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Resumo

Foi feita uma resenha da teoria de sistemas de radio-freqiiéncia, com énfase em
arquiteturas de transmissdo/recepcao, técnicas de modulacdo, demodulagdo e partilha de canal.
No ambito deste estudo, criou-se uma biblioteca de blocos funcionais que permite simular as
principais técnicas de modulacdo e demodulagao digital no software Matlab/Simulink.

Foi projetado um circuito integrado (CI) para sintese de freqiiéncia baseada numa
malha de controle de fase (PLL). Usou-se uma tecnologia BICMOS de 0,8 um, com dispositi-
vos HBT de SiGe. O PLL inclui um VCO ressonante LC, completamente integrado, capaz de
oscilar a 915MHz + 20%. Inclui também dois divisores de freqiiéncia: um pré-divisor em
logica ECL, para alta-freqiiéncia, e um divisor programavel em l6gica CMOS. O conjunto dos
divisores de freqiiéncia pode ser utilizado para formar um PLL de divisdo inteira ou de divisao
fracionaria. O CI contém ainda um bloco comparador de freqiiéncia e fase, baseado em
maquina de estados, e um circuito bomba de carga, que aciona um filtro de malha externo. A
escolha dos canais de freqiiéncia baseou-se nas especificagdes do sistema GSM da banda de

900MHz. Sao apresentados os resultados de simulacao e o /ayout de mascaras do CI.

Palavras-Chave: radiofrequéncia, radio-frequéncia, circuitos integrados, circuito

de reten¢do de fase, sintetizadores de frequéncia, teoria da modulagao.



Abstract

The theory of radio-frequency systems was reviewed, with emphasis on trans-
ceiver architectures, modulation, demodulation, and multiple access techniques. Within this
study, a library of functional blocks was created, allowing to simulate the main digital modula-
tion and demodulation techniques using the Matlab/Simulink software environment.

An integrated circuit (IC) for frequency synthesis based on a phase-locked loop
(PLL) was designed, using a 0.8 um BiCMOS technology with SiGe HBT devices. The PLL
includes a fully-integrated LC-tank resonant VCO, capable of oscillating at 915MHz + 20%.
Two frequency dividers are also included: a pre-scaler in ECL logic, operating at high-fre-
quency, and a programmable divider using CMOS logic. These dividers can be configured for
both integer-N and fractional-N PLL architectures. The IC also contains a phase-frequency
detector, based on a simple finite state machine, and a charge pump circuit, which will drive an
external loop filter. The choice of frequency channels was based on the specifications of the
GSM system for the 900MHz band. Simulation results and IC physical mask layout are pre-

sented.

Key-Words: radio frequency, integrated circuits, phase-locked loops, frequency

synthesizers, modulation theory.
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1.1 Contexto 13

Capitulo 1 Introducao

1.1 Contexto

Sao evidentes a grande evolugdo e o grande sucesso comercial que as telecomuni-
cagOes moveis tiveram nos ultimos anos. A dimensao desse sucesso da comunicagdo “sem
fios”, ou mais especificamente, da comunicacdo por rédio-frequéncial (RF), generalizou a
expectativa e a apeténcia por novas aplicacoes de RF para o grande mercado, aplicagdes essas

que se tornem tao acessiveis e disseminadas quanto sao hoje os telefones moveis.

Redes de computadores sem fios, redes de automagao industrial ou residencial via
radio, transmissdo de dados entre computadores pessoais € equipamentos periféricos como
camaras de video ou maquinas fotograficas digitais, sdo exemplos de produtos ja existentes,
embora com diferentes graus de penetracdo no mercado. Numerosos factores influenciaram o
sucesso desses produtos: a solugdo técnica encontrada, o custo dos equipamentos, as necessi-

dades do publico, o marketing, etc.

Mas a evolugdo que globalmente se verificou, e as expectativas que se criaram,
tiveram também como resultado, para os especialistas, um “renascimento” da pesquisa e
desenvolvimento em RF, que nas duas ou trés décadas anteriores se encontravam em “regime

estacionario” [1].

Outra tendéncia que se verifica, e que ja antes tinha tocado muitas outras areas da
electrénica e muitos outros dominios de aplicagdo, € a criagao de produtos portateis, com baixo
consumo de energia, utilizacao de sinais digitais e de um microprocessamento sofisticado para

controle de operacdo e tratamento de sinal. Estas caracteristicas requerem a utilizagdo cres-

10 autor é portugués, e escreveu usando o seu “sotaque” natural (neste caso expresso em ortografia e grama-
tica), agradecendo aos leitores brasileiros a sua amavel tolerincia face a consoantes mudas e a outras pequenas
“esquisitices”. Agradece também a tolerancia de quaisquer leitores luséfonos, perante inconsisténcias de vocabu-
lario que, sendo ainda predominantemente lusitano, ja ndo ¢ inteiramente de lugar nenhum. Espera-se contudo
que poucas destas diferencas de vocabulario coloquem reais dificuldades — e onde for necessario, havera uma
breve nota de rodapé.
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cente de circuitos integrados (CIs).

Os requisitos referidos, quando aplicados aos sistemas de RF, implicam, do ponto
de vista técnico e de formagao dos projectistas, uma sintese de duas “tradi¢des” de projecto: a
do projecto de RF usando componentes discretos, € a do projecto de Cls de baixa frequéncia
[1]. S6 recentemente surgiram livros introdutorios que procuram efectuar essa sintese (como
por exemplo [1], [2] e [3]) e ferramentas tentando integrar os dois dominios de andlise (veja-se
em [4] uma apresentacdo sobre a variedade de ferramentas “tradicionais” utilizadas ao longo

do fluxo de projecto de um CI transmissor-receptor completo).

1.2 Motivacao e Objectivos

A motivagdo para elaborar uma tese em microelectronica para RF resultou, por um
lado, do desejo de ficar capacitado a participar do crescimento desta disciplina e, por outro

lado, do fascinio exercido pela “magia” e mistério das comunicagdes sem fio.

Realizar um projecto nesta area, que se encontra na intersec¢do entre varias disci-
plinas tradicionais, exige o estudo de uma quantidade apreciavel de topicos, uns de caracter

mais tedrico, como:

e Arquitecturas de sistemas de RF (heterodinagdo ou conversido directa, esquemas de

modula¢do analogica ou digital, técnicas de acesso a canal, etc.);

e Conceitos tedricos para analise de sistemas e componentes de RF (analise de ruido, efei-

tos de distor¢ao e intermodulacgao, etc.);

e Conhecimento detalhado de diversos blocos funcionais (osciladores, moduladores ou

desmoduladores, amplificadores, misturadores, antenas);

juntamente com outros de caracter mais pratico:

e Ferramentas de software para analise e simulagdo de sistemas;

o Ferramentas de software para andlise e simulacdo de circuitos analogicos e digitais;
e Caracteristicas da tecnologia especifica a ser usada no fabrico do circuito integrado.
o Ferramentas de software para /ayout e verificacao fisica de circuitos integrados;

e Projecto de placas de circuito impresso para teste de protdtipos de RF (considerando
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blindagem de sinais de alta frequéncia, adaptacdo de impedancias, criacao de trilhas com

impedancias de valor pré-definido, etc);

e Equipamentos de teste e medida para sinais de alta frequéncia e andlise espectral;

O objectivo principal deste trabalho de mestrado foi a aprendizagem dos conceitos
fundamentais da drea. Naturalmente que nem todos os topicos referidos acima poderiam ser
abarcados em detalhe, mas pretendia-se adquirir os conceitos fundamentais que permitissem

realizar um primeiro projecto e efectuar estudos futuros mais aprofundados.

Um outro objectivo foi a aprendizagem de ferramentas de andlise, simulacdo e
projecto que sao actualmente utilizadas na industria microelectronica, para ficar capacitado a

implementar um projecto passivel de fabricacdo numa tecnologia actual.

Outro objectivo ainda, foi a utilizacdo da capacitagdo tedrica e pratica adquirida
para projectar e enviar para prototipagem um bloco funcional significativo de um micro-cir-

cuito de RF.

O bloco funcional projectado foi um oscilador local, pelo facto de ser algo necessa-

rio para qualquer topologia de sistema, quer se trate de um transmissor ou de um receptor.

Existem numerosos tipos de oscilador local, de maior ou menor grau de sofistica-
¢do, de acordo com a aplicacdo pretendida. Optou-se por implementar um oscilador local
baseado numa malha de controle de fase (PLL — phase locked loop) programavel digital-
mente. E um circuito razoavelmente sofisticado que, pelo facto de poder gerar uma frequéncia
selecciondvel de entre um conjunto de valores pré-estabelecidos, também ¢ designado como
“sintetizador de frequéncia”. Ambos os termos serdo utilizados ao longo deste texto®. Sendo o
PLL um circuito misto, i.e. com sub-blocos analdgicos e digitais, permite também adquirir

experiéncia pratica nos dois fluxos de projecto, analdgico e digital.

Na escolha inicial da frequéncia de operagdo, levou-se em conta a existéncia de
bandas de frequéncia de uso livre para aplicagdes industriais, cientificas e médicas (bandas
ISM). Estas tém um conjunto de valores tipicos mas, em fun¢do da legislacao de cada pais,
apenas algumas estardo efectivamente atribuidas. No Brasil, essas frequéncias foram determi-

nadas pela Agéncia Nacional de Telecomunicagdes, a Anatel [5]. Optou-se por trabalhar na

“Houve dois motivos para o autor preferir usar “PLL” no titulo: apesar de ser uma abreviatura, ¢ um termo mais
conhecido do que “sintetizador de frequéncia”, e a escrita ¢ a mesma na ortografia brasileira e portuguesa...
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banda dos 902-928 MHz.

Finalmente, a escolha exacta do conjunto de valores de frequéncia a sintetizar e
respectivo espacamento entre canais foi motivada pelas especificagdes de canal da telefonia

movel de padrao GSM.

1.3 Organizacao deste Trabalho

O trabalho no projecto desta tese, com os objectivos anteriormente referidos,
comecou pelo estudo de arquitecturas de sistemas de RF e dos principais conceitos tedricos

associados. O capitulo 2 deste texto constitui uma resenha do estudo efectuado.

Uma das “ramificacdes” desse estudo, em particular sobre tipos de modulagao ana-
logica e digital, foi o desenvolvimento de uma biblioteca de blocos de simulagdao no software

Simulink. A descrigdo dessa biblioteca ¢ de resultados com ela obtidos encontra-se no anexo A.

Em seguida avangou-se para o projecto de um sintetizador de frequéncia baseado
em PLL. A descri¢do funcional do circuito ¢ feita no capitulo 3. Comega por uma sec¢io que
apresenta em termos gerais as principais topologias para sintese de frequéncia, e a topologia
escolhida neste projecto. Seguem-se sec¢des associadas a cada um dos principais sub-blocos
funcionais do PLL. No entanto, estas sec¢des discutem ndo s6 os aspectos especificos de cada
um desses blocos, mas também a forma como os mesmos afectam as caracteristicas globais do

sintetizador de frequéncia.

A familiariza¢ao com as ferramentas de projecto de ClIs consumiu tempo significa-
tivo. Ao longo dessa aprendizagem, o autor escreveu um texto tutorial de 75 paginas [6], que
poderé servir como introdugdo as ferramentas e ao design-kit utilizado. Esse material, embora
seja uma “ramificagdo” adicional do estudo efectuado, ndo se presta a inclusdo num texto aca-

démico, mas pode ser disponibilizado a eventuais interessados.

Os principais resultados de simulag@o obtidos sdo apresentados no capitulo 4, e os
layouts de mascaras do circuito integrado, no capitulo 5. As conclusdes gerais ocupam o

capitulo 6.
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Capitulo 2 Visao Geral dos
Sistemas de RF

2.1 Introducio

2.1.1 Evoluc¢ao Historica

As comunicac¢des sem fio percorreram um longo caminho, desde as primeiras
experiéncias de Marconi, em 1895, com a transmissdo a poucas dezenas de metros de sinais
impulsivos, obtidos pela descarga de bobines. Logo foi sentida a necessidade de minimizar
interferéncias, tanto de origem natural como artificial. J4 em 1900, Marconi patenteou um cir-

cuito receptor com filtros passa-banda, para esse efeito.

As primeiras transmissoes transatlanticas ocorreram em 1901. Eram, nos meios
cientificos da época, consideradas impossiveis, por saber-se da curvatura da terra e ignorar-se a
existéncia da ionosfera [7]. Nesses primeiros tempos tratava-se efectivamente de telegrafia
sem fios (TSF), e a grande aplicacdo que surgiu, para além das ja existentes com a telegrafia

convencional, foi a comunica¢cdo com navios em alto mar.

Durante a década seguinte tornar-se-ia evidente a superioridade dos transmissores
baseados em sinais de onda continua, e teriam lugar as primeiras transmissdes de sinais de

daudio via RF [2].

A transmissdo de sinais de dudio possibilitou o surgimento de emissoras de radio
com programas de entretenimento (e inevitaveis intervalos publicitarios) e a disseminagdo de
receptores de radio domésticos. Também equipamentos completos, para comunica¢do a gran-
des distancias, atingiram alguma popularidade entre radio-amadores entusiastas. Poucas déca-
das mais tarde, chegaria a televisdo, que ndo “matou” o rddio, mas acabou ocupando o lugar de

maior destaque nas comunicagdes de grande massa.
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A electronica cresceu juntamente com as telecomunicacdes, € a invencao de valvu-
las e transistores foi motivada pela necessidade de amplificar os sinais enfraquecidos pela

transmissdo a grandes distancias.

Os transistores revolucionaram a electronica, pelo seu baixo custo e por permiti-
rem niveis de miniaturizacao anteriormente impensaveis. O passo seguinte foi o circuito inte-
grado, que com escalas de integra¢do cada vez maiores, fez o custo de cada transistor tender

para zero. Mas o mesmo nao aconteceu com a complexidade do projecto.

Os telefones celulares que hoje em dia sdo tdo comuns contém milhares de transis-
tores, ¢ embora apenas uma pequena por¢ao deles opere na faixa de RF, é essa sec¢do do sis-
tema que constitui tradicionalmente o “gargalo” do projecto [2] (sec. 1.2). Isso porque se trata

de uma éarea multidisciplinar, o que a torna mais dificil.
Tradicionalmente, um projecto de RF de grandes dimensdes divide-se em:

1. Esquema de modulagdo e o processamento de banda base, projectados por especialistas

em teoria da comunicacao.
2. Arquitectura de transmissdo-recepgdo, projectada por especialistas em RF.

3. Implementagdo dos blocos funcionais, feita por projectistas de circuitos integrados.

Este trabalho de mestrado ira incidir sobretudo no segundo e terceiro itens da lista

(arquitectura e implementagdo), mas este capitulo procura dar uma visao geral da area.

2.1.2 Utilizacao do Espectro

Logo nos primordios da historia da TSF, tornou-se evidente a necessidade de regu-
lamentar as frequéncias de transmissao. Essa regulamentagao foi feita levando em conta inte-
resses comerciais, estatais ou militares. Com os progressos técnicos, regides adicionais do
espectro foram-se tornando utilizaveis, em maior ou menor grau, ¢ hoje em dia a regulamenta-
¢do cobre toda a gama de radiacdo electromagnética, levando também em consideragdo os pro-
blemas técnicos particulares de cada faixa de frequéncia. Em [8], por exemplo, apresenta-se
uma tabela com a utilizagdo, nos EUA, da faixa de frequéncia entre os 2,15 e os 40GHz, e sao

referidos alguns desses problemas, tais como:

e Nas frequéncias abaixo de 7GHz, o fading (interferéncia destrutiva devido a multiplos
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percursos de propagagdo de um mesmo sinal) domina. Acima de 15GHz domina a ate-

nuac¢do devida a chuva. Entre 7 ¢ 15GHz ¢ necessario considerar ambos os factores.

e A chuva provoca maior atenuacdo se as ondas de transmissdo tiverem polarizagao hori-
zontal. Existem tabelas que classificam as diferentes regides do mundo pela pluviosi-

dade, e que sdo utilizadas pela industria de telecomunicagdes.

e Existe também outro tipo de fading, chamado multi-path ou selectivo, que ¢ devido a
variagoes do indice de refraccdo da atmosfera. Este tipo de fading ¢ combatido usando
técnicas de diversidade espacial (utilizagdo simultanea de varias antenas) ou diversidade

em frequéncia (utilizagdo simultanea de vérias frequéncias).

Em [8] afirma-se ainda que, para frequéncias de giga-hertz, o mercado encontra-se
fragmentado, pois a arquitectura do sistema depende muito da frequéncia utilizada e da potén-

cia de transmissdo. Em geral, quanto mais elevada a frequéncia, mais complexo o sistema.

Recentemente surgiu um conjunto de técnicas de modulagdo e partilha de canal
conhecidas como espalhamento espectral (cf. sec¢do 2.3.4), que motivaram alteracdes a atri-
buicao de frequéncias. Por exemplo, a faixa de frequéncia ISM (Industrial, Scientific and Med-
ical applications) comegou por ser atribuida aos fornos de micro-ondas (que sdo a fonte de
interferéncia mais forte [9]) e aos aparelhos de diatermia por ondas curtas (para fisioterapia).
Até alguns anos atrds ninguém pensava em utilizar essa faixa de frequéncia simplesmente por-
que a interferéncia era muito forte € ndo eram conhecidas técnicas de minord-la. Com o
advento das técnicas de espalhamento espectral isso tornou-se possivel, e a utilizacdo da faixa
ISM foi aberta a novas aplicagdes. Esse facto despertou bastante interesse por parte dos fabri-
cante de equipamento electronico e de telecomunicagdes, para aplicagdes como WLANs

(Wireless Local Area Networks).

Em [8] ¢ fornecido ainda um conjunto interessante de referéncias relativas a regu-
lamentagdo de espectro, entre as quais a do site www.tr.com (Telecommunications Research

International) que retine informacao sobre leildes de espectro ao redor do mundo.

2.1.2.1 Legislacio Brasileira

No Brasil, a agéncia reguladora ¢ a Anatel (www.anatel.gov.br). Reproduzem-se
abaixo dois trechos da legislagdo da Anatel relativos a utilizacdo das faixas ISM [5]. Os para-

grafos S5.13 e S5.280, referidos nos trechos, ndo se encontram em [5], mas podem também ser
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consultados no site.
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S5.138 - As faixas abaixo listadas estdo destinadas a aplicagdes industriais, cientificas
e médicas (ISM). A utilizagdo destas faixas de freqii€ncias para aplicagdes ISM esta
sujeita a autorizagdo especial concedida pela administracdo interessada, em acordo
com as outras administra¢des cujos servigos de radiocomunicac¢des possam ser afeta-
dos. Ao aplicarem esta disposicdo, as administragdes levardo devidamente em conta
as Recomendagoes mais recentes da UIT-R sobre o assunto:

6765-6795kHz
433,05-434,79MHz

61-61,5GHz
122-123GHz
244-246GHz

(freqliéncia central 6780kHz)
(freqiiéncia central 433,92MHz) na Regido 1

exceto nos paises mencionados no N° S5.280
(freqliéncia central 61,25 GHz)

(freqliéncia central 122,5GHz)

(freqiiéncia central 245 GHz)

S5.150 - As faixas abaixo listadas estdo também destinadas as aplicag¢des industriais,
cientificas ¢ médicas (ISM). Os servigos de radiocomunica¢des operando nestas fai-
xas devem aceitar a interferéncia prejudicial que possa resultar destas aplicagdes. Os
equipamentos ISM operando nestas faixas estdo sujeitos as disposi¢des do N° S5.13.

