CONTROL \ %Y N COUNTER
LATCH DATA LATCH DATA / « LATCH DATA

RN I

(4 \
REQUIRED INTERVAL

CONTROL LATCH WRITE TO
N COUNTER LATCH WRITE

04436-020

Figure 16. ADF4360-2 Power-Up Timing
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Hardware Power-Up/Power-Down

If the ADF4360-2 is powered down via the hardware (using the
CE pin) and powered up again without any change to the N
counter register during power-down, the device locks at the
correct frequency because it is already in the correct frequency
band. The lock time depends on the value of capacitance on the
Cx pin, which is <5 ms for 10 uF capacitance. The smaller
capacitance of 440 nF on this pin enables lock times of <600 ps.

The N counter value cannot be changed while it is in power-
down because it may not lock to the correct frequency on
power-up. If it is updated, the correct programming sequence
for the device after power-up is to the R counter latch, followed
by the control latch, and finally the N counter latch, with the
required interval between the control latch and N counter latch,
as described in the Initial Power-Up section.

Software Power-Up/Power-Down

If the ADF4360-2 is powered down via the software (using the
control latch) and powered up again without any change to the
N counter latch during power-down, the device locks at the
correct frequency because it is already in the correct frequency
band. The lock time depends on the value of capacitance on the
Ch pin, which is <5 ms for 10 uF capacitance. The smaller
capacitance of 440 nF on this pin enables lock times of <600 ps.

The N counter value cannot be changed while the device is in
power-down because it may not lock to the correct frequency
on power-up. If it is updated, the correct programming sequence
for the devices after power-up is to the R counter latch, followed
by the control latch, and finally the N counter latch, with the
required interval between the control latch and N counter latch,
as described in the Initial Power-Up section.
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CONTROL LATCH

With (C2, C1) = (0, 0), the control latch is programmed. Table 7
shows the input data format for programming the control latch.

Prescaler Value

In the ADF4360-2, P2 and P1 in the control latch set the
prescaler values.

Power-Down

DB21 (PD2) and DB20 (PD1) provide programmable power-
down modes.

In the programmed asynchronous power-down, the device
powers down immediately after latching a 1 into Bit PD1, with
the condition that PD2 is loaded with a 0. In the programmed
synchronous power-down, the device power-down is gated by
the charge pump to prevent unwanted frequency jumps. Once
the power-down is enabled by writing a 1 into Bit PD1 (on the
condition that a 1 is also loaded to PD2), the device goes into
power-down on the second rising edge of the R counter output,
after LE goes high. When the CE pin is low, the device is
immediately disabled regardless of the state of PD1 or PD2.

When a power-down is activated (either synchronous or
asynchronous mode), the following events occur:

e All active dc current paths are removed.

e TheR, N, and timeout counters are forced to their load
state conditions.

e  The charge pump is forced into three-state mode.

e The digital lock detect circuitry is reset.

e The RF outputs are debiased to a high impedance state.

e The reference input buffer circuitry is disabled.

e  The input register remains active and capable of loading
and latching data.

Charge Pump Currents

CPI3, CPI2, and CPI1 in the ADF4360-2 determine
Current Setting 1.

CPI6, CPI5, and CPI4 determine Current Setting 2. See the
truth table in Table 7.

Output Power Level

Bit PL1 and Bit PL2 set the output power level of the VCO. See
the truth table in Table 7.

Mute-Till-Lock Detect (LD)

DBI11 of the control latch in the ADF4360-2 is the mute-till-
lock detect bit. This function, when enabled, ensures that the
RF outputs are not switched on until the PLL is locked.

CP Gain

DB10 of the control latch in the ADF4360-2 is the charge pump
gain bit. When it is programmed to 1, Current Setting 2 is used.
When it is programmed to 0, Current Setting 1 is used.

Charge Pump (CP) Three-State

This bit puts the charge pump into three-state mode when
programmed to a 1. It should be set to 0 for normal operation.

Phase Detector Polarity

The PDP bit in the ADF4360-2 sets the phase detector polarity.
The positive setting enabled by programming a 1 is used when
using the on-chip VCO with a passive loop filter or with an
active noninverting filter. It can also be set to 0, which is
required if an active inverting loop filter is used.

MUXOUT Control

The on-chip multiplexer is controlled by M3, M2, and M1.
See the truth table in Table 7.

Counter Reset

DB4 is the counter reset bit for the ADF4360-2. When this is 1,
the R counter and the A, B counters are reset. For normal
operation, this bit should be 0.

Core Power Level

PC1 and PC2 set the power level in the VCO core. The
recommended setting is 15 mA for frequencies above 2 GHz
and 20 mA for frequencies below 2 GHz. No other settings are
valid. See the truth table in Table 7.
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N COUNTER LATCH

With (C2, C1) = (1, 0), the N counter latch is programmed.
Table 8 shows the input data format for programming the
N counter latch.

A Counter Latch

A5 to Al program the 5-bit A counter. The divide range is
0 (00000) to 31 (11111).

Reserved Bits

DB?7 is a spare bit that is reserved. It should be programmed to 0.

B Counter Latch

B13 to Bl program the B counter. The divide range is 3
(00.....0011) to 8191 (11....111).

Overall Divide Range

The overall divide range is defined by ((P x B) + A), where P is
the prescaler value.

CP Gain

DB21 of the N counter latch in the ADF4360-2 is the charge
pump gain bit. When this bit is programmed to 1, Current
Setting 2 is used. When programmed to 0, Current Setting 1 is
used. This bit can also be programmed through DB10 of the
control latch. The bit always reflects the latest value written to it,
whether through the control latch or the N counter latch.

Divide-by-2
DB22 is the divide-by-2 bit. When set to 1, the output divide-by-2
function is chosen. When set to 0, normal operation occurs.

Divide-by-2 Select

DB23 is the divide-by-2 select bit. When programmed to 1, the
divide-by-2 output is selected as the prescaler input. When set
to 0, the fundamental is used as the prescaler input. For
example, using the output divide-by-2 feature and a PFD
frequency of 200 kHz, the user needs a value of N = 10,000 to
generate 1000 MHz. With the divide-by-2 select bit high, the
user can keep N = 5000.

R COUNTER LATCH

With (C2, C1) = (0, 1), the R counter latch is programmed.
Table 9 shows the input data format for programming the
R counter latch.

R Counter

R1 to R14 set the counter divide ratio. The divide range is
1(00......001) to 16383 (111......111).

Antibacklash Pulse Width
DB16 and DB17 set the antibacklash pulse width.

Lock Detect Precision

DB18 is the lock detect precision bit. This bit sets the number of
reference cycles with less than 15 ns phase error for entering the
locked state. With LDP at 1, five cycles are taken; with LDP at 0,
three cycles are taken.

Test Mode Bit (TMB)

DB19 is the test mode bit and should be set to 0. With TMB = 0,
the contents of the test mode latch are ignored and normal
operation occurs as determined by the contents of the control
latch, R counter latch, and N counter latch. Note that test modes
are for factory testing only and should not be programmed by
the user.

Band Select Clock

These bits set a divider for the band select logic clock input. The
output of the R counter is by default the value used to clock the
band select logic. If this value is too high (>1 MHz), a divider
can be switched on to divide the R counter output to a smaller
value (see Table 9).

Reserved Bits

DB23 to DB22 are spare bits that are reserved. They should be
programmed to 0.
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APPLICATIONS INFORMATION

DIRECT CONVERSION MODULATOR

Direct conversion architectures are increasingly being used to
implement base station transmitters. Figure 17 shows how
Analog Devices, Inc., devices can be used to implement such a
system.