13553-13567kHz
26957-27283kHz
40,66—40,70 MHz
902-928 MHz
2400-2500MHz
5725-5875MHz
24-24,25GHz

(freqiiéncia central 13560kHz)
(freqiiéncia central 27120kHz)
(freqiiéncia central 40,68 MHz)

na Regido 2 (freqiiéncia central 915MHz)
(freqiiéncia central 2450 MHz)
(freqiiéncia central 5800 MHz)
(freqiiéncia central 24,125 GHz)

2.2 Modulac¢ao

2.2.1 Introducao

Porqué modular? As principais razdes sao:

e Para optimizar a partilha do espectro e cumprir a regulamentagdo vigente.

e Na transmissao por radio, porque a antena deve ser uma frac¢do significativa do compri-

mento de onda, para ter um bom ganho.
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e Na transmissao por cabo, porque se obtém um melhor isolamento em altas frequéncias.

e Porque em alguns casos isso permite contornar “ndo-idealidades” do canal.

Ao sinal original, com espectro concentrado em torno de » = 0, chama-se “sinal de

banda-base”, enquanto que o sinal modulado, cujo espectro fica concentrado em torno de uma

frequéncia portadora ., ¢ designado por “sinal passa—banda”l.

O processo inverso da modulagdo chama-se “desmodulag¢do” ou “deteccao”.

Um sinal modulado pode sempre ser descrito pela expressao
x(t)=a(t)cos[ wct+0(t)].

E comum chamar-se excess phase e total phase a 6(f) e a o, t + 6(¢), respectiva-
mente. Como seria de esperar, também se usam os termos excess frequency e total frequency

para 0°(¢) e o, + 0°(?).

Ao conjunto formado pelos circuitos modulador e desmodulador chama-se
“modem”, mas no contexto da analise de sistemas de RF, o termo também pode designar uma

técnica de modulacao e desmodulacgao.

Os principais critérios para avaliar o desempenho de um modem sao:

e Tolerancia ao ruido.
e Eficiéncia espectral.

o Eficiéncia energética, ou power efficiency.

A eficiéncia energética esta relacionada com a escolha do tipo de amplificador de
poténcia (PA, do inglés power amplifier) e um facto a ter em consideragdo ¢ que PAs ndo-

lineares podem atingir maiores eficiéncias.

Para andlises comparativas entre modems, ¢ comum considerar que o canal de
transmissdo ¢ afectado por AWGN (Additive Gaussian White Noise, ou “ruido aditivo branco e

gaussiano”).

"Em inglés pode chamar-se tanto bandpass como passband.
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2.2.2 Modulaciao Analogica

2.2.2.1 AM — Modula¢iao em Amplitude

Para AM (do inglés Amplitude Modulation), tem-se
Xam(D) =4 [1+ mxpp(2)] cos oyt . (1)
onde m ¢ o indice de modulagao.

A modulagao ¢ obtida com um circuito multiplicador. O sinal modulado ira ocupar

o dobro da largura de banda do sinal de banda base.
A desmodulagdo pode ser feita de uma das seguintes formas:

1. Multiplicagdo por cos oz, seguida de filtragem passa-baixo.

2. Detector de pico com carga resistiva (se a envolvente ndo passar por zero).

O segundo método ¢ o mais simples e o mais popular.

A relacdo sinal-ruido (SNR, de Signal to Noise Ratio) ¢ dada por [2]:

27242
_ A;m=xgg (1)

SNR SN B
0

Num livro de 1990 [10], na pag. 1, afirma-se que a modulagdo em amplitude ainda
¢ a mais utilizada e que tanto as formas single-sideband (SSB) como double-sideband (DSB)
sdo comuns. J4 em [2] (uma obra de 1998) ¢ dito que a aplicagdo de AM ¢ limitada a estagdes
emissoras de radio e ao som televisivo, € que as principais desvantagens do AM sao a suscepti-

bilidade ao ruido e a necessidade de um PA altamente linear.

A equacdo (1) corresponde ao tipo mais simples de modulacio AM, que ¢ o

DSBAM (Double SideBand Amplitude Modulation), e pode ser reescrita como
Xam =4, cos o.t+mA./2 cos (o, — wgg)t+mA./2 cos (o, + Ogg) .

Ou seja, de cada componente de frequéncia em banda-base resultam duas frequén-
cias em torno de ®,, e por isso se fala de “banda lateral dupla”. Em [10] o autor gasta algum

tempo com célculos relativos ao valor eficaz (ou RMS, do inglés root mean square) de uma



2.2 Modulagao 23

onda modulada e com uma representagao fasorial deste tipo de modulagdo. Uma das conclu-
sOes mais importantes desses calculos de valor eficaz é que uma grande parte da poténcia de
transmissdo ¢ utilizada para enviar a portadora, enquanto que apenas as bandas laterais sao
aproveitadas para transmitir informag¢do. Em contrapartida, isso permite usar um circuito de

desmodulagao por detec¢do de envolvente, cuja implementacao ¢ muito simples.

Se o coeficiente de modulagdo m aumentar muito, a eficiéncia energética ¢ maior
mas o circuito de desmodulagao tera de ser mais complexo. Também ¢ possivel eliminar com-
pletamente a transmissdo da portadora. Esse tipo de modulacao ¢ designado por DSBSC(AM)
(Double SideBand Supressed Carrier). Na desmodulacao DSBSC ¢ preciso reintroduzir a por-
tadora com frequéncia e fase correctas, o que requer circuitaria complexa e faz com que o sis-
tema DSBSC quase nao seja usado [10], a ndo ser para transmitir o sinal de cor em televisao ou

para transmitir informagao estéreo em emissodes de dudio VHF.

Outra possibilidade ¢ suprimir ndo sé a portadora mas também uma das banda late-
rais. Dai resulta a modulag@o conhecida como SSBSC(AM) (Single SideBand Supressed Car-

rier). Existem dois métodos para eliminar uma das banda laterais:

e Filtragem

o Circuito de desfasagem (ver fig. 2.1)

—» T90° —»

Figura 2.1 Circuito de modulacao SSBSC por desfasagem.

No caso da filtragem, esta terd de ser feita numa frequéncia intermédia (cf.

sec¢do 2.4.1), para que possa ser selectiva o suficiente.

No caso do circuito por desfasagem, tem-se x,, = sin®,,t € x. = sin®,. ¢, mas por
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simplicidade vamos escrever x,,, = sina e x,. = sin b. Assim, a saida do multiplicador inferior
tem-se
sin a sin b =[cos(a — b) — cos(a + b)] /2
enquanto que a saida do multiplicador superior, com as desfasagens, se tem
sin(a + 90°) x sin(b + 90°)
= [ cos(a +90°— b —90°) — cos(a + 90°+ b +90°) ] /2
= [ cos(a—b)—cos(a+b+180°)]/2
A soma das saidas dos moduladores ¢ simplesmente
cos(a — b) = cos(®, — »,,)t.

Este método tem ainda a vantagem de permitir comutar facilmente entre a trans-

missdo da banda lateral superior ou inferior.
De forma geral, a modulagdo SSBSC tem as seguintes vantagens sobre DSBAM:

e A largura de canal necessaria ¢ reduzida a metade.
e Arelacao sinal-ruido € melhor (ver detalhes em [10]).

e A eficiéncia energética ¢ maior.

Na modulagdo DSB, se a portadora sofrer variacdes devidas a desvanecimento,
i1sso provocara uma distor¢do consideravel sobre o sinal. Se a portadora for reintroduzida no

receptor, como acontece na SSBSC, esse problema ¢ eliminado?.

2.2.2.2 FM/ PM — Modulacio em Frequéncia ou Fase

Segundo Razavi [2], O conceito de PM (phase modulation) e FM (frequency mod-
ulation) € importante nao s6 para modems mas também para a analise de circuitos como osci-

ladores e sintetizadores de frequéncia.

Num sinal sinusoidal existem basicamente trés variaveis cujos valores podem ser

modulados: amplitude, frequéncia e fase. Os processos de modulag¢do em frequéncia e fase sdo

%Se bem que exista o problema da fase da portadora reintroduzida (cf. [10]).
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muito semelhantes e muitas vezes sdo analisados conjuntamente sob a designacdo de modula-
¢do de angulo [10].

Estes dois tipos de modulacao sao descritos por

xPM(t) = ACCOS [wct +m xbb(t)] >

! A A
xpn(6) = Accos[wcﬂrm [ xBB(t)dt]

Note-se que nao ¢ possivel distinguir entre sinais PM e FM se os sinais de banda-

base ndo forem conhecidos.

A modulagdo FM pode ser feita, por exemplo, usando um oscilador LC em que a

capacidade ¢ a de um diodo varistor cuja polarizacao inversa varia com x(¢).

A desmodulagdo pode ser feita, por exemplo, através de um filtro passa-alto, que
faz com que o sinal FM fique também modulado em amplitude. Em seguida aplica-se uma des-
modula¢do em amplitude. Ao usar esta abordagem, ha que ter em conta que variagdes espurias
na amplitude do sinal FM poderdo introduzir ruido no sinal desmodulado. Por essa razao, ha

que interpor um estdgio limitador entre o sinal FM e o filtro passa-alto.

O espectro do sinal FM ¢ um pouco mais dificil de obter do que no caso AM. Se o

excesso de fase for pequeno, ou seja,

! A A
‘m_[ xpg(Ddi| « 11ad, )

diz-se que se trata de FM de banda estreita. Nesse caso [2],
! A A
xpp() A cosm t—A m sinwctj xpg(t)dt .
—00

Pode dar a impressao que, ao limitar a amplitude de 6(¢), a medida que ¢t — ©, a
influéncia de 0(¢) sobre o sinal modulado sera cada vez menor, a ponto de se ficar apenas com
uma modulagdo em fase, e ndo em frequéncia. Mas isso ¢ uma impressao imprecisa3, pois uma

funcdo como o seno ou o cosseno ¢ igualmente sensivel a uma variacdo em torno de x ou em

3Na verdade ¢ mais que imprecisa, ¢ incorrecta, mas “impressdo imprecisa” soa tdo melhor...
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torno de x + 20007.

Se o sinal modulante for um sinal aleatdrio, o espectro de FM de banda estreita
sera ligeiramente mais estreito que o espectro de banda-base, devido a atenuagao de 1/s resul-

tante da integracao.

Ja se o sinal modulante for xgg(¢) = 4,, cos ®,, ¢, entdo

m . .
Xpp(1) = A coso ¢ +AcAmw— sin® sinw ¢
m

A.A

cmm

2m

m
c m
cos(w,.— o _)t—

m C m 20)m

= A cosw t+ cos(o, + o, )¢
Assim, o espectro consistira de impulsos em *®, e de bandas laterais (sidebands)

em (o, + ®,,).
Tenha-se em aten¢do os seguintes factos:

e FM de banda estreita = mA_ /o « l1rad.

. A _A.m
e Se w,, aumenta, as bandas laterais ficam menores (% - 0) .

m

e A maxima variagdo instantanea de frequéncia (frequency deviation) é dada por |0'()| jax

=mA,,.

Note-se que a maxima variagdo instantdnea de frequéncia (m A4,,) ¢ diferente da
oA . . . mA
distancia entre as bandas laterais (2w,,), € que para FM de banda estreita se tem —2« 1 e por-
(O]
m
tanto mA  « o, , ou seja, a variagdo instantdnea ¢ muito menor que a largura de banda ocu-

pada.

De acordo com [2], o conceito de FM de banda estreita, embora util, tem pouca

aplicagdo pratica devido ao seu baixo valor de SNR.

Ainda de acordo com [2], se x,(f) = 4,,, cos ®,, t mas ndo aplicarmos a restri¢ao de
FM de banda estreita (2), € possivel expandir o sinal modulado como
- mA.,
xpm(t) = 4, Z Jn(—o—)-:n—) cos[(w, +nw,)t] 3)

n=-w
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onde J,, ¢ a fun¢do de Bessel de ordem # do primeiro tipo.

A medida que o valor de m4,,/®,, aumenta, vao surgindo componentes significati-

vasem o, f nw,,.

Casos mais gerais requerem um tratamento mais pormenorizado, mas um resultado

conhecido como Regra de Carson diz-nos que

mA

BFMzZ(_—m—F l)BBB’ (4)
0\)r['l

em que Bpp € a largura de banda do sinal de banda-base.

Relativamente a eficiéncia energética da modulagdo FM, ¢ possivel utilizar um PA
nao-linear (de alta eficiéncia), pois pelo facto de a informagdo num sinal FM estar contida nas

passagens por zero, isso ndo corrompe o sinal de banda-base.

2.2.2.3 Filtragem de Pré-énfase e Desénfase

Como foi visto na pag. 26, o aumento da frequéncia de modulagdo acarreta uma
diminui¢do de amplitude nas bandas laterais. Para compensar esse efeito, o sinal de banda-base
pode passar no emissor por um filtro de pré-énfase, que ird amplificar as componentes de alta-

frequéncia do sinal. No receptor sera aplicado o filtro inverso, apos a desmodulacao.

De acordo com [2], se o sinal modulante tiver um espectro passa-baixo, a largura

de banda do sinal FM nao ira aumentar significativamente.

Sem aplicar esta técnica, tem-se

SNRout x]%’B(t)
= 6P2(B+ 12—, 5
S~ 6P )

enquanto que, com ela,

By 0 ©)

2o = ap2(p 4 1)(E
SNRin fl Vg ’

onde V € o valor de pico de x(2), p = ”;i”‘l, B ¢ a largura de banda do sinal de

m

banda-base e f a frequéncia de corte do filtro de desénfase. De acordo com [2], (6) permite
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tipicamente um ganho de 10 a 15dB relativamente a (5).

2.2.3 Modulac¢ao Digital

2.2.3.1 ASK, FSK e PSK

Os tipos de modulagdo citados na secc¢do 2.2.2 sdo utilizados para transmissdo de
sinais analdgicos. Para cada tipo referido de modulacao analogica existe uma modulacao digi-

tal “analoga”...

AM ASK (amplitude shift keying)
PM PSK (phase shift keying)
FM FSK (frequency shift keying)

A modulagdo ASK, embora simples, ¢ uma ma solug@o pois ¢ extremamente sus-
ceptivel a interferéncia [11]. Por apresentarem uma menor sensibilidade ao ruido de amplitude,
PSK e FSK sao mais utilizados do que ASK [2]. A modulac¢ao FSK, em particular, tem ainda a

vantagem de ser de implementagao relativamente simples [11].

A tolerancia ao ruido, em modulacao digital, ¢ frequentemente expressa como taxa
de erro por bit, ou BER (bit error rate), definida como o numero de bits recebidos incorrecta-

mente, a dividir pelo numero de bits recebidos.

2.2.3.1.1 Exemplo de Dimensionamento de Canais para FSK

Nao hd uma expressdo rigorosa para a largura de banda ocupada por um sinal

modulado em FSK, mas podem usar-se algumas expressdes aproximadas.

O desvio maximo, A f, ¢ a separagdo entre a frequéncia nominal da portadora e a
frequéncia correspondente a um “zero” ou “um”. Em [11] sugere-se escolher esse valor em

funcdo da taxa de transmissdo frx e do erro de frequéncia por imprecisoes do oscilador, f;:
Af=2f+f1x -

E dado um exemplo: para um sistema que ird operar com uma taxa de transmissio
de 57.6 kbit/s, em torno dos 900MHz, e que utilize um cristal de 10MHz com uma precisdo de

10 ppm, tem-se f, = 900MHz x 10 - 10 =9kHz, ¢ portanto
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Af=2x9kHz + 57.6kHz = 75.6kHz.

Em seguida pode aplicar-se a Regra de Carson para estimar a largura de banda ocu-

pada.

Uma primeira estimativa equipara o sinal a modular a uma sinuséide (ndo uma

onda quadrada), considerando toleravel uma perda de 3dB (o que ird aumentar a BER):
Bpsk =2 Af+ frx

Uma segunda estimativa, mais realista, pretende recuperar até a terceira harmonica
do sinal, com a contrapartida de ocupar mais espectro e assim ser também mais sensivel a

interferéncias.
Brsk=2 Af+3 frx

Aplicando a segunda estimativa ao exemplo anterior, o valor resultante é de Bpgx =

2 x 75.6kHz + 3 x 57.6kHz = 324kHz (cerca de % da banda ISM a ser utilizada).

Em funcdo desses valores, em [11] ¢ apresentado um exemplo de atribuicdo de
canais dentro da banda espectral a ser utilizada. Essa atribuicdo tem os seguintes parametros

(cf. tabela 2.1 e fig. 2.2):

Largura de banda RF por canal:  330kHz
Numero de canais: 5
Separacao entre canais: 500kHz

Distancia transmissdo-recepcdo  21,9MHz

Tabela 2.1 Exemplo de atribui¢do de canais.

250 500 21,9

kHz kHz MHz

> >l ¢ »

[eo) [ [ [ N[,
| L | »
902 300 928 f
MHz kHz MHz

Figura 2.2 Exemplo de atribui¢do de canais.
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2.2.3.2 Sinais Digitais de M Niveis (“M-arios”)
Por vezes € vantajoso converter um fluxo de dados binarios num sinal de M nivesis,

o que pode permitir um melhor aproveitamento da largura de banda disponivel [2].

Por exemplo, se os bits forem agrupados dois a dois e os grupos assim formados
forem colocados a entrada dum conversor DA de dois bits, o receptor precisara de uma resolu-
cdo de amplitude maior, mas em contrapartida o sinal de quatro niveis terd menos de metade
das transicoes do original. Assim, no exemplo anterior, a taxa de simbolos seria metade da taxa

de bits original.

Para distinguir do caso binario, a cada nivel transmitido chama-se “simbolo”.

2.2.3.3 Funcoes de Base

Um sinal binario modulado em FSK pode ser representado por

Il
(=)

A cos(wyt) seb,

Il
—

Xpsk () = {

A cos(wt) seb,

Uma outra notagdo possivel é
xpsk(f) = 0 9o(?) + 0y 01(0),
0 que também pode ser escrito como um produto interno,
xpsk(®) = [0 o] - [9o(2) ¢1(D)],
onde [agy ay]=[04.]ou[4,0].

De forma mais geral, pode escrever-se a forma modulada de um simbolo como
uma combinacao linear de N funcdes de base ortogonais, ou seja, (usando varias notagdes pos-

siveis)

x(t) = (X1¢1(t)+(x2¢2(t)+"' +aN¢N(t) (7)

IV

= z a,0,(1) 3

i=1
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= a4, )

As fungdes de base serdo ortogonais se, € sO se,

ITSd)l.(t)d)j(t)dt =0 parai#j, (10)
0

onde T ¢ a duragdo de um simbolo.

Este formalismo permite também representar uma técnica de modulagdo por uma

“constelag@o” de simbolos, ao assinalar o valor de cada coeficiente a no respectivo eixo.

Por exemplo, um sinal binario em FSK pode ser representado por um de dois pon-
tos num sistema de dois eixos, oy € ay. Por outro lado, um sinal binirio em ASK pode ser

representado por dois pontos sobre um Unico eixo.

A representagdo em constelacdo de simbolos facilita a visualiza¢do do efeito do

ruido sobre os simbolos e da classificacdo no receptor.

2.2.3.4 Deteccdio Optima

Admitamos que queremos detectar um impulso a saida do desmodulador. Como
minimizar a influéncia do ruido? Pode demonstrar-se que se um pulso p(¢) estiver corrompido
por ruido aditivo branco, existe um filtro 6ptimo, na medida em que maximiza o SNR no ins-
tante de amostragem. A esse filtro chama-se filtro adaptado (matched filter), e deve ter uma
resposta impulsiva dada por A(¢) = p* (T}, —t), onde p* denota o complexo conjugado de p.

Mas em muitos casos a fun¢do p ¢é real e portanto 4(f) = p (T}, — t).