The circuit block diagram shows the AD9761 TxDAC?® being
used with the AD8349. The use of dual integrated DACs, such
as the AD9761 with its specified £0.02 dB and +0.004 dB gain
and offset matching characteristics, ensures minimum error
contribution (over temperature) from this portion of the signal
chain.

The local oscillator is implemented using the ADF4360-2. The
low-pass filter was designed using ADIsimPLL™ for a channel
spacing of 100 kHz and an open-loop bandwidth of 10 kHz.
The frequency range of the ADF4360-2 (1.85 GHz to 2.17 GHz)
makes it ideally suited for the implementation of a W-CDMA
transceiver.

The LO ports of the AD8349 can be driven differentially

from the complementary RFourA and RFourB outputs of the
ADF4360-2. This gives better performance than a single-ended
LO driver and eliminates the often necessary use of a balun to
convert from a single-ended LO input to the more desirable
differential LO inputs for the AD8349. The typical rms phase
noise (100 Hz to 100 kHz) of the LO in this configuration is 2.1°.

The AD8349 accepts LO drive levels from —10 dBm to 0 dBm.
The optimum LO power can be software programmed on the
ADF4360-2, which allows levels from —13 dBm to —6 dBm from
each output.

The RF output is designed to drive a 50 Q load but must be ac-
coupled, as shown in Figure 17. If the I and Q inputs are driven
in quadrature by 2 V p-p signals, the resulting output power
from the modulator is approximately 2 dBm.

3 3
REFIO < <
IOUTA
- N LOW-PASS
MODULATED 1oUTB FILTER
AD9761
DIGITAL TXDAC
DATA X
- W
QouTA LOW-PASS
FSADJ

LOCK
Vvco Vbp DETECT
O

O, @'9'@ @

Vyco DVpp AVpp CE MUXOUT VTUNE @

ADF4360-2

AGND DGND RFo1B (5)

coloeee
asded

SPI-COMPATIBLE SERIAL BUS

U

QouTB ° FILTER
2kQ €7

;;100;3 F

TO
RF PA

iiipF 3.6nH Lop
PHASE
SPLITTER VAN
1.80F  3.6nH g
| I 8

Figure 17. Direct Conversion Modulator
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FIXED FREQUENCY LO

Figure 18 shows the ADF4360-2 used as a fixed frequency LO at
2.0 GHz. The low-pass filter was designed using ADIsimPLL

for a channel spacing of 8 MHz and an open-loop bandwidth of
40 kHz. The maximum PFD frequency of the ADF4360-2 is

8 MHz. Because using a larger PFD frequency allows the use of a
smaller N, the in-band phase noise is reduced to as low as
possible, -99 dBc/Hz. The 40 kHz bandwidth is chosen to be just
greater than the point at which the open-loop phase noise of the
VCO is -99 dBc/Hz, thus giving the best possible integrated
noise. The typical rms phase noise (100 Hz to 100 kHz) of the LO
in this configuration is 0.3°. The reference frequency is from a

16 MHz TCXO from Fox; thus, an R value of 2 is programmed.
Taking into account the high PFD frequency and its effect on the
band select logic, the band select clock divider is enabled. In this
case, a value of 8 is chosen. A very simple pull-up resistor and dc
blocking capacitor complete the RF output stage.

LOCK
Vvco Vvop DETECT
o) o}

® @'O'@ @

Vvco DVpp AVpp CE MuxouT Vrune (D
c

FOX
801BE-160 ||
16MHz

= 18.0nF

3.3nF
560Q

Vveo
O

ADF4360-2

5103 5103
3 100pF

DGND RFoy1B ()

-OOODDR®
Aetsddd

100pF

SPI-COMPATIBLE SERIAL BUS

04436-022

Figure 18. Fixed Frequency LO

INTERFACING

The ADF4360-2 has a simple SPI°-compatible serial interface
for writing to the device. CLK, DATA, and LE control the data
transfer. When LE goes high, the 24 bits that are clocked into
the appropriate register on each rising edge of CLK are
transferred to the appropriate latch. See Figure 2 for the timing
diagram and Table 5 for the latch truth table.

The maximum allowable serial clock rate is 20 MHz. This
means that the maximum update rate possible is 833 kHz or
one update every 1.2 us. This is certainly more than adequate
for systems that have typical lock times in hundreds of
microseconds.

ADuC812 Interface

Figure 19 shows the interface between the ADF4360-2 and the
ADuC812 MicroConverter®. Because the ADuC812 is based on
an 8051 core, this interface can be used with any 8051-based
microcontroller. The MicroConverter is set up for SPI master
mode with CPHA = 0. To initiate the operation, the I/O port
driving LE is brought low. Each latch of the ADF4360-2 needs a
24-bit word, which is accomplished by writing three 8-bit bytes
from the MicroConverter to the device. When the third byte is
written, the LE input should be brought high to complete the
transfer.

SCLOCK
MosI

ADuC812
/0 PORTS{

SCLK
SDATA

LE ADF4360-2
CE

MUXOUT
(LOCK DETECT)

04436-023

Figure 19. ADuC812 to ADF4360-2 Interface

I/O port lines on the ADuC812 are also used to control power
down (CE input) and detect lock (MUXOUT configured as lock
detect and polled by the port input). When operating in the
described mode, the maximum SCLOCK rate of the ADuC812
is 4 MHz. This means that the maximum rate at which the
output frequency can be changed is 166 kHz.

ADSP-2181 Interface

Figure 20 shows the interface between the ADF4360-2 and the
ADSP-2181 digital signal processor. The ADF4360-2 needs a
24-bit serial word for each latch write. The easiest way to
accomplish this using the ADSP-2181 is to use the autobuffered
transmit mode of operation with alternate framing. This provides
a means for transmitting an entire block of serial data before an
interrupt is generated.

SCLOCK
MosI

TFS
ADSP-2181
[[[e] PORTS{

SCLK
SDATA

LE ADF4360-2
CE

MUXOUT
(LOCK DETECT)

04436-024

Figure 20. ADSP-2181 to ADF4360-2 Interface

Set up the word length for 8 bits and use three memory
locations for each 24-bit word. To program each 24-bit latch,
store the 8-bit bytes, enable the autobuffered mode, and write to
the transmit register of the DSP. This last operation initiates the
autobuffer transfer.
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PCB DESIGN GUIDELINES FOR CHIP SCALE PACKAGE

The leads on the chip scale package (CP-24) are rectangular.
The printed circuit board pad for these should be 0.1 mm
longer than the package lead length and 0.05 mm wider than
the package lead width. The lead should be centered on the pad
to ensure that the solder joint size is maximized.

The bottom of the chip scale package has a central thermal pad.
The thermal pad on the printed circuit board should be at least
as large as this exposed pad. On the printed circuit board, there
should be a clearance of at least 0.25 mm between the thermal
pad and the inner edges of the pad pattern to ensure that
shorting is avoided.

Thermal vias can be used on the printed circuit board thermal
pad to improve thermal performance of the package. If vias are
used, they should be incorporated into the thermal pad ata

1.2 mm pitch grid. The via diameter should be between 0.3 mm
and 0.33 mm, and the via barrel should be plated with 1 ounce
of copper to plug the via.

The user should connect the printed circuit thermal pad to
AGND. This is internally connected to AGND.

OUTPUT MATCHING

There are a number of ways to match the output of the
ADF4360-2 for optimum operation; the most basic is to use a
50 Q resistor to Vvco. A dc bypass capacitor of 100 pF is
connected in series, as shown in Figure 21. Because the resistor
is not frequency dependent, this provides a good broadband
match. The output power in this circuit typically gives -6 dBm
output power into a 50 Q load.

Vveo

51Q

100pF

RFour
50Q

04436-025

Figure 21. Simple ADF4360-2 Output Stage

A better solution is to use a shunt inductor (acting as an RF
choke) to Vvco. This gives a better match and, therefore, more
output power. Additionally, a series inductor is added after the
dc bypass capacitor to provide a resonant LC circuit. This tunes
the oscillator output and provides approximately 10 dB
additional rejection of the second harmonic. The shunt
inductor needs to be a relatively high value (>40 nH).

Experiments have shown that the circuit shown in Figure 22
provides an excellent match to 50 Q) over the operating range of
the ADF4360-2. This gives approximately —3 dBm output
power across the frequency range of the ADF4360-2. Both
single-ended architectures can be examined using the
EV-ADF4360-2EB1Z evaluation board.

Vveo

47nH

1.8pF 3.6nH

RFout
50Q

04436-026

Figure 22. Optimum ADF4360-2 Output Stage

If the user does not need the differential outputs available on
the ADF4360-2, the user can either terminate the unused
output or combine both outputs using a balun. The circuit in
Figure 23 shows how best to combine the outputs.

Vveo

47nH

RFoutA 10pF

2]
1=}
o}

3.6nH

gl.SpF

Figure 23. Balun for Combining ADF4360-2 RF Outputs

RFoutB

04436-027

The circuit in Figure 23 is a lumped-lattice-type LC balun. It is
designed for a center frequency of 2.0 GHz and outputs 2.0 dBm at
this frequency. The series 2.2 nH inductor is used to tune out
any parasitic capacitance due to the board layout from each
input, and the remainder of the circuit is used to shift the
output of one RF input by +90° and the second by —90°, thus
combining the two. The action of the 3.6 nH inductor and the
1.8 pF capacitor accomplishes this. The 47 nH is used to provide
an RF choke to feed the supply voltage, and the 10 pF capacitor
provides the necessary dc block. To ensure good RF performance,
the circuits in Figure 22 and Figure 23 are implemented with
Coilcraft 0402/0603 inductors and AVX 0402 thin-film capacitors.

Alternatively, instead of the LC balun shown in Figure 23, both
outputs can be combined using a 180° rat-race coupler.
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Figure 24. 24-Lead Lead Frame Chip Scale Package [LFCSP]
4 mm x 4mm Body and 0.75 mm Package Height
(CP-24-14)

Dimensions shown in millimeters

Model' Temperature Range | Frequency Range Package Description Package Option
ADF4360-2BCPZ —40°C to +85°C 1850 MHzt0 2170 MHz | 24-Lead Lead Frame Chip Scale Package [LFCSP] | CP-24-14
ADF4360-2BCPZRL7 | —40°C to +85°C 1850 MHzto 2170 MHz | 24-Lead Lead Frame Chip Scale Package [LFCSP] | CP-24-14

EV-ADF4360-2EB1Z

Evaluation Board

' Z = RoHS Compliant Part.
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A4
VISHAY

BF964S

Vishay Telefunken

N—Channel Dual Gate MOS-Fieldeffect Tetrode,

Depletion Mode

Applications
Input- and mixer stages especially VHF TV-tuners.
Features

® |ntegrated gate protection diodes
® High cross modulation performance
® Low noise figure

Electrostatic sensitive device. A
Observe precautions for handling. A

High AGC-range
Low feedback capacitance

Low input capacitance

94 9307
1

G, | oD

G, 0

96 12647

BF964S Marking: BF964S

Plastic case (TO 50) 12623 OS
1=Drain, 2=Source, 3=Gate 1, 4=Gate 2
Absolute Maximum Ratings
Tamb = 25°C, unless otherwise specified
Parameter Test Conditions Type Symbol Value Unit
Drain - source voltage Vps 20 V
Drain current 15 30 mA
Gate 1/Gate 2 - source peak current *lg1/c2sMm 10 mA
Total power dissipation Tamb <60 °C Piot 200 mw
Channel temperature Tch 150 °C
Storage temperature range Tstq —55 to +150 °C
Maximum Thermal Resistance
Tamb = 25°C, unless otherwise specified
Parameter Test Conditions Symbol Value Unit
Channel ambient |on glass fibre printed board (40 x 25 x 1.5) mm3 Rihcha 450 KIW
plated with 35um Cu

Document Number 85003

Rev. 3, 20-Jan-99

www.vishay.de « FaxBack +1-408-970-5600
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BF964S
Vishay Telefunken

Electrical DC Characteristics
Tamb = 25°C, unless otherwise specified

Parameter Test Conditions Type Symbol Min | Typ | Max |Unit
Drain - source ID =10 MA, _VGls = _VGZS =4V V(BR)DS 20 V
breakdown voltage
Gate 1 - source *lg1s =10 MA, Vgos =Vpg =0 iv(BR)GlSS 8 14 \%
breakdown voltage
Gate 2 - source *lgos = 10 MA, Vgis=Vps =0 iV(BR)GZSS 8 14 \%
breakdown voltage
Gate 1 - source *Vgis=5V, Vgos=Vps=0 *lg1ss 50 nA
leakage current
Gate 2 - source *Veos =5V, Vgis=Vps=0 *lgoss 50 nA
leakage current
Drain current Vps=15V,Vg1s=0,Vgos =4V BF964S Ipss 4 18 mA

BF964SA Ipss 4 10.5 | mA
BF964SB Ipss 9.5 18 | mA
Gate 1 - source Vps =15V, Vgos =4V, Ip =20 pA _VGlS(OFF) 25 \%
cut-off voltage
Gate 2 - source Vps =15V, Vg15 =0, Ip =20 uA —VG2s(oFF) 2.0 \%
cut-off voltage

Electrical AC Characteristics
Vps =15V, Ip =10 mA, Vgos =4V, f=1 MHz , Tyyp = 25°C, unless otherwise specified

Parameter Test Conditions Symbol | Min | Typ | Max |Unit
Forward transadmittance Ly21s0 15 | 18.5 mS
Gate 1 input capacitance Cissal 25 | 3.0 | pF
Gate 2 input capacitance |Vgis=0,Vgos =4V Cissa2 1.2 pF
Feedback capacitance Crss 25 35 | fF
Output capacitance Coss 1.0 | 1.3 | pF
Power gain Gs=2mS, G =0.5mS, f =200 MHz Gps 25 dB
AGC range Vgog =4 to—-2V, f=200 MHz AGps 50 dB
Noise figure Gs=2mS, G, =0.5mS, f=200 MHz F 1.0 dB
www.vishay.de « FaxBack +1-408-970-5600 Document Number 85003
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VISHAY

BF964S

Typical Characteristics
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Figure 1. Total Power Dissipation vs.
Ambient Temperature
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Figure 2. Drain Current vs. Drain Source Voltage
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Figure 3. Drain Current vs. Gate 1 Source Voltage

Vishay Telefunken

(Tamb = 25°C unless otherwise specified)
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Figure 4. Drain Current vs. Gate 2 Source Voltage
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Figure 5. Gate 1 Input Capacitance vs. Drain Current
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BFI964S

Vishay Telefunken
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Figure 7. Gate 2 Input Capacitance vs.
Gate 2 Source Voltage
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Figure 9. Forward Transadmittance vs. Drain Current
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BF964S

Vishay Telefunken
8 .
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Figure 13. Short Circuit Output Admittance
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BF964S
Vishay Telefunken

Vps =15V, Ip =5 t0 20 MA, Vgos = 4V, Zo = 50 Q
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Figure 14. Input reflection coefficient Figure 16. Reverse transmission coefficient
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Figure 15. Forward transmission coefficient Figure 17. Output reflection coefficient
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VISHAY BF964S

Vishay Telefunken
Dimensions in mm
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Vishay Telefunken

Ozone Depleting Substances Policy Statement

It is the policy of Vishay Semiconductor GmbH to
1. Meet all present and future national and international statutory requirements.