Se a entrada do filtro também estiver presente ruido branco com densidade de
poténcia Ny / 2, entdo a melhor relagdo sinal-ruido possivel sera SNR,,x =2 E,, / Ny, onde E,

¢ a energia do sinal,

E, = Iw|p(t)|2dt.

Note-se que o SNR,,,, ndo depende nem da energia do pulso nem da sua forma ou

largura de banda.
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2.2.3.5 Deteccao Coerente e Nao-coerente

Recorrendo ao formalismo das fungdes de base e ao principio de detec¢ao Optima,
podemos compor um receptor para uma modulagdo que utilize N funcdes de base, se no recep-
tor fizermos o sinal modulado x(#) passar por N ramos, ¢ em cada um deles for calculada a cor-
relacdo entre o sinal e uma das fung¢des de base. Depois disso, o sinal a saida de cada ramo sera

o coeficiente relativo a essa fungdo de base.

Matematicamente, isso corresponde a dizer que, sendo o sinal modulado dado por

(7), entdo em cada “ramo” i do receptor vamos calcular

. nf
J, xOande = | Lz aj¢j(r)J¢,-(r)dr
J

=1
N

TS
2 “jfo 0,(D,(1)dt

Pela condicdo de ortogonalidade das funcdes de base, (10),

T T
jo x(0)¢,(t)dt = “fjo d,()0,(1)dt

O valor da autocorrelacdo de ¢ () pode ser unitario ou ndo, mas em todo o caso
serd um valor conhecido. Com os valores de a; assim obtidos no receptor, um bloco de codifi-

cacdo pode depois tomar a decisdo sobre o simbolo correspondente.

Um problema pratico desta abordagem ¢ a necessidade de coeréncia entre ¢;(7)
gerada no transmissor e ¢;(#) gerada no receptor, ou seja, nao pode haver desfasagem entre

elas. Por exemplo, se no receptor tivermos ¢,(f) = cos ®; ¢ € no receptor ¢,(¢) = cos (o; ¢ + 0),

T. T,
[ x40t = 0] " cos(o,+0)cos(o,1)di (11)
0 0
o, Js
= EZJ. cos(2m;t)cos0 dt (12)
0
o, Tg
= ——cosH, (13)

2
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o que significa que o valor de o; obtido no receptor ird variar com 6, podendo ficar

nulo.

Também existem detectores ndo-coerentes, assim chamados por ndo gerarem uma
fun¢@o de base coerente com a original. Em vez disso, se as fun¢des de base forem sinusoides
de diferentes frequéncias (como em FSK), cada ramo do receptor terda um filtro passa-banda
sintonizado para uma das fun¢des de base, seguido de um detector de envolvente. De acordo
com [2], receptores coerentes t€ém melhor BER, mas sdo menos utilizados devido a sua maior

complexidade.

2.2.3.6 Especificacao de Largura de Banda

O critério mais comum para medir a largura de banda, em modulagao digital, ¢ a

largura da faixa de espectro que contém 99% da poténcia do sinal.

Outra forma comum de indicar a largura de banda de um sinal é pela indicagdo da
frac¢do de poténcia num canal adjacente, ACP (adjacent signal power). Por exemplo, se dis-
sermos que num canal de 30kHz o sinal apresenta uma ACP de —50dB, isso significa que 10

P . . . A . .
loglopic =50, ou seja, Py = Pc - 10 3 em que P ¢ a poténcia do sinal contida no canal

C
principal de 30kHz e P, a poténcia do sinal contida num canal adjacente da mesma largura.

2.2.3.7 Modulacao Digital Binaria

Se a operagao de codifica¢do apds os correladores for linear, ¢ possivel simplificar

a arquitectura do receptor.

Por exemplo, se na codificagdo o critério de classificagdo for x(¢) ¢1(2) — x(2) d2(2),
pode ser utilizado um unico filtro que calcula j st[d)l(t) —§,(1)]dt, ou seja, um filtro adap-
tado ao sinal ¢;(?) — ¢,(7), apesar de este sinal ngnca ser intencionalmente fornecido ao recep-
tor. Isto permite ndo s6 simplificar a arquitectura, mas também simplificar a andlise do

desempenho. Neste exemplo, SNR ... =2 E;/ N, onde £, = Ii) [d,(2) — d,(2)]?dt.

Em [2] demonstra-se que a probabilidade de erro para modulacao bindria ¢

— Ed
.o )

onde Q ¢ a fungdo de erro, £, € a energia do sinal ¢; — ¢, e Ny a densidade espec-
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tral de poténcia do ruido a entrada do receptor. Este resultado pressupde ruido AWGN e um
filtro adaptado, mas ¢ valido para todos os esquemas de modulagdo binaria. No entanto, para
fazer uma comparacdo, P, sera escrita em funcdo da energia média por bit E;, que de um

modem para outro tem uma relagao diferente com E;.

Para BPSK tem-se £}, =A4,.2 T}/ 2, pelo que [2]

,BPSK — | .
e NO

Note-se que € possivel diminuir P,, aumentando a amplitude do sinal ou baixando

o seu periodo (e consequentemente a taxa de transmissao).

Quanto ao espectro usado por um sinal BPSK, a densidade espectral de poténcia é
Sy(®) = {|P(o+ o )|*+|P(o-o)|*} /T, (14)

onde P ¢ a densidade espectral da funcao de base utilizada.

Para BFSK, E, = A2T, , e portanto [2]

Ey,
Pe,BFSK =0 N

Note-se que para um obter um mesmo valor de Pe, a modulacdo BFSK requer o
dobro da energia média por bit, em comparacdo com a BPSK. Isso pode ser entendido intuiti-
vamente comparando as duas constelagdes de sinais. Para amplitudes de sinal idénticas, os
sinais em BFSK ficam mais proximos. Por esta razdo, diz-se que a modulagcdo BPSK tem um
“ganho” de 3dB sobre a modulagao BFSK. Mas apesar disso a modulacao BFSK ¢ mais popu-
lar, sobretudo em aplicagdes que ndo requerem uma taxa de transmissdo tdo elevada, pois per-
mite uma implementagdo mais simples (com receptores nao-coerentes) € uma maior eficiéncia

energética.

O espectro ocupado por um sinal BFSK ¢ dificil de calcular, mas pode ser estimado
usando a regra de Carson, que segundo [2] também pode ser expressa como By =2 (Af+ 1/

T}3). Se a diferenca entre frequéncias f; e f, for a minima, A f=1/(2 T;) e portanto By~ 3/
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Tp.

2.2.3.8 Modulacio em Quadratura

Neste tipo de modulagdo, cada par de bits de banda base ¢ convertido num unico

simbolo, sendo usada uma tnica portadora do tipo
X(£) = by, Ap €08 Ot — by, 4 A sin O, (15)

onde os valores dos coeficientes b,, € b,,, indicam os bits a ser codificados no
simbolo. Desta forma, a taxa de transmissdao de simbolos ¢ metade da taxa de transmissao de

bits, o que contribui para a popularidade desta modulacao.
Existem varios tipos e sub-tipos de modulagdo em quadratura:

e QPSK (quadrature phase shift keying)
— OQPSK (offset QPSK)

— 7/4-QPSK

e  MSK (minimum phase shift keying)

— GMSK (gaussian MSK)

Cada um desses tipos serd em seguida descrito com mais pormenor.

2.2.3.8.1 QPSK (Quadrature Phase Shift Keying)

Neste caso, os coeficientes b,, e b, valem +1, conforme o valor do bit associado.
Assim, a constelagdo de sinais serd um quadrado, em que os sinais possiveis estarao nos vérti-

ces desse quadrado.

Uma forma equivalente de descrever o sinal é pela expressao
x(f) = J2A.cos (ot +kn/4),k=1,3,57

A desmodulacdo coerente de um sinal em QPSK ¢ conceptualmente simples, com
o sinal passando por dois trajectos onde € correlacionado com cos ®,. ¢ € sin ®,. ¢, respectiva-

mente. O par de bits assim obtido ¢ entdo aplicado a um bloco conversor paralelo-série.
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Se compararmos a QPSK com a BPSK, conclui-se que com uma mesma energia de
sinal transmitido, a distancia entre simbolos ¢ menor, para além de haver mais formas de errar,
uma vez que passamos de dois simbolos para quatro simbolos. No entanto, como a duragdo de
cada simbolo foi duplicada, a energia do simbolo recebido ¢ maior. Pode demonstrar-se que o

BER resultante ¢ aproximadamente igual ao da modulacdo BPSK.

J& a eficiéncia espectral ¢ melhor, pois o espectro de um sinal em QPSK ¢ seme-
lhante a soma de dois espectros BPSK, portanto semelhante a (14), mas com metade da ampli-

tude, pois o valor de 7}, ¢ duplicado.

Uma desvantagem da QPSK sao as possiveis mudangas de fase de 180°, indeseja-

veis se a forma de onda tiver de ser filtrada ou processada por um amplificador ndo-linear [2].

2.2.3.8.2 OQPSK (Offset QPSK)

Esta modulagdo ¢ uma variante da QPSK que elimina as mudancas de fase de 180°.
Isso ¢ feito introduzindo em (15) um desfasamento entre as formas de onda de b,, e b,,;.
Desse modo as mudangas de fase serdo apenas de £90°, mas perde-se a vantagem das transi-
¢Oes ocorrerem a intervalos de 2 T},. No entanto, em [2] diz-se que o BER e o espectro obtidos

sdo idénticos aos da QPSK.

Ainda segundo [2], uma desvantagem importante da OQPSK ¢ a impossibilidade
de usar codificacdo diferencial, uma técnica que permite o recurso a detectores ndo-coerentes,

os mais populares devido a sua simplicidade.

2.2.3.8.3 w/4-QPSK

Esta modulagdo ¢ conceptualmente equivalente a utilizar dois moduladores QPSK
desfasados de 45°, sendo o sinal modulado enviado ora de um, ora de outro modulador. Desta

forma reduz-se a variagdo maxima de fase a 3r/4.
Segundo [2], o BER e a eficiéncia espectral sdo semelhantes aos da QPSK.

2.2.3.8.4 QPSK e Pulsos Ndo-Rectangulares

Embora nas secg¢des anteriores tenham sido utilizados pulsos rectangulares, ¢ pre-
ferivel utilizar uma forma de pulso com espectro limitado. O pulso de cosseno levantado (16)
tem a vantagem de minorar a interferéncia com canais adjacentes e de a0 mesmo tempo mino-

rar a interferéncia inter-simbodlica.



2.3 Protocolos 37

Em [2] refere-se a possibilidade de decompor o filtro de cosseno levantado em
duas “metades”, uma no emissor e outra no receptor. Dessa forma a sec¢do utilizada no recep-

tor serve também como filtro adaptado.

2.2.3.8.5 MSK (Minimum Phase Shift Keying)

A modulagdo MSK pode ser encarada como uma variante da modulagio OQPSK,
em que ndo sdo usados pulsos rectangulares mas sim arcadas de sinusdide, positivas ou negati-

vas conforme o bit for “um” ou “zero”.

2.3 Protocolos

Neste contexto, os protocolos englobam os protocolos utilizados na codificagdo da

sequéncia de dados e os utilizados no acesso ao canal.

2.3.1 Codificacao

A codificacdo diz respeito a forma como os valores logicos sdo traduzidos em
valores ou transi¢des de sinal. As principais preocupacdes sdo com a frequéncia maxima ou

minima que o sinal resultante ter4, e também com o seu valor médio.

Em [11] s30o mencionadas como exemplos a codificacdo de Manchester, a codifica-
¢do AMI, e o leitor ¢ referido para [12] e para a demais literatura. Note-se que a codificagdo
pode ser implementada em hardware ou software, dependendo do seu tipo e da taxa de trans-

missao pretendida.

2.3.2 Acesso ao Canal

O acesso ao canal, também denominado duplexing, diz respeito a forma como um

dado equipamento pode transmitir e receber sinais simultaneamente [2].
Eis os possiveis tipos de acesso ao canal:

Simplex, que consiste em comunicagdo uni-direccional.

Half-duplex, que permite a cada utilizador do canal ora ser emissor, ora ser receptor (como

nos walkie-talkies tradicionais).

Full-duplex, que permite emitir e receber simultaneamente (como num telefone, onde ambos

os interlocutores podem falar e ouvir simultaneamente).
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Se no caso half-duplex os dois circuitos utilizarem o mesmo canal de frequéncia
alternadamente, entdo trata-se de TDD (time-division duplexing). Note-se que essa alternancia
pode ser rapida o suficiente para se tornar imperceptivel em aplicagcdes como transmissao de

voz (como por exemplo em telefones celulares do sistema TDMA).

Uma arquitectura half-duplex ¢ bastante interessante, pois o acesso TDD dispensa
a implementacdo de um filtro de duplex, permite usar apenas um oscilador, e elimina que o cir-
cuito receptor sofre interferéncia do circuito transmissor [11], [9] (mas havendo varios emisso-

res numa regido, cada receptor estara sujeito a interferéncia dos outros emissores).

Se os circuitos de recepgdo e transmissao puderem funcionar em simultaneo,
usando canais de frequéncias distintas, trata-se de FDD (frequency-division duplexing). Nesse
caso o par de filtros do front-end do sistema sera combinado num unico filtro de duplex.
Devido a limitagdes deste filtro, havera alguma interferéncia entre o transmissor e o receptor

do mesmo aparelho, ou havera perdas significativas nos sinais filtrados.

2.3.3 Técnicas de Multiplo Acesso

Muitos autores, entre os quais Razavi [2], usam uma analogia de pessoas a tentar
falar numa festa barulhenta, como introdugao ao tema. Mas essa analogia ¢ um tanto grosseira,
pois numa festa normal ha demasiados mecanismos que permitem melhorar a comunicagdo: a
proximidade entre interlocutores, a capacidade de distinguir entre timbres de voz e até a leitura

de labios...

Mas imagine-se um grupo de pessoas com vozes idénticas (talvez um aniversario
comemorado entre irmas gémeas séxtuplas: Maria Antdnia, Maria Beatriz, Maria Cecilia,
Maria Dolores, Maria Eulalia e Maria Fernanda...) Por alguma razio elas estdo de olhos ven-
dados (ndo podem correlacionar o que ouvem com a direc¢ao da voz ou com o movimento dos
labios), e Maria A. chama Maria B., Maria C. chama Maria D. e Maria E. chama Maria F.,
comegando entdo cada uma das Marias A., C. e E. a transmitir a irmad que chamou uma sequén-

cia de informagdes do tipo:
“Sim, ndo, ndo, sim, ndo, sim, sim...”

E uma tarefa impossivel! Tém de concordar num protocolo de comunicacao, por

exemplo:
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e Maria A. pode pedir as irmas C. e E. que esperem pela vez delas para falar, ou que se

revezem a cada palavra (TDMA).

e Ou podem tentar usar tons de voz diferentes — por exemplo contralto, soprano e mezzo-
soprano (FDMA), mas se ndo conseguirem fazer isso (se considerarmos um tnico canal

disponivel), essa técnica ndo ajuda.

e Ou ainda, podem usar termos diferentes: Maria A. e B. usam “positivo” e “negativo”,
Maria C. e D. usam “certo” e “errado” e Maria E. e F. usam “concordo” e “discordo”
(CDMA). Dessa forma as irmas receptoras identificardo muito mais facilmente a mensa-
gem, apesar de as irmads emissoras terem de falar palavras mais extensas e assim até

aumentar o “burburinho”?.

Mas avancemos para uma descri¢do mais técnica do tema...

2.3.3.1 FDMA (Frequency-Division Multiple Access)

O espectro disponivel ¢ dividido em canais e a cada utilizador ¢ atribuido um canal

para emissao e outro para recepg¢ao.

2.3.3.2 TDMA (Time-Division Multiple Access)

Cada canal ¢ partilhado por varios utilizadores, que utilizam o canal durante curtos
intervalos de tempo, de forma rotativa. No caso de comunicagao por voz, o sinal ¢ digitalizado

e compactado, para poder ser enviado dentro do intervalo de tempo disponivel.

2.3.3.3 CDMA (Code-Division Multiple Access)

Embora em [2] seja usada a analogia da “festa”, para introduzir a ideia do CDMA,
parece-me mais simples considera-la uma nova aplicagdo de fungdes de base ortogonais, s6
que numa fase de codifica¢do, anterior & modulacio propriamente dita. Essa codificacdo con-
siste em representar cada bit original por uma sequéncia de bits pseudo-aleatéria, diferente
para cada utilizador do canal. E como se cada utilizador do canal usasse um vocabulario dife-

rente para comunicar com a central. ..

Para distinguir mais claramente entre um bit do sinal de banda-base e um bit do

codigo, a estes ultimo chama-se chip. Assim, se forem utilizados cddigos de comprimento 64,

“Normalmente ¢ feita a analogia das linguas diferentes, mas essa analogia ndo permite referir estes dois factores,
o uso de palavras mais extensas e o maior ruido de fundo.
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a taxa de transmissao de chips (chip rate) é 64 vezes mais elevada que a taxa de bits (bit rate).
A sequéncia de chips ¢ diferente para cada utilizador do canal, e vai ser o codigo (a “lingua”

propria) com que o utilizador se comunica com a central.

Os codigos de Walsh, ou codigos de Hadamard, sdo as linhas ndo-nulas de uma

matriz WN gerada pela equacdo recursiva

W, =0

Wy Wy
Won = —
Wy Wy

Por exemplo, o padraio CDMA 1S-95 utiliza c6digos de Walsh [13] de compri-

mento 64.

Estes codigos, para além da ortogonalidade, tém outra importante caracteristica:
pelo facto de serem uma sequéncia de bits pseudo-aleatoria, tém um espectro relativamente
largo. A multiplicacdo dos sinais no dominio do tempo faz com que o espectro resultante seja a
convolucao dos espectros originais, € neste caso a multiplicacdo pelos codigos de Walsh pro-

voca o espalhamento do espectro do sinal de banda base.

Este espalhamento espectral pode parecer contra-producente, diminuindo a efi-
ciéncia espectral, tal como a entendiamos, mas desta forma podem ser sobrepostos os espectros
espalhados de varios utilizadores, pelo que a capacidade nao ¢ menor que a do FDMA ou

TDMA.

Uma vantagem do CDMA ¢ o facto de ndo impor um limite rigido ao nimero de
utilizadores num canal. A medida que o nimero de utilizadores aumenta, a consequéncia € que

cada receptor no canal sente um aumento proporcional no nivel de ruido.

Por outro lado, esta técnica tem um requisito adicional, o de que todos os utilizado-
res transmitam com poténcias aproximadamente iguais, caso contrarios os sinais mais fortes
irdo bloquear os mais fracos. Nos sistemas de telefonia celular esse controlo € feito pela esta-
cdo radio-base. Esse controlo de poténcia traz um beneficio adicional para os terminais
moveis, a redu¢do do consumo de energia, pois ndo irdo transmitir com uma poténcia desne-

cessariamente alta.
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O CDMA tal como foi descrito acima também ¢ designado por DS-CDMA (direct-
sequence CDMA) ou DS-SS (direct-sequence spread spectrum). Surgiu mais recentemente
uma técnica chamada frequency hopping (FH-SS ou FH-CDMA), que consiste em emitir numa

sequéncia pseudo-aleatdria de frequéncias portadoras.