2. Regularly and continuously improve the performance of our products, processes, distribution and operating
systems with respect to their impact on the health and safety of our employees and the public, as well as their
impact on the environment.

Itis particular concern to control or eliminate releases of those substances into the atmosphere which are known as
ozone depleting substances (ODSs).

The Montreal Protocol (1987) and its London Amendments (1990) intend to severely restrict the use of ODSs and
forbid their use within the next ten years. Various national and international initiatives are pressing for an earlier ban
on these substances.

Vishay Semiconductor GmbH has been able to use its policy of continuous improvements to eliminate the use of
ODSs listed in the following documents.

1. Annex A, B and list of transitional substances of the Montreal Protocol and the London Amendments respectively

2. Class | and Il ozone depleting substances in the Clean Air Act Amendments of 1990 by the Environmental
Protection Agency (EPA) in the USA

3. Council Decision 88/540/EEC and 91/690/EEC Annex A, B and C (transitional substances) respectively.

Vishay Semiconductor GmbH can certify that our semiconductors are not manufactured with ozone depleting
substances and do not contain such substances.

We reserve the right to make changes to improve technical design and may do so without further notice.
Parameters can vary in different applications. All operating parameters must be validated for each customer application
by the customer. Should the buyer use Vishay-Telefunken products for any unintended or unauthorized application, the

buyer shall indemnify Vishay-Telefunken against all claims, costs, damages, and expenses, arising out of, directly or
indirectly, any claim of personal damage, injury or death associated with such unintended or unauthorized use.

Vishay Semiconductor GmbH, P.O.B. 3535, D-74025 Heilbronn, Germany
Telephone: 49 (0)7131 67 2831, Fax number: 49 (0)7131 67 2423

www.vishay.de « FaxBack +1-408-970-5600 Document Number 85003
8(8) Rev. 3, 20-Jan-99
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SFECV10M7CQO0CO01-RO|Filters|Ceramic Filters (CERAFIL®)|Filters|...

1de4

Home Products Product Details

https://www.murata.com/en-us/products/productdetail.aspx?cate=luCera...

Please be sure to read these general terms of use, before using this product.

SFECV10M7CQOCO01-RO

Filters ) Ceramic Filters (CERAFIL®) ) Filters

inProsucin S
o s ©

Production Start Date

Appearance & Shape
6.9+0.3
4,0540.4
1.240.5 1.240.3 1.240.5 1.540.2
e i |
i
t‘? :
E * o E
& #* ! L
]
i\“‘i / i@ @ M
1
N : 0 X M k
1 1 Marking
o : (1} : Input
(2) : Ground
1.0:05 1.040.5 1oi05 (9 Ouut
# ¢ EIAJ Monthly Code
#% ; Center Frequency Rank Code {in mmj)
Specifications
Operating Temperature Range -20°C to 80°C
Shape SMD
Elements 2
Center Frequency 10.700MHz
Center Frequency Tolerance +40kHz

:12/1/1995

29/04/2019 12:04
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Nominal Center Value

3dB Bandwidth

Stop Bandwidth

Area of Stop Bandwidth

Spurious Attenuation

Insertion Loss

Ripple

Input/Output Impedance

Features

https://www.murata.com/en-us/products/productdetail.aspx?cate=luCera...

No

500kHz+40kHz

950kHz

[within 20dB]

20dB[within 5MHz to fo]

2.0dB+2.0/-1.0dB(at minimum loss point)

1.5dBmax.(at minimum loss point)

470Q

SFECV10M?7 series for FM receivers are monolithic type ceramic filters that utilize the thickness expander mode of piezoelectric ceramics.
SFECV series enable customers to make an AM/FM set very thin, and it can be useful to the total chip circuit.

Features

1. The piezoelectric element is sandwiched by heat resistant substrate, thus it has excellent mechanical strength, and it is suitable for automatic

mounting.

2. Various bandwidths are available. Select a suitable type in accordance with the desired selectivity.
3. Operating Temperature Range: -20 to +80 (degrees C), Storage Temperature Range: -40 to +85 (degrees C)

Applications

Other Usage Audio Visual Equipment

Packaging Information

Packaging Specifications

RO 180mm Embossed Tape

Product Data

Minimum Order Quantity

2000

29/04/2019 12:04
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Attenuation (d&)

7k i | i
10300 10500 10700 10,800
Fraquency (MHz)

Frequency Characteristics

50

4.5
4.0

-13

Group Delay Time (u sec)

Fg =500 Ri=42001:5% Rz=A700G:5%

C5 =10 2 pF (Inchud " i and g
of RF Veltimeter)
E1 550G Output Yoltags

Measurement Circuit

Automotive

These are Application Guides of
Murata solution and products for
Powertrain/Safety, HEV/PHEV/EV,
Information/Comfort/Accessory
and Bike/EV Bike.

(1) Input
2y Grownd
(23 Cutput

Attenuation (d&)

https://www.murata.com/en-us/products/productdetail.aspx?cate=luCera...

704
8.700

Recommended Contents

MYBSPOOSSAABFT
MYBSPO122BABFT

MYBSS054REEBF

Murata adds to lineup of
isolated DC-DC
converters

Murata Manufacturing Co., Ltd.

has recently expanded its lineup of
isolated DC-DC converters for
Power over Ethernet (hereafter
called PoE).

aF0e 10700 11700 12700
Frequency (MHz)

Spurious Response

loT & Murata Sensors

Murata’s highly accurate, reliable
and compact sensors feature low
power consumption and are used
to detect and acquire a variety of
information concerning the

29/04/2019 12:04
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SKYWORKS

DATA SHEET
SKY65016-70LF: 0.1 to 3.0 GHz InGaP GCascadable Amplifier
Applications
o Wireless infrastructure: WLAN, HLAN, DBS, broadband, cellular

base stations
o Test instrumentation
o Cable television INPUT — L OUTPUT

(50 Q) (50 ©)
Features 200357-001
» Broadband frequency range: 0.1 to 3.0 GHz Figure 1. SKY65016-70LF Functional Block Diagram
o Small signal gain = 20 dB typical @ 2 GHz
e High OIP3: +27 dBm typical Description
¢ OP1dB = +14 dBm typical @ 2 GHz Skyworks SKY65016-70LF is a general purpose, broadband
e Input and output impedance: 50 € nominal amplifier. The device is fabricated from Skyworks InGaP HBT
. . process and packaged in a miniature Small Outline Transistor

e Single, positive DC supply voltage (SOT-89) package

e SOT-89 (4-pin, 1.5 x 4.0 mm) package

(MSLT, 260 °C per JEDEC J-STD-020) The device’s 50 € input and output impedance allow it to be

easily cascaded without external impedance matching networks.
The typical —3 dB bandwidth of the SKY65016-70LF is 0.1 to
3.0 GHz.

A functional block diagram is provided in Figure 1. The device
package and pinout are shown in Figure 2.

Skyworks Green™ products are compliant with

all applicable legislation and are halogen-free.
@ . For additional information, refer to Skyworks

Definition of Green™, document number

5004-0074. -

)

1 2 3

INPUT GND OUTPUT

200357-002

Figure 2. SKY65016-70LF Pinout
(Top View)

Skyworks Solutions, Inc. e Phone [781] 376-3000 ¢ Fax [781] 376-3100 e sales@skyworksinc.com e www.skyworksinc.com
2003571 e Skyworks Proprietary Information e Products and Product Information are Subject to Change Without Notice e March 31, 2017



DATA SHEET e SKY65016-70LF: CASCADABLE AMPLIFIER

Electrical and Mechanical Specifications Typical performance characteristics of the SKY65016-70LF are

Signal pin assignments and functional pin descriptions are illustrated in Figures 3 through 6.
described in Table 1. The absolute maximum ratings of the

SKY65016-70LF are provided in Table 2. Electrical specifications

are provided in Table 3.

Table 1. SKY65016-70LF Signal Descriptions

Pin Name Description

1 INPUT RF input with 50 Q nominal input impedance. An internally generated DC voltage is present at this pin, so an external DC
block should be used to connect this pin to the external circuit.

2 GND Ground

3 OUTPUT RF output. DC supply voltage input and RF output with 50 Q nominal output impedance. The nominal voltage required at this
pin is listed in Table 3. Supply current is determined by an external resistor connected between the DC power supply and
this pin.

4 GND Ground

Table 2. SKY65016-70LF Absolute Maximum Ratings'

Parameter Symbol Minimum Maximum Units

Supply voltage Vs 5 v
RF input power PIN +15 dBm
Supply current Is 120 mA
Power dissipation @ Tc = 25 °C PD 500 mwW
Operating case temperature Tc -40 +85 °C
Storage temperature TsT —65 +125 °C
Junction temperature Ty +150 °C
Thermal resistance oJc 70 °C/W
Electrostatic discharge: ESD

Charged Device Model (CDM), Class Ill 500 v

Human Body Model (HBM), Class 1B 500 v

Machine Model (MM), Class A 100 v

—_

Exposure to maximum rating conditions for extended periods may reduce device reliability. There is no damage to device with only one parameter set at the limit and all other parameters set
at or below their nominal values. Exceeding any of the limits listed here may result in permanent damage to the device.

ESD HANDLING: Although this device is designed to be as robust as possible, electrostatic discharge (ESD) can damage this device.
This device must be protected at all times from ESD when handling or transporting. Static charges may easily produce
potentials of several kilovolts on the human body or equipment, which can discharge without detection.
Industry-standard ESD handling precautions should be used at all times.

Skyworks Solutions, Inc. e Phone [781] 376-3000 ¢ Fax [781] 376-3100 e sales@skyworksinc.com e www.skyworksinc.com
2 March 31, 2017 e Skyworks Proprietary Information e Products and Product Information are Subject to Change Without Notice e 2003571



DATA SHEET ¢ SKY65016-70LF: CASCADABLE AMPLIFIER

Table 3. SKY65016-70LF Electrical Specifications’
(Is = 40 mA, Tc = 25 °C, Pin = =10 dBm, Characteristic Impedance [Zo] = 50 Q, Unless Otherwise Noted)

Parameter Symbol Test Conditions Min Typ Max Units
Small signal gain 15211 @ 2 GHz 19 20 21 dB
3 dB gain bandwidth BW3bs 2.5 3.0 GHz
Noise Figure NF @ 2 GHz 4.8 dB
1 dB Output Compression Point 0P1dB @ 2 GHz +13 +14 dBm
Input and output VSWR VSWR 0.1 t0 5.0 GHz 1.9:1 2.0:1 -
3rd Order Output Intercept Point 0IP3 @ 2 GHz, +27 dBm
P = 0 dBm/tone,
Af =10 MHz
Operating voltage b Measured @ pin 3 3.2 35 3.7 '
Reverse isolation IS12l 0.1106.0 GHz 20 dB
Gain flatness 10 MHz to 3 GHz +1.5 dB

1 Performance is guaranteed only under the conditions listed in this table.

Typical Performance Characteristics
(Is = 40 mA, Characteristic Impedance [Zo] = 50 Q, Unless Otherwise Noted)

25 -10
20 -15
o 20
@ 15 = +25°C _—40°
% § —25 *4%
3 10 s +85°C |
© 830 ™
\\
5 g -35 \ g
0 g —40 g
0 1 2 3 4 5 6 0 1 2 3 4 5 6
Frequency (GHz) Frequency (GHz)
Figure 3. Small Signal Gain vs Frequency Figure 4. Isolation vs Frequency
0 0
P
-5 / -5
oy =)
S -0 / S
[72] / % -101 25°C
D _ o,
8 5 40 °C S N *
S E 15| —NusH
= = 3 —40°C
-‘Q_.; -20 [<b] LN 85 °C
o +25°C e "
9 —20 @
-25 g g
™~+85 °C £ g
-30 s -25 s
0 1 2 3 4 5 6 0 1 2 3 4 5 6
Frequency (GHz) Frequency (GHz)
Figure 5. Input Return Loss vs Frequency Figure 6. Output Return Loss vs Frequency
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Theory of Operation

The SKY65016-70LF is a Darlington feedback amplifier that
features a constant gain-bandwidth product for use as an RF gain
block. It uses a circuit topology where two transistors are
combined to form a configuration known as a Darlington pair. This
transistor pair behaves like a single transistor with a current gain
equivalent to the product of the current gain of the two
transistors. Darlington transistors are connected in an
emitter-follower configuration, while sharing the same collector
contact.

The current amplified by the first transistor is amplified further by
the second. This gives a high current gain (written 3 or hre), and
takes less space than two discrete transistors in the same
configuration. As RF gain blocks, Darlington pairs are offered as
integrated packaged devices, usable DC to over 10 GHz. They
exhibit good broadband matching into 50 € and tight
performance distributions. The power supply for this amplifier
should be a fixed current, IS, rather than a fixed voltage. Due to
the |-V characteristics of the base-emitter junction of each HBT, a
small change in voltage or temperature can result in a large
change in current. Therefore, it is better to supply the Darlington
pair with a fixed current, rather than a fixed voltage to properly
set the base voltages and the collector currents of each transistor
in the Darlington pair. The values of resistors R2 and R3 are
selected to set the base voltages and currents of the Darlington
pair, as well as to establish the necessary feedback to set the
input and output impedances of the amplifier.

Evaluation Board Description

The Skyworks SKY65016-70LF Evaluation Board is used to test
the performance of the SKY65016-70LF cascadable amplifier.
The Evaluation Board is shown in Figure 7. An Evaluation Board
schematic is shown in Figure 8. Table 4 provides the Bill of
Materials (BOM) for Evaluation Board components.

The input and output of the SKY65016-70LF are connected using
50 Q microstrip transmission lines with DC blocking capacitors,
C1 and C2, to the input and output SMA connectors, respectively.

The positive supply voltage, Vb, is connected to pin 3 (OQUTPUT) of
the amplifier using the decoupling network that consists of C4,
L1, L2, and R1. The power supply current, IS, must be limited

either by the current limit function of an external bench power
supply or by replacing L3 with reistor R1, the value of which is
given in shown in Table 5. The Evaluation Board is shipped with
L3 in place, which shifts an in-band series resonance of the
supply decoupling network out of band. For low frequency
applications, R1 may be used to conveniently limit supply current
on the Evaluation Board.

The Evaluation Board also contains a probe fixture that facilitates
the direct measurement of the S-parameters. The probe fixture
comprises a very short Co-Planar Waveguide (CPW) transmission
line to pin 1 and an identical line to pin 3. The other two pins of
the amplifier are grounded. The CPW transmission lines are
compatible with ground-signal-ground wafer probe tips, which
can be connected to the RF ports of a Vector Network Analyzer
(VNA) using coaxial cables. The very small electrical length of
these CPW transmission lines obviates the need to de-embed
their effects from the S-parameters that are measured. The
supply constant current must be applied using the bias tee, which
is typically integrated into the VNA, and cascaded with the
OUTPUT pin of the amplifier.

Evaluation Board Test Procedure

Use the following procedure to set up the SKY65016-70LF
Evaluation Board for testing:

1. Option 1: Connect a 70 mA current supply to Vs. (Vs is labeled
“Vce” on the Evaluation Board)

Option 2: Connect a 5 V voltage supply to Vs, use the
appropriate R1 value to set the supply current limit to 70 mA.
See Current Limiting Resistor Values tables for other values of
Vs.