2.3.4 Técnicas de Espalhamento Espectral

A ideia do CDMA, introduzida como uma das técnicas de multiplo acesso, ¢ na
verdade muito mais do que isso. Faz parte de um conjunto de técnicas sofisticadas, que apesar
da sua maior complexidade de implementagdo, permitem fazer face a um grande numero de

problemas [14]:
e Enderecamento selectivo das transmissoes
e Multiplexagem por divisdo de cddigo para multiplo acesso a um canal
e Densidade espectral de poténcia reduzida, para ocultar sinais
e Protec¢do contra a intercepcdo de mensagens
e Medi¢do de distancias (ranging) com alta resolucao

e Rejeicao de interferéncias acidentais ou intencionais (anti-jamming)

As ideias base das técnicas de espalhamento espectral ndo sao novas. H4 mesmo
quem considere que a primeira patente de espalhamento espectral foi registada pela actriz de
Hollywood Hedy Lamarr, de origem austriaca, juntamente com o seu marido. Mas s6 avangos
recentes na microelectronica, como o surgimento de circuitos VLSI de alta velocidade e baixo
custo, tornaram possivel a aplicacdo pratica desses principios, e foram as aplicacdes militares

as primeiras a efectivamente utilizar estas técnicas.

2.3.4.1 Fundamentos

De acordo com [14], a definicdo mais bésica de sistema de espalhamento espectral
seria um sistema de comunica¢ao em que o sinal modulado ocuparia uma largura de banda
muito maior que o sinal de banda base. De acordo com esta defini¢do, um sinal de FM obtido
com um indice de modulagdo elevado seria um caso de espalhamento espectral. O ganho de

processamento seria, segundo [14],
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3p2(2)

info

onde B = A fearrier/fmodulation € © deviation ratio, € (% ¢ a relagdo sinal-ruido
info
na banda base.

No entanto, a definicdo mais aceite para espalhamento espectral acrescentaria a

anterior a utilizacdo de um outro sinal para realizar o espalhamento do sinal transmitido.
Existem trés principais tipos de espalhamento espectral:

Sequéncia directa, em que a portadora ¢ modulada por um codigo binario cuja taxa de trans-

missdo ¢ muito mais elevada que a largura de banda do sinal de banda base.

Frequency hopping, em que o valor da frequéncia da portadora ¢ alterado de acordo com

uma sequéncia de coédigo pseudo-aleatoria, pré-estabelecida.

Modulagao por chirp, em que sdo transmitidos pulsos e, para cada pulso, ha um varrimento

da frequéncia de oscilagdo.

Podem ainda considerar-se outras variantes, como o time hopping, em que 0s ins-
tantes de transmissao, feita com baixo duty-cycle, sdo variados também de acordo com uma
sequéncia de codigo, ou até mesmo combinacdes de time hopping € frequency hopping, em que

se varia simultaneamente o instante de transmissao e a frequéncia de portadora utilizada.

Uma relacdo fundamental da Teoria da Comunicacdo ¢ a da capacidade de um

canal, descoberta por Claude Shannon:
S
¢ = o1+ 5).
082 N
onde C ¢ a capacidade do canal em bit/segundo, W ¢ a largura de banda em hertz, N

¢ a poténcia do ruido e S a poténcia do sinal.

Se na expressao anterior fizermos a conversao para logaritmo natural e a expansao
do logaritmo em série, obtém-se a aproximacao
S S

C~W1442~ W2 .
NT N
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Esta relacdo diz-nos que a capacidade de um canal pode ser aumentada melho-

rando a relagdo sinal-ruido ou aumentando a largura de banda utilizada.

Por exemplo, se quisermos transmitir num canal a 3 kbit/s e nesse canal a poténcia

do ruido for 100 vezes superior a do sinal transmitido, serd necessario usar uma largura de

banda de 2,08 - 10°Hz.

Quando a forma de “introduzir” o sinal de banda base no sinal a transmitir por

espalhamento espectral, existem duas possibilidades:

A mais comum consiste em somar a informagao (que estard sob forma digital) ao
codigo de espalhamento espectral, antes de usar este cédigo na modulagdo de espalhamento.

Neste caso, o espalhamento pode ser tanto por sequéncia directa como por frequency hopping.

Outra possibilidade ¢ efectuar a modulagao pelo sinal de banda base antes do espa-
lhamento. Os tipos de modulagdo mais comuns sdo os de modulagdo de angulo (fase ou fre-
quéncia), pois normalmente pretende-se um sinal espalhado com um envelope de poténcia

constante.

2.3.4.2 Terminologia

“Ganho de processamento”, de forma geral, indica o ganho em SNR obtido por um
bloco funcional, por exemplo um amplificador de sinal. Se & entrada de um amplificador tiver-

mos um SNR de 10dB ¢ a saida um SNR de 16dB, o ganho de processamento sera de 6dB.

No contexto de sistemas de espalhamento espectral, o termo pode também sim-
plesmente significar a razdo entre a largura de banda da informagao e a largura de banda utili-
zada na transmissdo. Este significado pode ser relacionado com o outro por intermédio do

teorema anteriormente apresentado, demonstrado por Shannon.

A largura de banda (LB) de sinais transmitidos com espalhamento espectral de
sequéncia directa (DS-SS) serd a LB de 3dB do espectro do sinal transmitido, e ird portanto

depender do tipo de modulacao (bifasica, quadrifasica ou de fase minima).

Para sistemas de frequency hopping (FH-SS), a LB serda dada pelo numero de

canais usados multiplicado pela largura de cada canal.

O chip rate, ou “taxa de chips” sera a frequéncia de rel6gio do c6digo, no caso de
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DS-SS, ou o hop-rate (taxa de comutacdo de canal), no caso de sistemas FH-SS.

2.3.4.3 O Espalhamento Espectral e as Bandas ISM

Existem varias bandas ISM, entre as quais [15]:

e 902-928MHz
e 2400-2483.5MHz

e 5725-5850MHz

No entanto, a legislagdo impde um limite a poténcia dos emissores [11]:

¢ (0dBm para transmissao continua

e 30dBm para transmissdo com espalhamento espectral

Sistemas com poténcia radiada entre 0,75uW e um méximo de 1,0W devem
implementar algum tipo de espalhamento espectral, ou por frequency hopping (FH-SS) ou por
sequéncia directa (DS-SS), para reduzir a densidade espectral de poténcia (SPD, do inglés

spectral power density) [15].

Os canais em que ¢ feito o frequency hopping devem ter largura inferior a 500kHz,
e devem ser utilizados pelo menos 50 canais a cada 20 segundos (o que corresponde a uma per-
manéncia de 400ms por canal). Recomenda-se® que, para sequéncia directa, esta tenha pelo

menos 127 bits.

Em ambos os tipos de espalhamento espectral o critério ¢ o mesmo: nao ultrapassar
os 8dBm/3kHz. Por exemplo, a limita¢ao do frequency hopping a canais de 500kHz com uma

poténcia maxima de 1 W corresponde a ter

1 W/500kHz

SPD .. = 10log L W/300kHz
dBm OB 10T W /3 kHz

= 7,78
A melhoria de SNR obtida por aplicacdo de espalhamento espectral ¢ designada
por ganho de processamento, que deve ser pelo menos 10dBS. O ganho de processamento

dependera do codigo utilizado ou taxa de chips (caso do DS-SS) ou do numero de canais e

>Mas o autor ndo deixa claro quem recomenda. ..
%0 autor usa um “deve” como se fosse algo objecto de regulamentag@o, mas acho mais provavel que seja apenas
um critério de projectista para verificar o sucesso da implementag@o do espalhamento espectral.
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hopping rate (caso do FH-SS).

2.4 Arquitecturas

Uma escolha importante, em termos de arquitectura de sistema, ¢ entre utilizar um
sistema homodino (também chamado de conversdo directa) ou um sistema heterddino (que
também pode ser chamado de up-conversion, no caso do transmissor, ou down-conversion, no
caso do receptor). Outra questao correlacionada € se ira ser aplicado algum tipo de codificagao
aos dados a transmitir, o que podera determinar a frequéncia minima contida no sinal de banda

base.

A conversao directa (fig. 2.3) consiste em modular directamente a frequéncia por-
tadora com o sinal de banda-base. Segundo [11], ¢ “extremamente facil” de implementar e ndo
gera produtos de modulagao indesejados. Neste caso o oscilador local (LO) oscila na frequén-
cia portadora. Em contrapartida, ¢ dificil gerar com precisdo frequéncias acima de algumas

centenas de megahertz, pelo que se torna necessario usar um oscilador estavel (e.g. cristal) e

T X(o)| T T

LO =RF
IY(CO)I&

|
X(0) * Y(o)] T

M

ev

ev

M,

‘ L] >

LO=RF o

Figura 2.3 Principio da conversdo directa.

um PLL. O inconveniente do PLL ¢ a possibilidade de tracking-out, situagdo em que o proprio
PLL tenta cancelar os desvios de frequéncia decorrentes da modulagdo. Segundo [11], esse ¢

um problema “particularmente frustrante”.

No caso da up-conversion, a modulagao ¢ feita numa frequéncia intermédia (IF). O
sinal modulado em IF ¢ depois misturado (multiplicado) com o sinal gerado pelo oscilador

local, LO. As frequéncias de IF e LO sao escolhidas de forma a que a frequéncia de um dos
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dois produtos seja a da portadora pretendida, RF, ou seja, LO — IF = RF ou LO + IF = RF (ver

fig. 2.4).
T!X(m)l T T ‘ T [ X(w)] T T

oV

LO>RF

X(0)*Y ()|

7

/LO\ ®

LO-IF LO-+IF=RF LO—-IF=RF LO +1IF
a) b)
Figura 2.4 Principio da up-conversion.
Note-se que se, por exemplo, a portadora pretendida estiver em LO + IF, na fre-
quéncia LO — IF sera criado um produto indesejavel da modulagdo, que devera ser filtrado. E

quanto menor for IF, mais facil serd modular, mas mais dificil sera filtrar esse produto indese-

javel (que se encontra a uma distancia de 2 IF, no espectro).

Embora a up-conversion resulte num circuito mais complexo, tem uma vantagem:
uma IF baixa o suficiente pode ser gerada com precisdo mesmo sem usar um PLL. E ndo
havendo PLL, ndo havera tracking-out e ndo serd necessario garantir uma frequéncia minima

para o sinal a transmitir, através de uma codificag¢@o do sinal.
Em [2] sdo referidas as seguintes arquitecturas:

e Receptores

heterddinos

— homodinos

de rejei¢do de imagem

de IF digital

— de sub-amostragem
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e Transmissores
— de conversdo directa

— de dois estagios

2.4.1 Receptores Heterodinos

A arquitectura genérica de um receptor heterddino ¢ a apresentada na fig. 2.5.

2) 4) 5)

435_*<:> IF) X,
Y,

202 ¢

209

Figura 2.5 Parte de um receptor heteroddino.

Os varios blocos desempenham as seguintes fungdes:

1. Selecgdo da banda de frequéncias de interesse (pode também ser parte de um sistema de

FDD).

2. Amplificador de baixo ruido (LNA, do inglés low-noise amplifier), necessario porque o

misturador introduz tipicamente bastante ruido.

3. Filtro de rejei¢do de frequéncia-imagem (necessario se a filtragem passa-banda anterior

nao for suficiente).

4. Misturador de down-conversion, para que a desmodulacao e seleccao de canal possam

ser feitas mais facilmente, a uma frequéncia mais baixa.

5. Filtro passa-baixo para selec¢do do canal.

Os principais beneficios de uma arquitectura heterédina sdo

o ¢ mais facil filtrar ou amplificar a frequéncias baixas e fixas.
e ¢ mais facil sintonizar variando apenas o LO.

o ¢ mais facil evitar realimentagdes parasitas entre diferentes estagios de ganho.



2.4  Arquitecturas 48

Uma desvantagem da arquitectura heterddina ¢ que o filtro de rejei¢do de imagem
tem normalmente de ser implementado com componentes passivos discretos. Isto requer ainda

que a impedancia de saida do LNA seja de 50Q2, o que dificulta o projecto desse amplificador.
Ao escolher o valor de IF ha que ter em conta o seguinte compromisso:

e Um valor de IF elevado facilita a rejeicao da frequéncia-imagem.

e Um valor de IF menor facilita a selec¢do de canal por filtragem e amplificacdo.

Ver a este respeito [2], fig. 5.10. Outro factor a considerar na escolha da IF ¢ a dis-
ponibilidade de componentes comerciais. Algumas frequéncias sdo historicamente mais utili-
zadas, pelo que ¢ mais facil encontrar filtros SAW ou de cristal para elas: 10,7MHz, 71 MHz,

etc.

A interferéncia provocada por uma frequéncia-imagem pode surgir ndo apenas por
filtragem insuficiente, mas também por distor¢ao resultante de nao-linearidades. Um exemplo
desse problema ¢ a interferéncia de “meia IF”. Por exemplo, a frequéncia (ogrg + 1)/ 2
pode também acabar interferindo com myg. Se em algum ponto do receptor houver distor¢do de
segunda ordem, teremos uma componente em wgrg + ®p . Se o oscilador local tiver uma
segunda harmonica significativa, teremos entdo uma down-conversion indesejavel para
|2LO — (RF + LO)| = |LO — RF| =1IF. E existem mais possibilidades, claro (em [2], pag. 126,

¢ dado ainda outro exemplo). Para suprimir essas possibilidades ha que:
e Minimizar a distor¢ao de segunda ordem

e Assegurar um duty-cycle de 50% no LO

e E se ainda for necessario, fazer com que o filtro de rejeicdo de imagem atenue o sufi-

ciente também para (org + ®1 o) / 2.

2.4.1.1 Topologia de Dupla IF

E possivel estender o conceito de receptor heteroédino a multiplas down-conver-
sions, cada uma com o seu filtro e amplificador. Desta forma o projecto de cada um desses fil-
tros e amplificadores pode ficar facilitado. O funcionamento de tal sistema ¢ bem ilustrado em
[2], fig. 5.12. Ainda segundo [2], a maioria dos receptores de FM actuais usam dois estagios de

down-conversion, dai o nome “dupla IF”. O autor tece ainda algumas consideragdes a respeito



2.4  Arquitecturas 49

do dimensionamento de ganho e linearidade para cada um dos elementos da cascata, de forma
a optimizar o resultado global. E de acordo com ele, ¢ necessario um nimero apreciavel de ite-
racdes, alternando entre os niveis de arquitectura e de circuito, até chegar a uma implementa-

¢ao satisfatoria.

2.4.2 Receptores Homodinos

Nestes receptores, também chamados de conversao-directa ou zero-IF, a radio-fre-

quéncia € convertida directamente para banda-base (LO = RF).

No caso da modulagdo AM, o sinal assim obtido ja ¢ o sinal de banda-base. No
caso de modulagdo em frequéncia ou fase, € preciso ainda separar as componentes em fase e

em quadratura.

Com esta arquitectura ndo se coloca o problema de frequéncia-imagem, pelo que
nao ¢ preciso usar um filtro de rejeicao de imagem, o LNA ndo precisa de ter uma impedancia
de saida de 50Q e os filtros subsequentes podem ser filtros passa-baixo e passa-banda mais

facilmente integraveis. Claro que, em contrapartida, surgem outros problemas [2]:

e Seleccao de canal

e Offsets DC

e Diferencas nas componentes de 1/Q
¢ Distor¢ao de segunda ordem

e Ruido 1/f

e Radiacdo do LO

Estes problemas serdo descritos com mais detalhe nos paragrafos seguintes.

2.4.2.1 Selec¢ao de Canal

E mais dificil fazer uma boa selec¢ao de canal usando um filtro passa-baixo activo

do que usando um filtro implementado com componentes passivos discretos.

Qualquer que seja a disposicao do filtro relativamente ao amplificador, normal-

mente 0 que vier primeiro na “cascata” de blocos deve obedecer a requisitos mais exigentes.
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2.4.2.2 Offsets DC

Como na arquitectura homodina o LO e o sinal que atravessa o LNA tém a mesma
frequéncia, o acoplamento entre o LO e a entrada do LNA pode mais facilmente provocar uma
“auto-mistura”, que introduzird uma componente DC a saida do misturador. A amplitude dessa
componente DC podera até ser maior que a do sinal de banda base, chegando a saturar os cir-

cuitos subsequentes, o que impediria uma amplificacdo correcta do sinal de banda-base.

E necessério cancelar os offsets, de alguma forma. A solugdo mais 6bvia, de sim-
plesmente aplicar um filtro passa-alto, ndo ¢ aceitavel. Segundo [2], num canal de 200kHz, a
simples filtragem da banda 0-20 Hz ¢ suficiente para elevar o BER para valores superiores a
1073, e ndo conseguiria cancelar variagdes mais rapidas no offset. Existem duas abordagens

mais adequadas:

e Os dados a transmitir podem ser codificados de forma a nao ter componente DC (em
contrapartida a largura do canal aumenta ou a taxa de transmissdo diminui), o que per-

mite filtrar passa-alto com uma frequéncia de corte mais elevada.

e Se a recepc¢do de sinal ndo for continua (se e.g. for utilizado TDD), o offset pode ser
armazenado num condensador’, durante o periodo de inactividade do receptor, e durante
a recepgdo o cancelamento pode permitir a passagem de praticamente todas as frequén-

cias.

2.4.2.3 Diferencas nas Componentes de 1/Q

Em [2] diz-se que para modulacdo de fase ou frequéncia, um receptor homoddino
tem de separar as componentes em fase e quadratura (I e Q). Se houver diferenca entre os gan-
hos ou fases de I e Q, o sinal desmodulado serd afectado. Os efeitos sdo bem ilustrados em [2]

(fig.s 5.20-21).

A arquitectura heterddina ¢ menos sensivel a esse problema pois as componentes I/
Q sdo separadas a uma frequéncia mais baixa, e por isso os trajectos percorridos pelas compo-
nentes sdo menos afectados por parasitas. Para além disso, a maior parte da amplificagdo ja
tera sido aplicada antes da separacdo I/Q, pelo que sdo necessarios menos estagios da ganho

depois.

"Br.: capacitor.
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2.4.2.4 Distorcao de Segunda Ordem

Se por exemplo o LNA apresentar uma ndo-linearidade do tipo y(¢) = o} x(¢) + o,
X,(1), 1sso pode provocar interferéncia sobre o sinal de banda-base através de varios mecanis-

mos:

e Se houver uma frequéncia proxima do canal entdo o sinal recebido pode ser da forma x(¢)
= A cosm t + A, cosm, t, e ¥(¢) conterd um termo da forma a, 4, 4, cos (0] — ®y) ¢
Como todos os misturadores terdo inevitavelmente algum feedthrough da entrada de RF
para a saida, uma versao deste sinal de baixa frequéncia, atenuado talvez por 30—40dB,

ira ser sobreposto ao sinal de banda-base.

e Se o sinal recebido apresentar variagdes na amplitude da forma x;,(f) = (4 + € cos®,, ) x
(a cosop t + b sinw t), devidas a filtragem no transmissor ou perturbagdes na propaga-
¢do, a distor¢ao de segunda ordem introduzira um termo da forma (a*+b*Ade cosm,, t.
Ou seja, a distor¢ao de segunda ordem “desmodula” componentes AM. Se esse termo de
frequéncia ®,, atravessar o misturador com atenuag¢do finita, ird corromper o sinal de

interesse.

A distor¢@o de segunda ordem também pode ser quantificada através de um para-
metro IIP,, definido de forma semelhante ao IIP5. Segundo [2], a utilizagdo de um LNA e mis-
turador diferencial permitiria reduzir a distor¢do de segunda ordem. S6 que a conversdo de/
para a forma diferencial iria introduzir perdas de varios decibéis. Para além disso, um circuito

LNA diferencial teria um maior consumo de energia.

2.4.2.5 Ruido 1/f

A amplificacdo no LNA e no misturador ¢ tipicamente de cerca de 30dB, do que
resulta um nivel de sinal da ordem das dezenas de microvolt. Por isso, o ruido dos estagios
seguintes ainda ¢ critico. Numa implementagdo CMOS o ruido 1/ ira afectar o sinal, o que
sera especialmente inconveniente se o espectro do sinal tiver componente DC. Por esta razao ¢
desejavel ter um ganho mais elevado na parte RF, utilizando por exemplo misturadores activos

em vez de passivos.

Se for utilizada uma codificagdo de sinal que elimine a componente DC do sinal,

também ¢ possivel simplesmente filtrar o ruido.
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2.4.2.6 Radiacao do LO

Se houver um acoplamento parasita do LO para a antena, o sinal do LO sera
radiado e podera constituir uma interferéncia para outros receptores na mesma banda de fre-

quéncias.

2.4.3 Desmodulador de Quadratura

A maior parte dos Cls utilizam um desmodulador de quadratura, pois os compo-
nentes dependentes da frequéncia (o indutor, o condensador ¢ a resisténcia de amortecimento)

sdo externos ao CI [15].

A parte do desmodulador que ¢ implementada internamente ¢ o multiplicador de
quatro quadrantes, que pode ser integrado de forma econdémica e ¢ facilmente ligado aos com-

ponentes externos.

O detector de quadratura opera da forma indicada na fig. 2.6.

xlF ? xLO
— —>
+90°

Figura 2.6 Detector de quadratura.

4

2.4.4 Receptores de Rejeicio de Imagem

Existem duas principais arquitecturas de rejei¢do de imagem...

2.4.4.1 Arquitectura de Hartley

Esta arquitectura ¢ descrita pela fig. 2.7.

Se admitirmos que a entrada do receptor temos
X(t) = ARF COSORF r+ A[M COSO s t,

entdo no ramo superior tem-se
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—b@—b % —» +90°

sin m,,¢

COS ®,,¢

Figura 2.7 Arquitectura de Hartley.

: Agr . Agr .
x(t)sinw; ot = Tsm(mLOJr(oRF)tJr Tsm(mLo—mRF)t

Ay Ay
+Tsm((’3Lo+(’31M)f+ > sm(o;)LO o)t

Depois do filtro passa-baixo (e admitindo injec¢ao low-side a titulo de exemplo)

fica

> ——sin(0; g — Ogp)t + —— 2 SIH(O)LO o)t

= > ——sin(0; g — Ogp)t + —— 2 sm(c)LO Ot

e depois da desfasagem de 90°(que transforma sin x em —cos x),

A A
TRFcos(mLo — Ojp)f— %/Icos(o)LO —op!-

J4 no ramo inferior tem-se

AR
s ——c0s(Wy g T Opp)t + —— > cos(o)LO Opp)t

x(t)coswp ot = >

+— > ——cos(0y o+ o)+ —— 2 cos(o)LO o)t

e depois do filtro passa-baixo
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4 4
TRFCOS(O)LO L %/Icos(mLO — o)1

Assim, a saida do somador cancelam-se os termos na frequéncia ;o — ®;,, ou

seja, conseguiu-se cancelar a frequéncia-imagem.

O funcionamento também pode ser explicado de forma grafica, como podera ser

visto em [2], na fig. 5.26.

Segundo [2], ¢ frequente o bloco de 90° de desfasagem ser substituido por dois

blocos introduzindo, cada um, 45° de desfasagem.

A principal desvantagem desta arquitectura ¢ a sensibilidade aos diferentes ganhos
e desfasagens introduzidos em cada um dos percursos do sinal. Razavi [2] faz uma anélise
quantitativa desses efeitos e define o IIR (Image Rejection Ratio). Valores tipicos para esta
rejei¢cdo de imagem seriam 30 a 40dB. Um valor total, incluindo a rejei¢do devida a outros
estagios de filtragem, seria de 60 a 70dB. No entanto, ¢ dito que isso exige uma semelhanga ou

“emparelhamento” de ganhos muito maior de que para arquitecturas homodinas.

A integracdo da arquitectura de Hartley coloca ainda os seguintes problemas: uma
vez que os filtros passa-baixo integrados nao irdo apresentar uma supressao de interferéncias
tao boa, nos canais vizinhos, a linearidade do somador ¢ critica. Para além disso, as perdas e o

ruido no estagio de desfasagem sdao geralmente importantes.

2.4.4.2 Arquitectura de Weaver

Esta arquitectura ¢ descrita pela fig. 2.8. O principio de funcionamento ¢ seme-
lhante ao da arquitectura de Hartley. A diferenca ¢ que o bloco de desfasagem ¢ substituido
pela multiplicagdo por sinuséides desfasadas, com uma segunda frequéncia. O funcionamento

no dominio da frequéncia esta ilustrado em [2] (fig.s 5.29-30).

A segunda frequéncia pode, ou nao, ser escolhida de forma a que o espectro do
sinal de saida fique ja em torno do zero. Se isso ndo acontecer, coloca-se o problema de uma
frequéncia-imagem secundaria! A eliminac¢do dessa imagem secundaria obriga a utilizar filtros

passa-banda em vez de filtros passa-baixo.

De acordo com [2], esta arquitectura evita alguns dos problemas associados as

arquitecturas homodinas. A distancia entre ®; € ogp permite que o acoplamento entre LO e a
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Figura 2.8 Arquitectura de Weaver.

entrada seja minorado e as componentes DC devidas a auto-mistura sejam filtradas. Também ¢
possivel introduzir ganho suficiente na IF e no segundo conjunto de misturadores de forma a

tornar o ruido 1/ f'desprezavel na banda-base.

O problema introduzido por diferencas de fase, ja existente na arquitectura de

Hartley, mantém-se.

2.4.4.3 Receptores de IF Digital

Numa arquitectura que use duas ou mais IFs ¢ possivel efectuar as operacdes de
baixa frequéncia, como a segunda mistura e filtragem, sobre um sinal j& digitalizado. Isto evi-

taria o problemas das diferencas entre componentes 1/Q do sinal.

S6 que para um valor de IF de 50-200MHz, seria necessario um conversor AD
com uma taxa de aquisi¢do de 100-400MHz e uma resolucao de mais de 14 bits. Essas especi-

ficagdes sdo actualmente inalcangaveis.

E possivel reduzir a taxa de amostragem necessaria a metade fazendo a down-con-
version por sub-amostragem. Se a frequéncia de amostragem fg for ligeiramente inferior a f{g, o
espectro do sinal sera transladado para fi - fg. Segundo [2], esta técnica € utilizada em equipa-
mentos fixos que precisem de receber e processar um grande nimero de canais em simultaneo,

mas ainda nao ¢ viavel para equipamentos moveis, de baixo consumo.

2.4.4.4 Receptores de Sub-Amostragem

Se um sinal de RF de banda estreita for amostrado a uma frequéncia muito mais

baixa, o espectro do sinal sera transferido para uma banda mais baixa. Isso permite simplificar
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o projecto do LO e do seu sintetizador. O circuito de amostragem também sera mais simples de
projectar do que um circuito de mistura. A grande desvantagem desta arquitectura ¢ que o
ruido de entrada sofrera aliasing e por isso a sua densidade espectral de poténcia serd multipli-
cada por 2m, em que m ¢ a razdo entre a frequéncia RF e a frequéncia de amostragem. Outro

problema ¢ a amplifica¢do do ruido de fase do relogio de amostragem ser por m?.

2.4.5 Transmissores

Segundo [2], existem menos arquitecturas de transmissao que de recepgao porque
no transmissor os problemas de ruido, rejei¢do de interferéncias e selectividade sdo menos

marcados.

Os estagios principais de um transmissor sdo a modulagdo, a upconversion e a
amplificacdo de poténcia. Pode ndo haver um estagio separado de upconversion, e nesse caso

fala-se de uma arquitectura de conversao directa.

Num transmissor FM ou FSK, poderia pensar-se que o sinal a transmitir seria sim-
plesmente aplicado a um VCO. Mas normalmente existird uma etapa de condicionamento de
sinal para filtrar o sinal de banda-base (e assim minimizar a largura de banda ocupada e even-
tualmente a interferéncia intersimbdlica) e para adaptar automaticamente o ganho, de forma a
compensar variagdes nas caracteristicas do VCO devidas ao fabrico. O proprio oscilador preci-
sard de uma malha de realimentagdo para controlar as variagdes com o tempo e com a tempera-

tura.

O condicionamento do sinal de banda base pode ser feito digitalmente, como

exemplificado em [2] (fig.s 5.37-38).

Nos tipos de modulagdo que envolvem separacdo da componente em fase e em
quadratura do sinal, também se colocam os problemas de simetria entre os dois percursos das

componentes 1/Q.

Ja o problema do ruido no misturador ¢ menos sério, pois o sinal de banda base ¢é

produzido no transmissor e por isso ¢ suficientemente forte.

O principal problema das arquitecturas de conversao directa ¢ o facto de o espectro
do LO ser corrompido pelo sinal de saida do transmissor. Existe uma variante da arquitectura

de conversdo directa em que sdo utilizados dois VCOs com frequéncias o € »,, cujas saidas



2.4  Arquitecturas 57

sao multiplicadas de forma a aproveitar a componente do produto em ®; + ®,. Se as frequén-
cias originais estiverem suficientemente afastadas da frequéncia de saida, a interferéncia ¢

minimizada.

Se houver duas ou mais etapas de upconversion, esse problema também ¢ resol-
vido, com a vantagem adicional de permitir modulagdo de quadratura a frequéncias mais bai-
xas e portanto com melhor simetria. Um inconveniente ¢ que o filtro passa-banda da segunda
upconversion pode requerer uma implementagao discreta e com componentes relativamente

caros.

2.4.6 Escolha da Frequéncia do LO

Em [15] ¢ apresentado um exemplo de down-conversion de um sinal de
144,45MHz para uma IF de 10,7MHz (um dos valores mais comuns). H& duas escolhas possi-

veis para a frequéncia de LO:

e 155,15MHz (seria high-side injection, ou supradyne, pois LO > 144,45 MHz)

e 133,75MHz (seria low-side injection, ou infradyne, pois LO < 144,45MHz)

A escolha dependera sobretudo da ocupagdo do espectro adjacente. Se, por exem-
plo, utilizarmos um LO de 155,15MHz, estaremos a fazer down-conversion do nosso sinal de
144,45MHz para os 10,7 MHz, como pretendido, mas também estaremos a fazer down-conver-
sion de qualquer outro sinal ou ruido que se encontre nos 165,85MHz, “para cima” dos mes-

mos 10,7MHz (ver fig. 2.9, e comparar com fig. 2.4 da pag. 46).

Por isso se diz que teremos uma frequéncia-imagem de 165,85MHz. Ja se o LO

fosse de 133,75MHz, a frequéncia-imagem seria de 123,05 MHz.

O ideal seria escolher a frequéncia de LO de forma a que a frequéncia-imagem cor-
respondesse a uma regido “tranquila” do espectro. Mas isso nem sempre ¢ praticavel, pelo que

¢ necessario aplicar uma forte filtragem antes do misturador, para atenuar a imagem.

2.4.7 Conclusoes

Como medir o desempenho dos transceptores? O critério mais simples ¢ a distancia
maxima de operacdo. Esta distdncia dependera da poténcia entregue a antena e da sensibilidade

do receptor (principalmente do ruido no LNA e do tipo de modulagao) [2].
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Figura 2.9 Down-conversion com injeccao low-side (a) e high-side (b).

2.5 Componentes

Descrevem-se nesta sec¢do os principais blocos funcionais que compdem os emis-

sores e transmissores descritos na sec¢do 2.1.

2.5.1 Problemas Gerais a Considerar

2.5.1.1 Nao-Linearidade e Seus Efeitos

A proposito de classificar um sistema como linear ou ndo-linear, e variante ou
invariante no tempo, [2] (pag. 12) chama a aten¢do para a necessidade de explicitar qual ou
quais as entradas de interesse. Em [16] também sdo referidos alguns outros efeitos de distor-

¢ao.

A resposta de um sistema ndo-linear, sem dindmica (mas eventualmente variante

no tempo), pode ser aproximada por
W) = o X(2) + 0 x(1) + o3 x3(7) -

2.5.1.1.1 Distor¢cdo Harmonica

Uma consequéncia imediata ¢ o surgimento de harmoénicas da frequéncia funda-

mental. Efectuando algumas aproximagdes, a n-ésima harmonica cresce na proporgio de 4”.
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2.5.1.1.2 Compressao de Ganho

Na maioria dos circuitos reais, a saida tem uma saturacdo. Isto ocorre se a3 < 0.
Uma forma de quantificar este efeito ¢ pelo ponto de compressao de 1dB, definido como o
valor de amplitude A para o qual o ganho diminui 1dB. De acordo com as aproximagdes
acima,

A = [0,145/241]

03

O valor da-nos a nogdo de gama de tensdes admissiveis na entrada do circuito.
Valores tipicos para amplificadores de front-end serdo —20 a —25dBm (63.2 a 35.6mV pico a

pico para uma impedancia de 50Q).

2.5.1.1.3 Perda de Sensibilidade e Bloqueio

Trata-se de um “efeito secundario” da compressao de ganho, quando um circuito
com saturagdo recebe um sinal de pequena amplitude e um outro sinal de interferéncia de
grande amplitude. Este ultimo provoca uma reducao do ganho que torna o circuito “insensivel”

a sinais de pequena intensidade.

Tipicamente pretende-se que um receptor RF resista a bloqueio por sinais até 60—

70dB mais intensos que o sinal desejado.

2.5.1.1.4 Modulacdo Cruzada

Este efeito ocorre quando a modulagdo (ou simples variagdo aleatéria de ampli-
tude) presente num sinal de interferéncia provoca modulagao também na amplitude do sinal de

interesse.

2.5.1.1.5 Intermodulacdo

Quando dois sinais de diferentes frequéncias sdo aplicados a um sistema nao-
linear, a saida surgirdo componentes que ndo sdo harmoénicas das frequéncias de entrada, resul-

tando da multiplicac¢ao dos dois sinais.

Para frequéncias de entrada ®; e ®,, os produtos de terceira ordem terdo frequén-
cias 2m; — o, e 2m, — ®;. Assim, este efeito ¢ mais visivel quando os valores de o e ®, sdo

proximos.
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Frequentemente este efeito ¢ quantificado em dBc, em que o “c” indica um valor

relativo a portadora (carrier, em inglés).

A corrupcgdo de sinais devida a presenga de duas interferéncias préximas € tao
comum e critica que foi definida uma forma de quantificar esta caracteristica, o third intercept
point, ou IP;. Também se definem as amplitudes de entrada e saida correspondentes ao 1P5

como IIP; e OIP5, respectivamente.

2.5.1.1.6 Estagios em Série

Como num sistema de RF os sinais sdo processados por varios estagios ligados em

série, ¢ util poder calcular o IP; do conjunto a partir do IP; e do ganho de cada estagio.

Em [2] (sec. 2.1.2) afirma-se que ¢ interessante a possibilidade de obter um valor
de IP5 arbitrariamente alto dependendo dos coeficientes da ndo-linearidade de cada estagio. E
obvio que isso significa que a ndo-linearidade de um bloco pode cancelar a do outro, se as fun-
¢oes de transferéncia forem uma a inversa da outra. Mas na pratica sera dificil aproveitar esse

facto.

ApoOs uma analise aproximada, o autor conclui que

2 2p2
o a
1 | W ;1+,,,,

2 T 2
AIP3 AIP3,] AIP3’2 AIP3,3

ou seja, a ndo-linearidade dos ultimos estagios torna-se cada vez mais critica.

2.5.1.2 Interferéncia Inter-Simbolos

Mesmo os sistemas lineares e invariantes no tempo (SLITs) introduzem uma certa
distor¢ao num sinal, em virtude da sua largura de banda limitada. Um exemplo disso é quando
se pretende descodificar uma sequéncia aleatoria de “zeros” e “uns” que tenha passado por um
filtro passa-baixo. Se os “uns” forem representados por pulsos rectangulares e os zeros “pela”
auséncia de pulso, a discriminagdo entre um simbolo e outro ¢ dificultada pelo facto de a res-

posta do filtro ao pulso rectangular apresentar um decaimento prolongado.

Hé duas abordagens para minorar esse problema: a equalizacao, que consiste num
filtro colocado no receptor que tenta compensar o efeito do filtro do emissor (ou do canal de

transmissao), e a utilizagdo de sinais de Nyquist (Nyquist signaling ou pulse-shaping).



2.5 Componentes 61

A ideia dos sinais de Nyquist ¢ simples: trata-se de utilizar impulsos com forma
ndo rectangular, que tenham um espectro limitado na frequéncia, de forma a nao serem distor-
cidos pela limitagdo em largura de banda da transmissdo, e que ao mesmo tempo tenham valor

nulo noutros instantes de amostragem.

Um impulso do tipo sinc(z) pode satisfazer esses requisitos. Mas a fung¢ao sinc teria
algumas desvantagens: o filtro seria dificil de projectar, e o sistema ficaria vulneravel a erros
no instante de amostragem. Uma generalizagdo da func¢do sinc ¢ um impulso com espectro de
113 29 . . . "

cosseno levantado” (raised cosine), ou seja, um espectro plano em que os flancos tém forma

de arcada de cosseno. O sinal correspondente ¢ dado por

sintt/Tg cosmot/ Ty

0 = : , 16
PO = Ty 14020, T (16)

onde o parametro a (0 < a0 < 1) permite ajustar as caracteristicas do pulso.

2.5.1.3 Adaptacao de Impedancia

Em [2] (pag. 50) ¢ explicada a necessidade utilizar circuitos de adaptag¢do de impe-
dancia®. A ideia geral consiste em fazer a fonte de sinal “ver” uma carga de um valor que drene
maior poténcia. Em RF isso ¢ normalmente feito com componentes passivos, pois componen-

tes activos ndo permitiriam obter o mesmo desempenho.

Uma forma de adaptar impedancias seria pelo uso de transformadores. Se um
transformador ideal tiver uma razao de niimero de espiras de m, pode reduzir uma impedancia
por m?. No entanto, transformadores de alta-frequéncia apresentam perdas, acoplamento capa-
citivo entre primario e secundario e até mesmo ressonancias indesejadas. Tudo isso complica o
projecto e requer uma modelacao cuidadosa. Por essa razao, frequentemente se utilizam circui-

tos baseados em condensadores e bobines.

Uma resisténcia pode ser convertida num valor mais elevado utilizando um divisor
capacitivo, que aumenta a resisténcia aparente por um factor de (1 + Cp/ C 1)2. O mesmo pode

ser feito com um divisor indutivo, que introduzird um factor de (1 + L /L p)z.

Uma resisténcia pode também ser convertida num valor menor, utilizando um con-

densador e uma bobine funcionando perto da ressonancia. A resisténcia ¢ dividida por (Cp 03)2.

8Br.: casamento de impedancia.
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As transformacdes de circuitos apresentadas tém contudo limitagdes a sua vali-
dade: € necessario que o valor do factor de qualidade Q seja elevado e que a faixa de frequén-

cias de interesse seja restrita.

2.5.2 Amplificadores de Baixo Ruido

Um amplificador de baixo ruido (LNA, Low-Noise Amplifier) para RF pode consu-
mir muitas horas de simulagdo e optimizagao, na tentativa de equilibrar requisitos de ruido e
adaptacdo de impedancia com minimizacdo de intermodulagdo, a0 mesmo tempo que se pro-

cura minimizar o consumo [17].

Outra possivel fonte de dificuldade para o projecto do LNA ¢ o facto de o ruido da
corrente da porta, em implementagdes CMOS, estar parcialmente correlacionado com o ruido
da corrente de dreno [18]. Mas o valor do factor de ruido tende a melhorar com a evolugao da

tecnologia.

Um outro efeito do encurtamento do canal ¢ que a caracteristica deixa de ser qua-
drética e passa a ser linear, o que acarreta uma melhor linearidade dos dispositivos de canal
curto. Assim, dependendo do critério de comparacdo, o desempenho do MOSFET pode até ser

bastante mais proximo do desempenho do BJT do que geralmente se considera.