2. Connect a signal generator to the RF signal input port. Set it to
the desired RF frequency at a power level of -15 dBm or less to
the Evaluation Board but do NOT enable the RF signal.

. Connect a spectrum analyzer to the RF signal output port.
. Enable the power supply.

. Enable the RF signal.

. Take measurements.

o O B~ W
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GAIN BLOCK
EVAL BOARD

s L2

Vs O l

4. .....

C4
L
- L3 R1
4. .....
L1
C1 Vb C2

INPUT ( © || |0 ) OUTPUT

S

200357-008

Figure 8. SKY65016-70LF Evaluation Board Schematic
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Table 4. SKY65016-70LF Evaluation Board Bill of Materials (BOM)

Component Value Size Part Number Manufacturer
C1,C2,C4 47 nF 0603 GRM188R71E473K Murata
L1 33nH 0603 0603CS-33NX_LU Coilcraft
L2 1600 Q 1810 FBMH4525HM162N-T Taiyo-Yuden
L3 110 nH 0805 0805CS-111X_L Coilcraft
R1 See Table 5 0603 Variable Variable

Table 5. Current Limiting Resistor Values

Supply Voltage Value of R1 Minimum Power Dissipation Rating
Vs (V) (Q) (mW)
4.0 13 125
4.6 28 125
5.0 38 125
6.0 63 125
8.0 113 250
9.0 138 500
10.0 163 500
12.0 213 500
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Package Dimensions

Typical part markings for the SKY65016-70LF are shown in
Figure 9. The PCB layout footprint for the SKY65016-70LF is
provided in Figure 10. Package dimensions are provided in
Figure 11, and tape and reel dimensions are shown in
Figure 12.

DATA SHEET ¢ SKY65016-70LF: CASCADABLE AMPLIFIER

Package and Handling Information

Instructions on the shipping container label regarding exposure
to moisture after the container seal is broken must be followed.
Otherwise, problems related to moisture absorption may occur
when the part is subjected to high temperature during solder
assembly.

The SKY65016-70LF is rated to Moisture Sensitivity Level 1
(MSL1) at 260 °C. It can be used for lead or lead-free soldering.
For additional information, refer to the Skyworks Application
Note, Solder Reflow Information, document number 200164.

Care must be taken when attaching this product, whether it is
done manually or in a production solder reflow environment.
Production quantities of this product are shipped in a standard
tape and reel format.

Skyworks
Part Number

YY = Calendar Year
WW = Work Week ~

I

Figure 9. SKY65016-70LF Typical Part Markings

200357-009

~— 1.73 —
2X1.50 —» -
0.86 o . /— R0.254 Typ
J
A 4 +
' Exposed Soldering
2.70 Area Typ
4.55 |
N
Pin 1—|
| | 1.40

0.42 0.42
J e
0.50 200357-010

Figure 10. SKY65016-70LF PCB Layout Footprint
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-Y-| -T-
~<— 45+0.1 —> 15401 -
1.73 +0.10/-0.11
—»‘ -
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o= 11 |3 &
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¢ —= JJ 2m 3U —7-| o
o |
+
) * 4 ‘4—0.510.06
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|
\
/ | 1 |
U [ ] rJ
T T T
1.SOBSCﬂ -
3.00 BSC

Jotes Side View

1. All measurements are in millimeters.

2. Dimensions and tolerances according to ASME Y14.5M-1994.

3. Package dimension does not include mold protrusions or gate burrs.
Mold protrusions and gate burrs do not exceed 0.005” per end.
Body width dimension does not include interlead mold protrusions.
Interlead protrusions do not exceed 0.005” per side.

4. Leadwidth dimension does not include dambar protrusions.
Allowable protrusion does not exceed 0.002” total in excess of
lead width dimension at maximum material condition.

Figure 11. SKY65016-70LF Package Dimensions
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Notes:
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. All measurements are in millimeters.

. Carrier tapes must meet all requirements of Skyworks GP01-D233

procurement spec for tape and reel shipping.

Carrier tape material: black ive poly or polysty
Cover tape material: transparent conductive PSA.

Cover tape size: 9.2 mm width.

. Typical ESD surface resistivity must meet all ESD requirements of Skyworks specified in GP01-D233.

Ao and Bo measurement point to be 0.30 mm from bottom pocket.

200357-012
10-sprocket hole pitch cumulative tolerance 0.2 mm.

Figure 12. SKY65016-70LF Tape and Reel Dimensions
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Ordering Information

Model Name Ordering Part Number Evaluation Board Part Number
SKY65016-70LF Low-Noise Amplifier SKY65016-70LF SKY65016-70EK1

Copyright © 2002-2006, 2012, 2013, 2016-2017 Skyworks Solutions, Inc. All Rights Reserved.

Information in this document is provided in connection with Skyworks Solutions, Inc. (“Skyworks”) products or services. These materials, including the information contained herein, are provided
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Mixer MCA1-42+






Ceramic

Frequency Mixerwioesanp

MCA1-42+

Level 7 (LO Power+7 dBm) 1000 to 4200 MHz

Maximum Ratings

Operating Temperature -55°C to 100°C
Storage Temperature -55°C to 100°C
RF Power 50 mW
IF Current 40 mA

Permanent damage may occur if any of these limits are exceeded.

Pin Connections

LO 10
RF 5
IF 3
GROUND 1,2,4,6,7,8,9

Outline Drawing

Features

* wide bandwidth, 1000 to 4200 MHz
* low conversion loss, 6.1 dB typ.

« excellent L-R isolation, 35 dB typ.

* LTCC double balanced mixer

* aqueous washable

* low cost

* low profile, 0.08”

« protected by US Patent 7,027,795

Applications

o cellular

*PCN

« fixed satellite

* WCDMA

» defense radar

* defense communications

CASE STYLE: DZ885

+RoHS Compliant
The +Suffix identifies RoHS Compliance. See our web site
for RoHS Compliance methodologies and qualifications

!
jlable Tape and Ree
Ava":tbno extra cost
Reel Size Devices/Reel
7 10, 20, 50, 100, 200
13" 500,1000