Uma técnica que pode ser utilizada para ajustar a impedancia de entrada do ampli-

ficador consiste em colocar um indutor em série com a porta do transistor.

Em [18], o autor refere também que existe um compromisso entre largura de canal
do transistor e frequéncia de funcionamento. Para uma impedancia de entrada de 502, o pro-

duto destes factores sera de aproximadamente 500 um - GHz.

2.5.3 Amplificadores de Poténcia

De acordo com [2] (cap. 9), o projecto de amplificadores de poténcia (PAs, do
inglés Power Amplifiers) permanece um problema dificil. Na pratica sdo frequentemente
necessarias varias tentativas para obter um bom circuito, pelo que normalmente se preferem

implementagdes discretas ou hibridas.
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2.5.3.1 Exemplo

Um transmissor deve fornecer 1W a uma antena de 50Q. Sabemos que

P =V2 /R,peloque V. = PR eportanto V, . = J30 e Vop = 2“/§Vrms =20V.

Portanto, a corrente de pico na carga deve ser I, = KP}# = 10/50 = 200mA..

Para uma das topologias de amplificagdo mais simples, a de fonte comum, com a
carga ligada entre a alimentagdo e o dreno do transistor MOS, ¢ necessario que a alimentagao
tenha um valor superior a V. Se a topologia for alterada pela introdugéo de um bobine (desig-
nada radio frequency choke, ou RFC), ¢ possivel reduzir a tensdo de alimentacao a metade. No
entanto, o transistor continua a ser submetido a uma tensao de pico idéntica, € uma reducgdo de

Vpp a 10V ndo melhora muito as coisas, do ponto de vista da alimentacdo do sistema portatil.

Mas também pode ser utilizado um bloco de adaptacao de impedancia. Por exem-
plo, um transformador com uma razdo de numero de espiras de 1:4 permite reduzir a tensao
pico-a-pico de 20 para 5V, mas a corrente de pico terd de aumentar de 200 para 800mA, a que

se ira somar a corrente do RFC, pelo que o transistor tera de suportar 1,6 A de corrente de pico!

Para uma corrente i = 4sin2 7 7, tem-se % = 2nfAcos2nft e portanto o slew-rate
méximo para /= 900MHz serd 27 x 900 - 10® x 1,6 ~9 - 10° A/ns. Com tal valor de slew-rate,
mesmo uma indutancia parasita de 10pH causa uma queda de tensdo de 90mV. Da mesma
forma, uma resisténcia de algumas dezenas de mili-ohm em série com o transistor, a RFC ou a
malha de adaptacdo de impedancia pode provocar perdas significativas. Por estas razdes, mui-
tos detalhes de layout que podem normalmente ser ignorados noutros circuitos analogicos e de
RF sdo essenciais em amplificadores de poténcia. Note-se ainda que devido as perdas no com-

ponente activo, no PA tal como no LNA, utiliza-se apenas um transistor.

Em [2] (pag. 300) ¢ apresentada uma tabela com valores tipicos para o desempe-
nho de um PA de sistema portatil. Por exemplo, a poténcia de saida ¢ de 20-30dBm, a eficién-

cia de 30-60% e o ganho de 20-30dB.

2.5.3.2 Classificacao de Amplificadores de Poténcia

Os PAs mais antigos (classes A, B e C) sao projectados de forma a terem tensdes e
correntes de saida sinusoidais. Isso limita as eficiéncias que podem ser atingidas. Nas classes E
e F utilizam-se circuitos de adaptagao de impedancia que tratam distintamente a frequéncia

fundamental e as primeiras harmoénicas, o que permite fazer com que o transistor ndo esteja
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simultaneamente submetido a tensdes e correntes elevadas. Dessa forma reduz-se a dissipagao
no transistor e aumenta-se a eficiéncia do amplificador. Na classe F, em particular, a amplifica-

¢do ¢ ndo-linear, o que permite atingir eficiéncias ainda maiores.

2.5.4 Misturador

O misturador deve multiplicar a portadora pelo sinal gerado pelo oscilador local
(LO), usando um dispositivo ndo-linear (e.g. um diodo) [15]. Admitindo que esses sinais sao
do tipo cosw; ot € A coswgpt, um multiplicador ideal deveria gerar termos nas frequéncias ®;
+ ogp € O o — Orp. Uma destas frequéncias serd o o de interesse. Mas na realidade, todo um

conjunto de outros termos serd produzido, dependendo do tipo de circuito misturador utilizado.

O circuito misturador mais comum nos Cls actuais ¢ o de configuragdo duplamente

equilibrada. O termo “equilibrio” descreve o grau de isolamento,

e daentrada LO para a entrada RF

¢ das entradas para a saida IF

Os circuitos duplamente equilibrados apresentam um melhor isolamento. Para
além disso, todos os protestos excepto ;o + Wrr € ®; o — Ogr SA0 cancelados, o que facilita a

filtragem da frequéncia IF resultante.
Os principais parametros do misturador sdo:

Ganho de conversiao. Um ganho maior facilita o projecto do filtro passa-banda, pois o limi-

tador subsequente ird impor uma amplitude minima aceitavel.
Impedéancia de entrada/saida. Deve estar adaptada aos blocos funcionais adjacentes.

Third Order Intercept. Trata-se de uma medida da supressdo dos produtos de distor¢do. E

normalmente medida em dBm, e quanto maior for, melhor.

2.5.5 Oscilador Local

Os principais pardmetros de um LO implementado no proprio CI sdo [15]:

o Estabilidade

e Poder de drive
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Uma forma de melhorar a estabilidade térmica do oscilador ¢ pela utilizagdo de
componentes com coeficientes térmicos complementares. Se for necessaria uma grande estabi-
lidade, ¢ recomendavel um cristal, que ainda permite um ajuste de frequéncia através da colo-

cacdo de um indutor ajustavel em série.

2.5.5.1 Ruido de Fase em Osciladores

Os dois principais tipos de imperfei¢cdo espectral em osciladores sdo a presenga de

ruido de banda larga e a presenca de tons espurios.

Durante muito tempo, a forma como o ruido de banda larga surgia num oscilador
nao foi bem entendida. Recentemente conseguiu-se uma melhor compreensao desse fendmeno
através da aplicacdo de um modelo linear variante no tempo. A utilidade desse modelo pode
ser explicada em termos qualitativos pelo facto de um impulso de ruido afectar mais a fase da

oscilacdo se ocorrer perto da passagem por zero’ .

O modelo variante no tempo aplicado a osciladores contribuiu também para solu-
cionar o problema de translac¢do na frequéncia do ruido 1/, em que o ruido de baixa frequéncia
caracteristico dos MOSFETs surgia de alguma forma a frequéncias proximas da portadora.
Esse efeito pode ser atenuado através duma topologia com dupla simetria, apresentada em

[18], na fig. 16, com a qual os autores obtiveram um ruido de fase de —121dBc/Hz.

2.5.6 Amplificador de IF

Este elemento ¢ utilizado para amplificar a saida do misturador, fornecendo assim
ao limitador um sinal com amplitude suficiente. Também deve fornecer corrente a entrada do
circuito de RSSI (ver adiante). Os seus principais parametros sao [15]:

e Impedancia de entrada

e Ganho

e Impedancia de saida

Historicamente, os dois valores de IF mais comuns sdo 455kHz e 10,7kHz. Filtros
ceramicos para estas frequéncias podem ser facilmente adaptados a amplificadores de IF

comerciais usando resisténcias externas. E importante esta adaptagao de impedancias para que

%Este facto explica inclusive o melhor desempenho de um oscilador Collpits comparado com um oscilador em
anel: o primeiro recebe energia nos picos de oscilagdo, o segundo nas passagens por zero.
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os filtros cerdmicos cumpram as especificacdes.

2.5.7 Filtro de IF

Em [15] ¢ apresentado um exemplo de componente comercial para filtragem de IF,
0 MC13156. E classificado, mais precisamente, como um circuito de split IF, pois pode ser
aplicada filtragem ao sinal em dois pontos do sistema: depois do misturador e depois do ampli-
ficador de IF. Normalmente ¢ mais facil utilizar dois filtros do que apenas um, que teria de

cumprir requisitos bastante mais rigorosos.

O autor indica também uma expressdo para estimar a largura de banda (3dB) resul-

tante de dois filtros,

LBTOT I

e chama a atencdo para a necessidade de calcular correctamente a largura de banda
necessaria para os diferentes estagios do sistema. Apresenta ainda um exemplo, para modula-

cao GFSK.

2.5.8 Circuito de RSSI

O circuito de RSSI (do inglés received signal strength indicator) faz o que o nome
sugere: indica a intensidade do sinal recebido. Essa intensidade ¢ calculada pelo logaritmo da
soma das correntes de saida do amplificador de IF e do limitador. Os principais parametros do
RSSI sdo [15]:

¢ Gama dindmica (medida em dB)

¢ Ganho (medido em uV/dB ou nA/dB)

e Impedancia de saida

2.5.9 Limitador

O limitador remove as variagdes de amplitude que o sinal possa ter a saida do
amplificador de IF. Isso € necessario porque normalmente o desmodulador também responde a

variagdes de amplitude. Os principais parametros do limitador sdo [15]:
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e Ganho de limitagao

e Impedancia de entrada

2.5.10 Data Slicer

Este bloco reconstréi os dados digitais a partir do sinal de banda base resultante da
desmodulagdo. Normalmente o sinal de banda base tera sido fortemente filtrado nos estagios
de IF do transmissor e receptor, com o objectivo de limitar o espectro utilizado e restringir o

ruido.

Se ndo fosse aplicada essa filtragem, a transmissdo de uma onda quadrada com
degradagdo minima das transi¢des implicaria transmitir pelo menos até a sétima harmonica, o

que multiplicaria por sete a largura de banda necesséaria (ver exemplo de calculo em [15]).

Depois desta filtragem, o sinal digital de banda base tornou-se praticamente sinu-

soidal e ndo pode ser directamente usado num sistema digital.

O data slicer é basicamente um comparador, mas possui também um ajuste auto-
matico de limiar de comparacdo que acompanha o valor DC da sequéncia de dados recebida.

As variacdes no valor DC sdo devidas a ocorréncia de longas sequéncias de “zeros” ou “uns”.

2.6 Tecnologias

A tecnologia de fabrico ¢ determinante para a viabilidade técnica e econdémica de
um sistema de RF. Em [20] ¢ indicada uma referéncia interessante sobre a escolha de tecnolo-

gias, [19].

2.6.1 Tecnologias Orientadas para RF

As tecnologias mais importantes em RF sdo BiICMOS (Bipolar-CMOS) e AsGa

(arsenieto de galio) [2]. As tecnologias de AsGa tem as desvantagens de:

e alto custo
e baixo yield (rendimento de producao)

e c¢levado consumo,

mas continuam a ser importante, sobretudo para amplificadores de poténcia e inter-
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ruptores do front-end. Tém as vantagens de:

e maior valor de Vbreakdown Xfcutoff

e substrato semi-isolante

e capacitores e indutores de alta qualidade

2.6.2 Tecnologia CMOS

Tradicionalmente, a tecnologia CMOS tem sido menos apropriada para aplicagdes
de RF que outras tecnologias como a bipolar e a de AsGa. Por exemplo, os dispositivos bipola-
res apresentam valores de g,,,// superiores, € os dispositivos de AsGa tém maior mobilidade de

portadores.

A tecnologia CMOS tornou-se recentemente mais viavel (frequéncia de transito de
dezenas de GHz para a geragdo de 0,35 um) [2], mas tem ainda problemas de acoplamento pelo
substrato, variacao de parametros com a temperatura e o processo, ¢ modelacao insuficiente de
dispositivos. Muitas vezes sdo apenas indicados valores tipicos, sem que sejam dadas garantias

relativamente a variagao dos valores [17].

No entanto, o aproveitamento da tecnologia CMOS também para aplicagdes RF
tem-se revelado cada vez mais “apetecivel”, por razdes econdmicas. Afinal, ¢ através dessa
tecnologia que tem sido cumprida a previsdo de desenvolvimento da Lei de Moore!?. S6 que
até agora este desenvolvimento tem sido mantido sobretudo pelo mercado de aplicagdes digi-
tais, cujos requisitos nem sempre coincidem com os de aplicagdes lineares. Um dos principais
requisitos das aplicagdes digitais ¢ a velocidade. Segundo [18], a geracdo de 0,18 um permite
valores de fr de mais de 50 GHz. Isso ¢ desejavel também para aplicagdes RF, embora em cir-
cuitos lineares se possa trabalhar apenas a uma frac¢do do valor de f7. Ja outros requisitos
essenciais para aplicagdes RF, tais como baixo ruido, linearidade e disponibilidade de bons
componentes passivos, ndo sao cobertos por tecnologias optimizadas para aplicagdes digitais.
Mas surgiram recentemente técnicas que tentam “contornar” essas limitagdes da tecnologia

CMOS.

A tecnologia CMOS tem ainda a vantagem, sobre as bipolares, da a auséncia de

shot-noise [17].

10Segundo esta, a cada 18 meses a densidade de integrag@o duplica e o prego baixa para metade.
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2.6.3 Integracio de Componentes Passivos

2.6.3.1 Indutancias

Os indutores sao componentes criticos para circuitos como osciladores. J& tém sido

11

obtidas indutancias da ordem de 1nH/mm com bond wires"" ou pinos de encapsulamento, mas

esses elementos apresentam uma forte variabilidade com o fabrico [18].

Indutores planares tém caracteristicas mais previsiveis e repetiveis, pois sdo defini-
dos pelo processo litografico. E recentemente foram obtidas, para um conjunto de geometrias,

formulas simples e com uma precisao da ordem dos 2% a 3% [18]:

n3d. ¢ c
L )

Na formula acima, p € a permeabilidade, n 0 nimero de espiras, d,,, a media dos
diametros interno e externo. p e os coeficientes cy...c4 sdo valores tabelados que dependem da

geometria da bobine.

Indutores CMOS apresentam mecanismos dissipativos que reduzem o seu factor de

qualidade Q a valores entre 5 e 10. Existe dissipag@o pelo substrato por dois mecanismos.

O primeiro deles, € o acoplamento capacitivo com o substrato. Este efeito pode ser
reduzido pela introdu¢do de uma camada de proteccao electrostatica. Esta camada ¢ designada
em inglés como patterned grounded shield, ou PGS. Grounded pois o material condutor (geral-
mente metal ou poli-silicio) est4 ligado ao potencial de terra, e patterned pois € uma camada de
material condutor descontinua, com um padrao de ranhuras que evitam perdas por correntes

turbilhonares. A introdugao de um PGS permite melhorar o valor de Q por um factor de dois.

O segundo mecanismo torna-se importante para frequéncias mais elevadas, quando
o efeito pelicular reduz a condugao no substrato a uma camada mais fina e surgem perdas por
correntes turbilhonares no substrato. Se a tecnologia de fabrico permitir véarios niveis de meta-
lizagdo, podem ser implementados indutores verticais, que sofrerao menos deste problema mas

em contrapartida apresentardo maior capacidade parasita entre espiras.

HFjos de ligagdo entre o encapsulamento e a pastilha de silicio.
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2.6.3.2 Integracao de Capacidade

Um dos problemas tradicionais de integrar condensadores lineares usando camadas
condutoras paralelas ¢ a inevitavel capacidade parasita para o substrato. Outro problema ¢ que
a distancia entre placas ndo foi diminuindo com a evolugao das tecnologias, pois a maior capa-
cidade assim obtida prejudicaria o desempenho dos circuitos digitais. Assim, os transistores

“encolheram”, e os condensadores nao [18].

Surgiram recentemente capacitores integrados com geometrias que usam o fluxo
eléctrico lateral, pois essas dimensdes laterais tém diminuido. Esses “condensadores de fluxo
lateral” (lateral flux capacitors ou LFCs) podem ter geometrias em pente ou geometrias frac-
tais. As geometrias fractais t€ém menor auto-indutancia e espera-se que em breve se atinjam
valores de capacidade uma ordem de grandeza acima da de condensadores de placas paralelas
com igual area. Outra medida de mérito ¢ o produto O-frequéncia, para o qual j& se atingem

valores de 100 a 200GHz [18].

Outro componente essencial, o condensador varidvel, ou “varactor”, pode utilizar a
capacidade de juncao entre uma difusdo de fonte/dreno € o pogo, mas como o pogo tem nor-
malmente uma resisténcia eléctrica elevada, ¢ mais comum utilizar a capacidade de porta de
um MOSFET. E com uma pequena modificacdo, a de usar difusdes com o mesmo tipo de
dopagem do poco, € possivel usar o condensador com acumulagdo de portadores sob o 6xido, o
que reduz a resisténcia do canal e permite atingir valores de produto de O-frequéncia da ordem

dos 100GHz, e ainda melhorar esses valores a cada nova gera¢do da tecnologia [18], [21].

2.6.4 Modelamento e Simulacao

Outra dificuldade do projecto de ClIs de RF ¢ a falta de bons modelos, que calcu-
lem correctamente ruido e impedancias de entrada para radio-frequéncias. Isso deve-se sobre-
tudo ao facto de os modelos tradicionais recorrerem a aproximagao de quase-estacionaridade.
A velocidade de transito dos portadores que atravessam o canal revela-se na forma de uma
diferenca de fase que aumenta com a frequéncia. Assim, a porta do MOSFET deixa de ser
puramente capacitiva e comeca a ser cada vez mais resistiva. Com a dissipagdo de poténcia que

assim surge, surge também ruido térmico, que tem de ser considerado no projecto de um LNA.

Pesquisadores propuseram um modelo consistindo de uma condutancia e uma

fonte de corrente de ruido em paralelo com os terminais porta-fonte do transistor MOS. Os res-
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pectivos valores seriam dados por

02C2 2
_ gs ng _
= & 2 _ gT8g,.

~

Consultar [18], pag. 1564, para mais detalhes.

Existem novos modelos de transistor que procuram melhorar a precisao a altas fre-
quéncias [20]: VBIC, MEXTRAM e HICUM para BJTs, e Phillips MOS 9, BSIM3v3 ¢ EKV
para MOSFETs. Mas para além de imprecisdes no modelo, o proprio simulador pode ter limi-
tacdes que diminuem a sua utilidade para simulagdo em RF. Por exemplo, o SPICE “classico”

permite simular ruido sobre pequenos sinais, mas nao sobre grandes sinais.

Em [2] (pag. 5) afirma-se que ndo-linearidade, varidncia no tempo e ruido reque-
rem o estudo do espectro dos sinais, mas a andlise AC do SPICE permite apenas modelos
lineares e invariantes no tempo, pelo que € necessario fazer simula¢des no dominio do tempo e
depois aplicar transformagdes para o dominio da frequéncia. O principal problema dessa abor-
dagem ¢ que, para discernir componentes de frequéncia muito proéximas, torna-se necessario
simular durante longos periodos de tempo. E se for injectado ruido aleatorio no dominio do
tempo, torna-se necessario calcular médias sobre o espectro. Outro problema ¢ a necessidade
de utilizar modelos de parametros distribuidos ou de parametros S, como por exemplo para fil-

tros SAW.

Foi necessério desenvolver novos algoritmos de simulagdo optimizados para altas
frequéncias e circuitos de modulagdo: harmonic balance, shooting method, analise de subes-
paco de Krylov, andlise de regime estaciondrio periddico e quase-periddico, andlise AC para

ponto de funcionamento periodicamente variavel, etc [20].

Os autores também referem sucintamente os problemas de ter um substrato comum
a todo circuito.
2.7 Aplicacoes

2.7.1 Areas de Aplica¢iio

As aplicagdes de RF mais populares, para além da telefonia celular, sdo as seguin-

tes (faixas de frequéncias citadas em [2], sec¢do 1.3):
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e Aparelhos telefonicos sem fio

e TV por satélite (10GHz)

e LANs de alta velocidade (900MHz e 2.4 GHz)
e GPS (1.5GHz)

e Terminais de dados ponto-a-ponto

o Telemetria

e Identificacdo e controlo de acesso (900MHz e 2.4 GHz)

2.7.1.1 Telemetria

Em [22] ¢ apresentada um exemplo de telemetria bastante curioso. Os autores
comegam por afirmar que o principal método de localizagao utilizado em pesquisa biologica de
agua doce'? ¢ a radio-telemetria. B apresentado um caso de localizacdo de trutas levado a cabo
no estado de Montana, nos EUA. Bidlogos capturam as trutas, anestesiam-nas, ¢ implantam-
lhes cirurgicamente um pequeno transmissor de radio. Esse transmissor pesa entre 6 e 8,9 g
(pouco menos de 2% da massa corporal do peixe), tem um tempo de vida de 237 a 344 dias, e

transmite um sinal a cada cinco segundos, numa frequéncia de 150 MHz.

O implante cirurgico ¢ colocado no ventre do peixe, ¢ a antena (um filamento com
cerca de dez centimetros de comprimento) fica no exterior do corpo do peixe, pendente como

uma pequena cauda (ver fig. 2.10).

Figura 2.10 Implante cirtirgico de transmissor de RF numa truta (a antena, assinalada na figura,

sai do corpo do peixe através de um orificio entre as barbatanas caudais).

12Nio tio aplicavel no mar, onde a agua salgada, mais condutiva, atenua fortemente as ondas electromagnéticas.
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Outro exemplo afim, mas ainda por concretizar, seria um transmissor consumivel

sob a forma de pilula para monitorizagao de dados fisiologicos [17].

Data do inicio da década de 1980 a disponibilizacdo de partes do espectro para uso
livre em aplicagdes de telemetria de baixa poténcia. Reproduzem-se na tabela 2.2 algumas das

bandas que estdo disponiveis num ntimero significativo de paises [23].

Frequéncia Largura de Banda  Poténcia Disponibilidade
49MHz 100MHz 100mW Mundial
433MHz 1,7MHz 10mW Europa e outros
868MHz 2MHz 25/500mW  Europa

2.4GHz 30MHz 100mW Mundial

Tabela 2.2 Exemplo de atribuicao de canais

Para além disso, [23] da algumas indicagdes gerais sobre o grau de dificuldade em
atingir determinadas especificagdes:
1. Alcance
— 50m obtém-se facilmente com 1 mW e uma antena simples.
— 500m requer 10mW e uma antena eficiente e bem orientada.

— Skm requer 100mW, uma boa antena e pelo menos 10m de altura do solo.

1. Velocidade de transmissio
— 1kbit/s é facil de obter

10kbit/s é aproximadamente o maximo para um sistema de banda estreita (canal de

25kHz).

20kbit/s ou mais ira requerer um sistema de banda larga

100kbit/s ou mais ird requerer um sistema projectado especificamente para o efeito

2.7.1.2 Controlo de Acesso

Em [24] sdo referidos numerosos Cls para utilizagdo por fabricantes de aparelhos

de controlo de acesso a automoveis. Ja sdo bastante comuns chaves que permitem abrir as por-
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tas de um carro, ou o portdo de uma garagem, a distancia. Essas “chaves” ou “controles remo-
tos” baseiam-se em um de dois tipos de comunicacdo: infra-vermelhos ou RF. Os primeiros
serdo ligeiramente mais baratos mas em contrapartida requerem que haja uma linha de vista
entre o emissor € o receptor. Ja os sistemas que utilizam RF ndo tém essa limitacdo. A chave

pode ser accionada sem mesmo tird-la do bolso.
Os ClIs apresentados em [24] utilizam as seguintes faixas de frequéncia:

¢ baixa-frequéncia (8—150kHz)
e radio-frequéncia (13-2400MHz)
e micro-ondas (5,8 ¢ 24GHz)

e infra-vermelhos

Uma outra aplicagdo sugerida na mesma pagina para esses circuitos ¢ na adaptagao
automatica do carro ao condutor. Imagine-se um automdvel familiar que pertence a um casal,
em que o marido e a esposa tém chaves diferentes. Ambas emitem o c6digo que abre o auto-
movel, mas para além disso cada uma emite um cddigo diferente que identifica o condutor. De
acordo com esse codigo, o automdvel automaticamente ajusta a posi¢ao do assento do condu-

tor, do volante e dos espelhos retrovisores.

2.7.2 Exemplos de Padroes e Sistemas

2.7.2.1 AMPS (Advanced Mobile Phone Service)

Origem: EUA, tendo sido um dos primeiros padrdes de telefonia celular.
Modulag¢ao: FM analégico.

Acesso miltiplo: FDMA (canais de 30kHz, na faixa de 824-849 MHz para movel-base e na
faixa de 869-894 MHz para base-movel).

Capacidade: 830 utilizadores ( 891 *03869 - 84%*03824 - 0% ~ 830).

Duplex: FDD (a separagdao de 20MHz entre faixas permite baixas perdas).

2.7.2.2 NADC (North American Digital Cellular)

Origem: EUA, foi o primeiro padrao de telefonia celular digital.

Modulagao: ©/4-DQPSK.



2.7 Aplicagoes 75

Acesso miltiplo: TDMA (mesmos canais de frequéncia que no sistema AMPS, para manter

a compatibilidade13 , mas com 6 utilizadores por canal).
Capacidade: aproximadamente 4980 utilizadores (830 x 6).
Taxa de transmissao: 48.6 kb/s por canal, cerca de 6.5 kb/s por utilizador.

Duplex: FDD (mas o TDMA também permite TDD!4).

2.7.2.3 GSM (Global System for Mobile communications)

Origem: Europa. E hoje em dia o padrio de telefonia celular mais utilizado mundialmente.
Modulacio: GMSK.

Acesso miltiplo: TDMA (canais de 200kHz, na faixa de 890-915MHz para movel-base e

na faixa de 935-960MHz para base-movel, com 8 utilizadores por canal)!>.

Capacidade: Cerca de 1000 utilizadores (9600_2935 8 = 9150_28908 = 5—528 =125 x 8 =1000).

Taxa de transmissao: 270 kb/s por canal, cerca de 24 kb/s por utilizador.

Duplex: FDD (mas o TDMA também permite TDD).

2.7.2.4 CDMA da Qualcomm

Origem: EUA, proposto pela empresa Qualcomm. Também conhecido pela sigla IS-95.
Modulag¢ao: OQPSK para movel-base, QPSK para base-movel'©.

Acesso multiplo: DS-CDMA (mesmas faixas de frequéncia dos sistemas IS-54 ¢ AMPS,

mas com canais de 1.23MHz partilhados por varios utilizadores).

(894—869 _ 849-824 _ 2_5
1,23 1,23 1,23
117,

Capacidade: Aproximadamente 20 canais ~ 20), com uma quan-

tidade variavel de utilizadores por cana

Taxa de transmissdo: 9.6 kb/s por utilizador (mas o codec utiliza uma taxa de transmissao

variavel, de 9.6, 4.8, 2.4 ou 1.2kb/s, para poupar energia e diminuir o ruido no canal).

3o padrdo americano IS-54 (interim standard 54) define telefones celulares que podem funcionar com o sis-
tema AMPS e com o NADC.

14Como a cada intervalo de 40ms o utilizador s6 emite durante 1/6 do tempo e também so6 recebe durante 1/6 do
tempo, os intervalos de emissdo e recepcdo ndo precisam de ficar sobrepostos, o que facilita o projecto do circuito
transceptor.

ISposteriormente foram acrescentadas faixas em 1.8 GHz e 1.9GHz. No Brasil é utilizada a faixa de 1.8 GHz.

16A modulagdo QPSK tem maior eficiéncia energética, algo particularmente importante para terminais moveis.

170 limite teérico (ndo referido em [2]) sdo 64 codigos disponiveis, donde resultam 20 x 64 = 1280 utilizadores.
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Duplex: FDD (nada ¢ dito em [2] sobre TDD).

2.7.2.5 DECT (Digital European Cordless Telephone)

Origem: Europa, orientado para aplicagdo em telefones sem fio.
Modulacio: GFSK.

Acesso miultiplo: FDMA com canais de 1.73MHz, na faixa de 1880-1900MHz, e TDMA
com 12 utilizadores por canal, que emitem durante 0.4ms e recebem durante 0.4ms, den-

tro de intervalos de 10ms.
Capacidade: Aproximadamente 132 utilizadores (%731880 x 12 =138).

Taxa de transmissao: 1.15Mb/s por canal, cerca de 38.8kb/s por utilizador.

Duplex: TDD.

2.7.2.6 HomeRF

Em [25] ¢é descrito o HomeRF, um sistema de rede RF doméstica. Pretende obter
um alcance de 50m e utilizar uma frequéncia em torno dos 2,4GHz, para uma taxa de trans-

missao de 0,8—1,6 Mbps.

Também ¢ apresentada uma tabela comparativa entre diferentes sistemas—
HomeRF, Bluetooth, IEEE 802.11 FH, HIPERLAN, HomePNA ¢ IrDA (estas duas tultimas
redes utilizam cabo telefénico e luz infravermelha, e foram incluidas para comparacdo de

custo/desempenho).

2.7.2.7 Bluetooth

O especificagao do sistema Bluetooth comegou a ser criada em Fevereiro de 1998
por cinco grandes empresas: Ericsson, Nokia, IBM, Toshiba e Intel, as quais, em Dezembro de

1999, se juntariam ainda a 3COM, Lucent, Microsoft e Motorola.
Eis um sumario das principais especificagdes do sistema [9].

e Modula¢do GFSK (como no padriao IEEE 802.11 para WLAN:S).
e Operagdo na faixa de frequéncia ISM de 2,4 a 2,4835 GHz.

e Envio de dados por pacotes, em half-duplex. Comutacdo entre emissao e recepcao a cada

220us.
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e Espalhamento espectral por frequency-hopping (frequéncia alterada a cada pacote

enviado).
e Alcance de cerca de 10m.

e Arquitectura super-heterodina, com baixa IF (uma arquitectura homoédina sofreria forte

interferéncia dentro da sua faixa de frequéncia).

2.7.2.8 GPS (Global Positioning System)

O sistema GPS foi criado nos EUA para aplicacdes militares e emite sinais para
uso civil em que a precisdo ¢ intencionalmente degradada, por razdes de seguranca militar
[26]. No entanto, surgiu um grande mercado de aplicacdes civis, desde topografia a navegacao
aerondutica, maritima e rodovidria, controlo de frotas, recreacao, etc. Por isso ¢ de esperar que
a qualidade do sinal para aplicagdes civis venha a melhorar em futuras geracdes do sistema,

com a colocacao de novos satélites em Orbita.

Uma forma de melhorar a precisdo da localizagdo obtida ¢ através do GPS diferen-
cial, em que se compara o sinal recebido no local de interesse com o sinal recebido noutro local

cujas coordenadas sdo conhecidas com precisao.

A Russia possui também um sistema semelhante, o Glonass, mas que se encontra
so parcialmente funcional. A Unido Europeia planeia langar também um sistema de navegacao
por satélite, que se chamaria Galileo, e existem negociagdes entre a Unido Europeia e a Russia

para eventualmente construir esse futuro sistema aproveitando a infra-estrutura do Glonass.

2.8 Conclusoes

2.8.1 Expectativas Tecnologicas

Durante muitos anos pensou-se que o receptor de radio ideal seria um em que todo
o espectro de sinais recebidos pela antena fosse digitalizado imediatamente, sendo a selec¢ao
de canal e desmodulacdao efectuadas digitalmente. Igualmente, o transmissor faria a sintese
digital da portadora, sendo a antena alimentada pela saida do DAC. Esta abordagem teria a

vantagem de permitir reprogramar o protocolo de transmissao por software.

Hoje em dia ja ¢ comum a digitalizacdo ocorrer nas secc¢des de IF (frequéncia inter-

média), que trabalham na faixa de 10 a 300MHz [17]. A necessidade de um conversor de alta
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velocidade pode ser evitada utilizando uma IF muito baixa, ou deslocando o espectro RF direc-
tamente para a banda-base, usando técnicas de zero-IF. No entanto, o0 LNA e o misturador de
abaixamento de frequéncia (down-comnversion) do receptor continuardo a ser analogicos,
enquanto que no transmissor o mesmo acontece para o up-converter, o amplificador de potén-
cia e o controlo de poténcia. Isto a ndo ser em casos excepcionais em que a poténcia do sinal
recebido ¢ elevada, a frequéncia da portadora baixa, e baixa também a poténcia do sinal trans-

mitido.

Segundo [17], ndo € seguro que a aplicacdo do conceito de micro-sistema, ou SoC
(System on a Chip) a um sistema de radio venha a ser viavel, por razdes econdmicas, se 0s pro-
gressos na area de encapsulamento e montagem de baixo custo forem mais rapidos que os pro-
gressos na area de circuitos mistos, ou por razdes técnicas. Por exemplo, a simples alteracao da
ordem dos pinos no encapsulamento, ou a forma como o chip ¢ montado no encapsulamento,

podem afectar o desempenho.

Outro exemplo em que a opgao foi ndo integrar todas as partes do sistema foi em
[25]. Os autores afirmaram que, embora seja possivel integrar o front-end de RF (LNA, PA,
chaves da antena e filtro passa-banda), preferiram separa-lo para fazer uma optimizagdo deta-

lhada e reduzir o consumo de energia.

Mas um sistema completamente integrado, mesmo que a partida nao seja a solugao
optima, do ponto de vista técnico ou econdémico, pode tornar possiveis novas aplicagdes. E

essas aplicagdes poderdo por sua vez torna-lo a alternativa mais atraente.

2.8.1.1 “Renascimento” do Projecto Analdgico

Hoje em dia, apenas 5% dos Cls contém componentes analdgicos, mas espera-se,
com aplicagdes como WLANs e Bluetooth, que dentro de cinco anos essa percentagem

aumente para 70% [27].

A tendéncia actual seria de migrar de um fluxo de projecto bottom-up para um
fluxo fop-down., com o surgimento de novas ferramentas de software de sintese analdgica
(embora ainda com funcionalidade limitada), por empresas como a Neolinear (Pittsburgh), a
Barcelona Design (Sunnyvale, Califérnia), a Analog Design Automation (Otava, Canada) ¢ a
Antrim Design (Scots Valley, Califérnia) [27]. Para além disso, ¢ também sentida a necessi-

dade de melhorar as técnicas de teste de circuitos analdgicos. Uma solugdo considerada “ideal”
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seria a integracdo de blocos de teste e instrumentacdo que fizessem o grosso das operagdes de

teste dentro do CI.

2.8.2 Expectativas de Mercado

Nos EUA, companhias especializadas em RF e que tinham como principal cliente
o sector militar, adaptaram o seu negdcio para o mercado em expansao das telecomunicacdes
civis [28]. Uma empresa citada como exemplo, a GEC Plessey Semiconductors, possuia
alguns meios de fabrico proprios, como tecnologias CMOS de 0,7 um, tecnologia de silicio

sobre safira (SOS), modulos multi-chip, tecnologia bipolar para RF, etc.

A companhia afirma que o mercado de celulares analdgicos se vai manter ainda
por bastante tempo, porque a tecnologia digital ¢ cara demais para os paises sub-desenvolvi-

dos.

O mercado que a GEC Plessey considera ter maior potencial de crescimento ¢ o de
WLANSs funcionando na faixa de 2,4 a 2,483 MHz. Esta faixa, por ser de uso livre e ja ser utili-
zada por diversas aplicagdes, como fornos de micro-ondas, requer cuidados especiais, para

obter maior fiabilidade, como sejam a utilizagdo de frequency-hopping e spread-spectrum [28].
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Capitulo 3 Projecto do Circuito PLL

3.1 Descricao Geral

Um oscilador local, dependendo da aplicagdo em vista, pode ser mais ou menos
complexo. Na sua forma mais simples, para transmissao ou recep¢ao num canal pré-determi-

nado, pode ser um oscilador de frequéncia fixa.

Osciladores de cristal de quartzo sdo muito precisos, mas nao atingem frequéncias
de RF, pelo que outros tipos de oscilador, operacionais a frequéncias mais elevadas, embora
menos precisos, serdo necessarios. Estes osciladores de alta frequéncia, se forem de frequéncia
fixa, necessitardo de um componente ajustdvel para corrigir desvios resultantes do processo de

fabrico.

O oscilador local também pode ser, mais do que ajustavel, varidvel, para fazer a

sintonia entre diferentes canais de radio.

Um oscilador que gere um sinal com uma frequéncia bem precisa, sendo o valor da
frequéncia seleccionavel de entre um conjunto relativamente vasto (algumas dezenas ou cente-

nas de valores pré-definidos) ¢ designado sintetizador de frequéncia.

Uma forma sofisticada de gerar uma frequéncia fixa com alta precisdo consiste em
utilizar um oscilador variavel inserido numa malha de controle de fase (PLL), tendo como

referéncia um oscilador de cristal de quartzo.

A malha de realimentacdo do PLL contém um bloco divisor de frequéncia, que
normalmente ¢ implementado com um contador digital. Se esse contador digital for programa-

vel, teremos entdo um sintetizador de frequéncia.

3.1.1 Caracteristicas Funcionais

As principais caracteristicas funcionais do sintetizador projectado sdo:
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e Frequéncia de saida variando em torno dos 900MHz, em incrementos de 200kHz;
e Frequéncia seleccionavel digitalmente, por meio de duas entradas de oito bits;

e Tensao de alimentacdo de 3.3 ou 5V.

3.1.2 Principio de Funcionamento

Existem varios tipos de implementacdo possiveis para um sintetizador de frequén-

cia, nomeadamente [29]:

e Comutag¢ao entre um banco de osciladores de cristal.
e Divisdo de frequéncia.

e Oscilador harmoénico com banco de filtros.

e Multiplicagdo de frequéncia com misturadores.

e Malha de controle de fase (PLL), com divisdo de frequéncia programavel.

A ultima opcao ¢ de longe a mais popular para implementagdes microelectrdonicas,
tanto que em [2] é apresentada como sendo praticamente sindnimo de sintetizador de frequén-

cia.

O seu diagrama de blocos ¢ apresentado na fig. 3.1.

fr o $Comparador > filtro de > Oscilador |, f

de Fase realimentacdo| = |controldvel
d1V1S(3r dp ¢
frequéncia

1

Figura 3.1 Diagrama de blocos genérico de sintese de frequéncia por PLL.

O sinal de saida ¢ gerado por um oscilador de Colpitts (um tipo de oscilador resso-
nante LC). Serdo utilizados o indutor ¢ o capacitor varidvel disponiveis na tecnologia esco-
lhida, obtendo-se assim um oscilador controlavel por tensdo (VCO) e completamente

integrado.

No entanto, para que se obtenha uma frequéncia de saida bem definida, face a
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variagdes do processo de fabrico, € necessario aplicar ao VCO um controle por realimentacao.
A malha de controle de fase contém divisores de frequéncia, um comparador de fase e fre-
quéncia (PFD), um filtro de realimentagdo e um oscilador de referéncia (ndo representado na
fig. 3.1) que utiliza um cristal de quartzo externo ao circuito. Sera feita uma apresentacao mais

detalhada destes blocos nas secgoes 3.2 a 3.5.

3.1.3 Principais Aplicacoes

As aplicagdes mais comuns para este tipo de circuito sdo a geracdo de sinais de
reldgio para microprocessadores e a sintonia de canal em emissores ou receptores de radio-fre-

quéncia (RF).