Recommended Replacement:
MAC-42+

e Footprint Compatible
* MIL Level Reliability

=

Click here for data sheet

A ——f=—J£.0015
- P00 e H+.005 TYP
aaad = Electrical Specifications (Taus=-55°C to 100°C)
1 FREQUENCY CONVERSION LOSS LO-RF ISOLATION | LO-IF ISOLATION IP3
B D+.005 (MHz) (dB) (dB) (dB) at center
band
| R | (dBm)
Npex—/ 123 48 ¢ wmax LO/RF
fi-fy IF X G Max. Typ. Min. Typ. Min. Typ.
1000-4200 DC-1500 6.1 0.1 8.9 35 23 20 12 10
G TYP*“* 1dB COMPR. +1 dBm typ.
PCB Land Pattern
F TYP
A9007 « tve Typical Performance Data
noban
J L § L Frequency Conversion Isolation Isolation VSWR VSWR
M T it (MHz) Loss - - RF Port LO Port
nanr : H
(dB) (dB) (dB) (:1) (1)
LO LO LO LO LO
Suggested Layout, RF LO +7dBm +7dBm +7dBm +7dBm +7dBm
Tolerance to be within +.002
. . . inch 1000.00 1030.00 5.93 36.80 22.41 219 3.84
Outline Dimensions (n¢f 1500.00 1530.00 6.01 35.22 21.88 3.21 2,51
A B c D E F G 2000.00 2030.00 6.41 37.39 22.79 3.02 3.24
30 250 085 266 .050 .050 .012 2500.00 2530.00 5.91 38.13 19.07 2.05 4.23
762 6.35 216 6.76 1.07 1.07 0.30 3000.00 3030.00 5.44 39.35 21.73 2.00 3.58
H J K L M wt 3500.00 3530.00 6.09 30.96 24.75 2.05 2.36
029 004 085 296 030 grams 4000.00 4030.00 7.25 31.34 21.51 3.39 3.19
. . . : . 4200. 4230. 7.4 1.37 17. .74 4.
074 010 216 752 076 0.25 00.00 30.00 ° 813 g 8 %
Demo Board MCL P/N: TB-144 . .
Suggested PCB Layout (PL-045) Electrical Schematic
PACKAGE
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Ul i !
050 | | | 366 =
T 038] e bz e = =
.MO« I J-[ 1
2 PL. L
l PIN 1 [ 7 EE
pEER
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(SEE NOTE BELOW)
NOTES: 1. TRACE WIDTH IS SHOWN FOR ROGERS RO4350B WITH DIELECTRIC
THICKNESS .020” % .0015”; COPPER: 1/2 OZ. EACH SIDE.
FOR OTHER MATERIALS TRACE WIDTH MAY NEED TO BE MODIFIED.
2. BOTTOM SIDE OF THE PCB IS CONTINUOUS GROUND PLANE.
[[] DENOTES PCB COPPER LAYOUT WITH SMOBC
(SOLDER MASK OVER BARE COPPER)
[T77] DENOTES COPPER LAND PATTERN FREE OF SOLDER MASK
Notes
A. Performance and quality attributes and conditions not expressly stated in this specification document are intended to be excluded and do not form a part of this specification document.
B. Electrical specifications and performance data contained in this specification document are based on Mini-Circuit’s applicable established test performance criteria and measurement instructions.
C. The parts covered by this specification document are subject to Mini-Circuits standard limited warranty and terms and conditions (collectively, “Standard Terms”); Purchasers of this part are entitled REV.G
to the rights and benefits contained therein. For a full statement of the Standard Terms and the exclusive rights and remedies thereunder, please visit Mini-Circuits’ website at www.minicircuits.com/MCLStore/terms.jsp ’I\En|:1)-5110110077/2
- - - - ®
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Performance Charts

MCA1-42+

MCA1-42+
CONVERSION LOSS (VARIABLE IF)

CONVERSION LOSS

10.0 at IF=30MHz LO=4200MHz
% @ 9 e = [~
» 8.0 ~ . — “—
» g’) 8 ~a e
o ] -~
(@] e
= S — —
S 6.0 ———— Zor L \ T
7] - > i IRRRLER .’
ha (2] .. .
] 2 . B
> L
2 40 =
8 |— -LO=+4dBm —LO=+7dBm - - LO=+10dBm § 5+ — -LO=+4dBm —LO=+7dBm - - LO=+10dBm |
2.0 1 1 1 4 | | |
1000 1800 2600 3400 4200 0 300 600 900 1200 1500
FREQUENCY (MHz) IC EDEAIIERIAVY /AL
MCA1-42+ MCA1-42+
L-R ISOLATION L-I ISOLATION
50 [ [ [ 28
— -LO=4dBm —LO=7dBm - - LO=10dBm
26 et
45 - . i
— ~ A "
g ; R s RPN
il - ~ - 2 N
2 4 - Z 22 e TN Py O\
E \(_;;f Ry = 20 £ < xt—‘ / \\-l
33 = 5 .- \\
2 3 18 R N
30 16 - \
| — -LO=4dBm —LO=7dBm - - LO=10dBm |
25 14 | | | \
1000 1800 2600 3400 4200 1000 1800 2600 3400 4200
FREOIIFNCY (MH7) FRFEOIIFENCY (MH7
MCA1-42+ MCA1-42+
RF VSWR LO VSWR
5.0 T T T 9.0 - | | |
45 | |— -LO=4dBm — LO=7dBm - - LO=10dBm 80 | — -LO=4dBm —LO=7dBm - - LO=10dBm
7.0 ,=
o % 50 % pmmml - I/
> > 4.0 S .- P \\ 7/
- < ~ s
50 N il i
So g J
2.0 = Pomen™
1.0 1.0 !
1000 1800 2600 3400 4200 1000 1800 2600 3400 4200
FREQUENCY (MHz) FREQUENCY (MHz)
MCA1-42+ MCA1-42+
IF VSWR IP3
4.0 ‘ 1 ‘ ‘ 18 \ \ \ \ \
— -LO=4dBm —LO=7dBm - - -LO=10dBm ‘ — .LO=4dBm —LO=7dBm - - LO=10dBm
3.5 15 -
3.0 TN 3
14 =
< ——m T T T . . o S -, il
@ 257 7 Y Z ~ ‘s Py
S L © 9 M L Ll =
2.0 pad r o B e 4 \\__ Lt
' P R N\
1.5 ’:/ ------ S 6 ~
i e T -
1o — | 3
0 300 600 900 1200 1500 2000 2150 2300 2450 2600 2750 2900
FREQUENCY (MHz) FRFQLUIFNCY (MH7)

Notes

A. Performance and quality attributes and conditions not expressly stated in this specification document are intended to be excluded and do not form a part of this specification document.

B. Electrical specifications and performance data contained in this specification document are based on Mini-Circuit’s applicable established test performance criteria and measurement instructions.

C. The parts covered by this specification document are subject to Mini-Circuits standard limited warranty and terms and conditions (collectively, “Standard Terms”); Purchasers of this part are entitled
to the rights and benefits contained therein. For a full statement of the Standard Terms and the exclusive rights and remedies thereunder, please visit Mini-Circuits’ website at www.minicircuits.com/MCLStore/terms.jsp
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Esquema






MIX VHF MIX UHF
DGMOSFET MCA1-42+
BPF MFG 2125 BPF " BPF
HF 10.7 MHz VHF | output &2 UHF Output
Ceramic Filter Lumped 98 MHz Microstrip  2.16 GHz
Murata CDSCB107MGA119-R0 Inverse Chev. Coupled Lines
fc = 10.7MHz fc = 98MHz fc = 2.16 GHz
BW = 500 kHz BW = 20 MHz BW = 140 MHz
Farnell PSG250 PLL UG-097
87.3 MHz 2.062 GHz
UPCONVERTER
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Solicitud de Aprobacion de Tema






AREA INGENIERIA
ESCUELA DE ELECTRONICA

Tel. Directo (0351) 33-4147 int 110
Conmutador: 433-4141 y 33-4152 - Interno 10

Facultad de Ciencias Exactas, Fisicas y Naturales

C.C. 755 - Correo Central - 5000 - CORDOBA

Sr. Director de la Escuela de Ingenieria Electronica
Ing.:RODRIGO BRUNI

Me dirijo a Ud. a fin de solicitar la aprobacion del tema del Proyecto Integrador (PI) que

propongo a continuacion:

NOMBRE DEL PROYECTO: UP CONVERTER DE HF A UHF PARA

APLICACIONES LTE

DESCRIPCION: En ANEXO
DESARROLLO DE PROTOTIPO: SI

AREA TEMATICA DEL PI: Comunicaciones, Analogica

ASIGNATURAS: ELECTRONICA ANALOGICA 1II, TEORIA DE
TELECOMUNICACIONES, ANALISIS MATEMATICO III

EL P.I. TIENE UN IMPACTO SOCIAL DIRECTO: NO

EL P.I. TIENE UN IMPACTO AMBIENTAL DIRECTO: NO

LAS

Director de PI

Nombre: José Luis Amado

Cargo: Profesor Asistente de Electronica Analdgica 111
Direccion Personal o Laboral: Av. Vélez Sarfield 1571
Tel: 3514684835

eMail: jose.amado@unc.edu.ar

Firma del Director:




Datos del Estudiante

Nombre y Apellido: Federico Tomas Dadam
Matricula: 38158895

Materias que faltan aprobar: N/A
Direccion: Felipe de Albornoz 2922
Localidad: Cérdoba Provincia: Cérdoba
e-mail: federicodadam@gmail.com

Teléfono: 3515915525

Firma:

Datos del Estudiante

Nombre y Apellido: Rodrigo Horacio Cervetto
Matricula: 38417921

Materias que faltan aprobar: N/A

Direccion: Bv. Illia 620

Localidad: Cordoba Provincia: Cordoba
e-mail: rodricerl4@gmail.com

Teléfono: 3518063961

Firma:

Objetivo General: En el marco de la realizaciéon de un sistema funcional analdgico de radiocomunicaciones
emprendido por el LRFyM, nos proponemos continuar el desarrollo del sistema realizando un prototipo del
bloque mezclador elevador de frecuencia para el transmisor. Se busca realizar un disefio que aplique los
conocimientos adquiridos durante la carrera de ingenieria electronica y que tenga un costo acotado.

Objetivos Especificos:

Analizar los requerimientos de cada uno de los dos bloques mezcladores y dos filtros del sistema, en base a
las especificaciones de los bloques ya realizados y estableciendo especificaciones coherentes para los bloques
a realizar.

Disefar distintas alternativas de implementacion en base a lo propuesto por las fuentes bibliograficas.
Comparar distintas alternativas de implementacion de cada uno de los bloques necesarios para la conversion
de frecuencias.

Seleccionar y simular la alternativa seleccionada de cada uno de los cuatro bloques para corroborar su
correcto desempeiio.

Implementar la alternativa seleccionada de cada bloque en un prototipo fisico funcional

Medir el desempeifio de cada bloque por separado y contrastar con los resultados de simulacion.

Medir el desempefio de los bloques en conjunto.

Antecedentes de Proyectos similares: En el mismo laboratorio se ha realizado un downconverter que forma
parte del mismo sistema, con la diferencia que se encuentra en el receptor del radioenlace.

Duracion y Fases de las tareas previstas: En ANEXO




Metodologia

Lugar previsto de realizacion: Laboratorio de Radiofrecuencias y Microondas de la
Facultad de Ciencias Exactas Fisicas y Naturales de la Universidad Nacional de Cérdoba

Requerimiento de Instrumental y equipos: Analizador de espectros, generadores de RF,
estacion de soldado, generadores de sefial, osciloscopios.

Inversion estimativa prevista por el alumno: ARS $4000
Apoyo Economico externo a la Facultad: ARS $0
Referencias Bibliograficas o de Software

Estado solido en ingenieria de Radiocomunicaciones. Helbert L. Krauss, Charles L.
Bostian y Frederick H. Raab. Segunda Edicion. Limusa, 2004.

Nonlinear Microwave and RF Circuits. Stephen A. Maas. Second Edition. Artech House,
Inc . 2003

Microwave mixers. Stephen A. Maas. Second Edition. Artech House, Inc. 2003.
Microwave Engineering. David M. Pozar. Fourth Edition. 2012. John Wiley & Sons.

RF Microelectronics. Behzad Razavi. Second Edition. 2012. Pearson Education.

Software:
LTSpice XVII. 2019
Keysight’s Advance Design System 2016.01
Altium Designer 16.0.0
Recibido Catedra PI

Firma

Coérdoba, / /




ANEXO

1. Descripcion Detallada del Proyecto

Este proyecto integrador forma parte de una serie de desarrollos que han tenido lugar en el
LRFyM con el objetivo de que estudiantes de grado implementen un radioenlace funcional.
En tres proyectos integradores anteriores se ha desarrollado en enlace en si mismo con dos
antenas Patch, los amplificadores de media potencia y de bajo ruido, y el mezclador de
down conversion.

En este proyecto se desarrollara el sistema de up conversion, que permitira tomar una seial
de frecuencia relativamente baja (HF), y realizard la traslacion en frecuencia hasta 2.16
GHz, previamente establecida para el enlace en UHF, dentro de la banda LTE.

En el esquema siguiente se puede apreciar cada uno de los modulos necesarios para el
proyecto. Ademas, el diseno se llevara a cabo teniendo en cuenta la futura compatibilidad
con una sefial de 10.7 MHz de frecuencia central con una modulacion que produzca hasta
500 kHz de ancho de banda, representado en el diagrama en bloques con un filtro cerdmico

comercial.
MIX VHF MIX UHF
DGMOSFET MCA1-42+
BPF MFG 2125 BPF BPF
HF 10.7 MHz VHF UHF [ output
Ceramic Filter Lumped Microstrip 2,16 GHz
Murata CDSCB107MGA119-R0 Inverse Chev. Coupled Lines
fc = 10.7MHz fc = 98MHz fc = 2.16 GHz
BW = 500 kHz BW = 20 MHz BW = 140 MHz

Farnell PSG250 PLL UG-097
87.3 MHz 2.062 GHz

UPCONVERTER
PI: CERVETTO - DADAM

El alcance del proyecto incluye el estudio, simulacion e implementacion de las etapas
necesarias para la elevacion de frecuencias. Debido a las tecnologias de fabricacion
disponibles, la cantidad de etapas deberd ser la minima necesaria para disminuir las
pérdidas de insercion inherentes a la arquitectura modular que se utilizard en este proyecto
y que se ha utilizado en los demds. Ademas, la cantidad de etapas debera ser suficiente para
que los saltos en frecuencia permitan la fabricacion de filtros pasabanda con materiales
accesibles a un costo acotado.

Los requerimientos y especificaciones incluyen que la portadora de salida sea de 2.16 GHz
con una potencia suficiente para alimentar al radioenlace y tenga un ancho de banda
suficiente para transmitir una modulacion comercial. La frecuencia de entrada deberd ser
del orden de decenas de MHz, con una potencia pequefia (del orden de los -10 dBm),



pudiendo ser una portadora, o una sefial modulada con una portadora de esas
caracteristicas.

Todo esto se realizard en software CAE como Keysight Advance Design System, Agilent
Genesys o Linear Technology Spice para la simulacion de los circuitos. Altium Designer se
utilizara para generar el layout de las placas.

2. Referencias Bibliograficas v de Software

Bibliografia:

e Estado solido en ingenieria de Radiocomunicaciones. Helbert L. Krauss, Charles
L. Bostian y Frederick H. Raab. Segunda Edicién. Limusa, 2004.

e Nonlinear Microwave and RF Circuits. Stephen A. Maas. Second Edition. Artech
House, Inc . 2003

e Microwave mixers. Stephen A. Maas. Second Edition. Artech House, Inc. 2003.

e Microwave Engineering. David M. Pozar. Fourth Edition. 2012. John Wiley &
Sons.

e RF Microelectronics. Behzad Razavi. Second Edition. 2012. Pearson Education.

Software:
e LTSpice XVII. 2019
o Keysight’s Advance Design System 2016.01
e Altium Designer 16.0.0

3. Tiempos Previstos

Tarea\ Mes.Semana 1.1 1.2 1.3 1.4 21 2.2 2.3 24 31 3.2 3.3 34 41 42 43 44 51 52 53 54 61 6.2 63 64
Busgueda y estudio de la bibliografia
Familiarizacion con los software CAE

Disefio de las bandas de frecuencia
Simulacion del mezclador y filtro en UHF
Implementacion de las etapas de UHF
Mediciones de las etapas de UHF
Simulacion del mezclador y filtro en VHF
Implementacion de las etapas de VHF
Mediciones de las etapas de VHF
Contraste de resultados

Elaboracion del informe y la presentacion
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