Sistemas digitais avangados precisam de multiplos sinais de relogio, e sobretudo
de sinais de reldgio com o minimo de jitter (ruido de fase) e skew (diferencas de fase entre
diferentes pontos do circuito). Sinais de relogio gerados por PLL e distribuidos utilizando
niveis de l6gica ECL ou PECL (técnicas essas usadas neste projecto) estao a tornar-se a norma,

em tais casos.

A utiliza¢do de sintetizadores de frequéncia para fazer a sintonia de um equipa-
mento de raddio pode parecer dbvia num transmissor, mas nem tanto para um receptor. No
entanto, ¢ a técnica mais utilizada, desde a invencdo do super-heterédino por Armstrong em
1917 (cf. uma optima resenha historica em [1]). A ideia mais 6ébvia para um receptor de radio
escolher diferentes canais seria utilizando um filtro passa-banda ajustavel, ou um banco de fil-
tros. Mas ¢ mais eficaz usar um filtro fixo, depois de converter a frequéncia original para um

valor mais baixo, deslocando-a por um valor ajustavel.

Um sintetizador de frequéncia controlado digitalmente pode também ser utilizado

para sistemas de RF que utilizem espalhamento espectral por frequency hopping.

No caso deste circuito, a gama de frequéncias e o espagamento entre canais foi
escolhido de forma a coincidir com os da telefonia mével de padrao GSM ([13], [30]), embora,
para um receptor super-heterddino, as do sintetizador e do canal possam diferir de um valor

constante.

O PLL, por si so, também possui outras importantes aplicagdes para além da sin-

tese de frequéncia, tais como a extrac¢do do relogio de uma sequéncia de dados sériel, ou a

desmodulagao de sinais de frequéncia modulada (FM).
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3.1.4 Tecnologia de Fabrico Utilizada

Existem numerosas tecnologias de fabrico para circuitos integrados. Neste projecto
usou-se uma tecnologia BiCMOS (que conjuga transistores bipolares e circuitos CMOS), da

companhia Austria Micro Systems (AMS). Outras caracteristicas da tecnologia utilizada sao:

e Dimensao caracteristica de 0.8 um;

e Transistores bipolares de hetero-jungao silicio-germanio (Si-Ge);

e Biblioteca de componentes caracterizados para alta-frequéncia, incluindo:
— Indutores integrados;
— Capacitores variaveis controlados por tensao;

— Portas logicas ECL (Emitter-Coupled Logic);

A biblioteca de componentes foi uma das principais motivagdes para escolher esta

tecnologia para o circuito.

3.2 Oscilador Controlado por Tensao

3.2.1 Introduciao

Um oscilador para o sistema em consideragdo deve possuir as seguintes caracteris-

ticas:

o Capaz de operar em alta frequéncia.
e Ter boa pureza espectral.
o Ser facilmente integravel.

e Ter frequéncia de operacgao ajustavel.

Haveria diversos tipos de oscilador a considerar, e.g. [29]:

Cristal Excelente pureza espectral, mas baixa frequéncia e muito pouco ajustavel.

Tanque LC Boa pureza espectral, frequéncia limitada por dispositivos activos, suficiente-

mente ajustavel.

IBr.: “dados seriais”.
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Multi-vibrador Baixa pureza espectral, frequéncia limitada por dispositivos activos, facil-

mente ajustavel.

Foi escolhido um circuito ressonante de tanque LC, com um indutor integrado. Em

[29], por exemplo, a opcdo foi por um circuito multi-vibrador (oscilador de anel).

3.2.2 Osciladores Ressonantes

Um oscilador ressonante pode ser analisado como um circuito realimentado insta-
vel, cujas oscilagdes crescem em amplitude até que um outro mecanismo, nao-linear, estabilize

a amplitude das oscilagdes.

Essa perspectiva dd-nos uma forma de analisar o sistema, por meio de um forma-

lismo tipico da analise de sistemas dinamicos, ilustrado na fig. 3.2.

X(s)

H(s) » Y ()

Figura 3.2 Sistema genérico com realimentagao.

A fungdo de transferéncia do sistema representado ¢

Y(s) _ _H()
X(s) 1-H(s)

Para que a resposta do sistema seja uma oscilagdo permanente, de amplitude cons-
tante, ¢ necessario que a funcdo de transferéncia tenha pdlos puramente imaginarios, i.e.
H(jog) =1, 0 que ¢ equivalente ao bem conhecido critério de Barkhausen, segundo o qual o

ganho de malha devera unitario, e a fase de 180°.

Outra perspectiva que pode ser Util para andlise ¢ a de considerar um oscilador
como dois circuitos de um porto ligados entre si. O circuito ressonante pode, para uma faixa de
frequéncia suficientemente estreita, ser representado por um circuito equivalente RLC série ou
paralelo. As oscilagdes perdem amplitude devido a energia dissipada no elemento resistivo. O
bloco de ganho serd equivalente a uma resisténcia negativa, ou seja, ira fornecer a energia dis-

sipada na resisténcia do circuito ressonante.
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A andlise mais bdsica de circuitos osciladores frequentemente ignora as ndo-linea-
ridades que determinam a amplitude que serd obtida. Um tratamento mais completo, levando

em conta também esses efeitos, pode ser encontrada em [1].

Para que o sistema tenha uma frequéncia de oscilagdo bem definida, devera ter
uma resposta em frequéncia do tipo passa-banda, e com uma banda tao estreita quanto possi-
vel. Isso normalmente ¢ realizado decompondo o sistema H(s) em dois sub-blocos, um que for-
nece a selectividade na frequéncia, e outro que fornece o ganho. Nas implementagdes que
iremos considerar, o primeiro bloco ¢ implementado com um circuito ressonante do tipo tan-
que LC, e o segundo com um transistor, bipolar (BJT) ou de efeito de campo (FET). A maioria

das topologia utilizadas em RF utiliza apenas um transistor como elemento de ganho.

Tradicionalmente isso era feito para reduzir o custo (quando eram utilizados com-
ponentes discretos) e para minimizar o ruido introduzido [2]. Para uma implementacdo mono-
litica, o custo dos transistores deixa de ser significativo, mas continua a ser importante

minimizar o ruido.

Os osciladores ressonantes apresentam a forma basica da fig. 3.3 (onde ¢ usado um

BJT, mas poderia usar-se um FET com polarizagdo apropriada). No entanto, normalmente nao

c9 ol5
——c=2.97p I=Ls
~

Q8

ipin p———

14
613 idc=Iblas

Figura 3.3 Forma basica de oscilador ressonante (sem os detalhes de polarizag¢do do circuito).

¢ feita a ligagdo directa entre o tanque LC e o emissor (fonte) do transistor, pois a impedancia
vista ao terminal do emissor ¢ baixa (1 / g,,), e iria constituir uma forte carga para o tanque,
dificultando o surgimento de oscilagdes. Por essa razao torna-se necessario efectuar uma trans-

forma¢ao de impedancia entre o tanque e o emissor do transistor. Existem varias formas de
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solucionar este problema:

e Usando um transformador.
e Usando um divisor indutivo (oscilador de Hartley).
e Usando um divisor capacitivo (oscilador de Colpitts) (cf. fig. 3.4).

e Usando um segundo transistor como seguidor de emissor (cf. fig. 3.6).

Para uma implementagdo integrada, usa-se normalmente uma das duas ultimas
solucdes. Como o transistor seguidor de emissor introduz ruido adicional, o oscilador de Colpi-

tts ¢ uma topologia frequentemente escolhida.

veea

ol
1=18.3n
ic=30m

r=19.7

Cds—id
—— c=2.0674p
ic=0

o]
den

3

3

S

I
IS8 gn
S

c

3
a

—— c=8.266p

Figura 3.4 Oscilador de Colpitts.

Outra escolha frequente ¢ a de utilizar topologias diferenciais. Este tipo de topolo-
gia tem diversas vantagens, entre as quais a de gerar menos ruido e ser menos sensivel a ruido.
Por este razdo, permite também trabalhar com amplitudes de sinal menores e assim consumir
menos energia. Todos estes factores sdo importantes de um modo geral, mas mais ainda em

circuitos de alta-frequéncia.

A topologia finalmente escolhida para o VCO foi uma topologia diferencial, do

tipo representado na fig. 3.5, que tem a vantagem de utilizar apenas um indutor.

Note-se que uma topologia deste tipo admite diversas variantes obtidas ligando de
diferentes formas os capacitores e indutores, e mantendo um funcionamento similar. Um caso

trivial € o da ligagdo dos capacitores ndo ao potencial de terra, mas a Vpp ou a um outro poten-
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cial constante ou de variacdo muito lenta (como seria por exemplo o terminal de controle de
um capacitor variavel). Pode até mesmo deixar-se esse potencial flutuante (ficando a série dos
dois capacitores em paralelo com o indutor) e, se o circuito for perfeitamente simétrico, esse
mesmo potencial ha-de manter-se constante. Mas ligar os capacitores ao potencial nulo pode

ser vantajoso, porque permite eliminar alguns componentes parasitas.

vdd vdd

e SN

ég ide=Ibias ég ide=Ibias

9
g
O

4[272.97[5“ % Mo lccwsz
Q R

@
I

Figura 3.5 Oscilador ressonante diferencial.

De um modo geral, ao considerar as variantes possiveis, ha que ter em conta:

e a facilidade em polarizar
e as tensdes absolutas a que sdo submetidos os componentes

e apossibilidade de eliminar componentes parasitas de forma util

Q6

3 Ibias
idc=Ibias idc=Ibias
N2

Figura 3.6 Oscilador ressonante com buffer seguidor de emissor, em dois desenhos equivalentes.

O funcionamento de uma topologia diferencial pode ser entendido de diferentes
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formas. Uma delas consiste em considerar que o par de transistores cruzados apresenta entre os
terminais de dreno uma resisténcia incremental negativa, que ird compensar a resisténcia para-
sita do tanque LC que lhe ¢ ligado. Outra forma ¢ considerando esta topologia uma “evolugao”

da topologia de seguidor de emissor mostrada na fig. 3.6.

Finalmente, o circuito utilizado foi o representado na fig. 3.7.

vdda
vddol *

Mpol1 Mpol2

HBT,
E wtot=200u
phrost 1=0.80

Mpo

HBT  HBT,
wtot=200u E wtot=200u
1=0.8u 1=0.8u

Rpol pmos4

rpoly2e
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|

REF 424.709
=

SP2p@C2

gnd! *
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2.73715p
2.73715p

or ¢ Cvar2

HBT_L ¢

r 2@@@’
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E

or ¢ Cvarl
—_c

b1

Figura 3.7 Esquema eléctrico do VCO.

Note-se a substitui¢do das fontes de corrente por espelhos e de parte das capacida-
des fixas por capacitores variaveis ligados a um potencial de polarizagdo comum, assim como
o acréscimo de um capacitor de 300 fF para compensar a diferenca de capacidade parasita entre

os terminais do indutor escolhido. Também foram acrescentados transistores de buffer com

saidas em dreno aberto.

3.3 Divisores de Frequéncia

De um modo geral, pretende-se obter a saida do sintetizador de frequéncia um

valor da forma f, = f, + k - f.,,, onde f, € o valor minimo, k o indice do canal ¢ f_,, 0 espaga-

mento entre canais.

O valor de £ sera determinado pela entrada digital do sintetizador.
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3.3.1 Canais de Frequéncia do Sistema GSM

De acordo com as especificacoes da telefonia movel GSM [13], as bandas atribui-
das ao sistema GSM sao 890-915MHz para o downlink (comunicacdo do mdvel para a base) e
935-960MHz para o uplink (comunicacao da base para movel). A banda em cada direcgao esta

dividida em 124 canais, espacados de 200kHz.

3.3.2 Arquitecturas de PLL e Divisao de Frequéncia

As arquitecturas de PLL podem também diferir no que diz respeito a forma como €

feita a divisdo de frequéncia.

3.3.2.1 Arquitectura de Divisao Inteira

Como ja foi referido, a frequéncia de saida do VCO ¢ dividida por um factor M e

comparada com a frequéncia de referéncia. O caso mais simples ¢ quando este factor M ¢ um

Jy—» PFD % LPF —» VCO »

8

Figura 3.8 PLL de divisao inteira.

numero inteiro, e designa-se entdo o sistema por PLL de divisdo inteira. Esse tipo de arquitec-

tura esté representado na fig. 3.8.

Uma consequéncia ¢ imediata: a frequéncia de saida serd sempre um multiplo
inteiro da frequéncia de referéncia, e portanto o espacamento entre canais serd necessariamente

igual a frequéncia de referéncia. Desta consequéncia decorre outra:

A frequéncia de comparagdo de fase, que influencia a estabilidade e resposta a
transientes da malha de controle do PLL, ¢ determinada pelo oscilador de referéncia. Seria pre-
ferivel que esta frequéncia fosse mais alta (intuitivamente, isso equivale a dizer que o controle
serd tao mais rigoroso quanto maior for a frequéncia com que € aplicado). Veremos uma alter-

nativa na sec¢ao 3.3.3.
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Figura 3.9 Divisor de frequéncia pulse-swallow.

Para fazer sintese de frequéncia, o divisor tera de ser ajustavel. Uma topologia de
divisor frequentemente utilizada para isso ¢ a da fig. 3.9, cujo principio de funcionamento ¢

ilustrado na fig. 3.10.

Observe-se que para cada impulso na saida s foram necessérios S (N + 1) + (P —2S)

N = NP + S pulsos na entrada, sendo portanto o factor de divisdo de frequéncia M = NP + §.

N+1N+1N+1 ...N+1 N N N

Figura 3.10 Principio de funcionamento do divisor de frequéncia pulse-swallow.

Apresenta-se na fig. 3.11 um exemplo de dimensionamento de frequéncia para um
PLL de divisdo inteira. Os valores dos canais de frequéncia sao os correspondentes as especifi-
cacdes GSM para a banda de 900MHz. O sistema foi redesenhado de forma a evidenciar as

duas entradas do bloco PFD.

Se admitirmos que a realimentacdo mantém os dois sinais de entrada do PFD com

frequéncias iguais, a parte de um erro negligenciavel, entdo a frequéncia de saida do VCO sera,

e.g.,
(N P + §) 200kHz = (32 x 146 + S) 200kHz = 934.4MHz + § 0.2 MHz

Para § = 4, fyco = 935.2MHz, enquanto que para S = 127, fyco = 959.8 MHz.

Cobrem-se assim os canais pretendidos dentro da faixa dos 935-960 MHz.
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29.2 MHz 146
27.8 MHz 139

XTAL——» =P ﬁ 200 kHz
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VCO — % +32/33 T P -

935-960 MHz
el

890-915 MHz

Figura 3.11 Exemplo de dimensionamento de frequéncias para PLL de divisdo inteira.

3.3.3 Arquitectura de Divisao Fraccionaria

Se a comparagdo de frequéncias for efectuada pelo PFD antes dos blocos de divi-
sdo por P, como na fig. 3.12, o sistema continuara a funcionar da mesma forma, mas com a
vantagem de se ter aumentado a frequéncia de amostragem da malha de controle e portanto ser

possivel obter uma melhor resposta dindmica.

29.2 MHz
27.8 MHz
XTAL
M »
~30 MHz » PFD —p

VCO ¥ +32/33 > <P | 1%
935-960 MHz L J :
890-915 MHz +S |4

4-1217
3-126

Figura 3.12 Exemplo de dimensionamento de frequéncias para PLL de divisao fracciondria.

Isto corresponde a transformar o bloco pulse-swallow num divisor de frequéncia
com um factor de divisao de fraccionario. Se a saida do bloco pulse-swallow for tomada do

ponto indicado na fig. 3.12, o nimero de pulsos a saida passara a ser simplesmente P, pelo que



3.3 Divisores de Frequéncia 92

o factor de divisdo de frequéncia sera

NP+ S
P

%]

M= = N+2.

~

O exemplo anterior pode ser refeito como

(N+ }_Z) 292 MHz = (32 + % 29.2MHz = 934.4MHz + S 0.2MHz,

com o que se verifica a equivaléncia entre esta arquitectura e a anterior.

3.3.4 Circuitos Divisores de Frequéncia

Circuitos divisores de frequéncia sdo normalmente circuitos digitais que, por cada
N impulsos aplicados a sua entrada, produzem um impulso na saida. Dessa forma, o sinal de
saida apresenta pulsos com uma frequéncia N vezes menor que o sinal de entrada. Assim, um

divisor de frequéncia ¢ basicamente um contador.

Embora a definicdo anterior esteja essencialmente correcta, ¢ incompleta para a

aplicacdo em vista, que impoe requisitos adicionais:

¢ O circuito divisor deve ser capaz de operar em alta frequéncia, uma vez que o seu sinal

de entrada sera o sinal produzido pelo oscilador.

¢ O circuito divisor deve introduzir o minimo de ruido de fase, ou seja, deve perturbar o

minimo possivel a fase do sinal de entrada.

O tultimo requisito pode também ser descrito de outra forma: ¢ desejavel que o
atraso entre transi¢cdes do sinal, da entrada para a saida, seja pequeno, mas ¢ mais importante
ainda que esse atraso seja tdo constante quanto possivel. Intuitivamente, ¢ de esperar que isso
seja mais facil de obter com circuitos de topologia simples e de poucas portas logicas, do que

com circuito mais complexos.

Os circuitos contadores sdo circuitos digitais sequenciais, constituidos por flip-

flops e alguma légica combinatoria adicional. Podem ser classificados como:

Sincronos Quando todos os flip-flops tém a sua entrada de relogio ligada ao sinal de entrada.
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Assincronos Quando os flip-flop estdo ligados em cascata, sendo o reldgio de cada flip-flop

dado pela saida do flip-flop a montante.

A fig. 3.13 ¢ um exemplo de contador sincrono.

enable

139 l 142 15 41 138 140
[ N o EN  d EN QH out
TFAs

TFAen| TFAen| TFAen|

initLO!
initLO!
initLo! 2
initLO!

Figura 3.13 Exemplo de contador sincrono. Note-se como todos os flip-flops recebem o mesmo

sinal nas suas entradas de relogio.

O sub-bloco “div 16 da fig. 3.14 ¢ um exemplo de contador assincrono (as portas

logicas servem apenas para detecg¢do de fim de contagem).

No caso deste sistema, o sinal de entrada terd uma frequéncia de cerca de 915MHz.
A maioria das tecnologias CMOS esta limitada a frequéncias de operacdo de aproximadamente

100MHz, ou pouco mais.

Isso implica a utilizacao de l6gica ECL, que nesta tecnologia permite, de acordo
com o fabricante, atingir uma frequéncia de opera¢do da ordem dos 2GHz. No entanto, este
tipo de logica tem as desvantagens de ocupar maior drea € consumir mais energia que um cir-
cuito CMOS de logica equivalente. Por essa razdo, a légica ECL sera utilizada apenas onde

estritamente necessaria.

Assim, o bloco funcional de divisdo de frequéncia que surge no esquema do PLL ¢

repartido em dois blocos de implementacao fisica:

Pré-divisor Usa logica ECL. Recebe o sinal do VCO e reduz a frequéncia o suficiente para o

estagio seguinte. Ira corresponder ao divisor 32/33.

Divisor programavel Usa logica CMOS. Ira conter os divisores por S e por P, programaveis.

O pré-divisor utilizado neste projecto tem a topologia do tipo representado na
fig. 3.14, que permite comutar entre dois factores de divisdao, 32/33. Isso ¢ conseguido com
dois sub-blocos, um divisor assincrono de médulo 16 e um divisor sincrono de modulo 2/3.

Quando se pretende uma divisao total por 33, sdo efectuadas 15 divisdes por 2 € uma por 3,
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Figura 3.14 Circuito 16gico do pré-divisor 32/33.

caso contrario far-se-ao 16 divisdes por 2.

E facil de entender o funcionamento do sub-bloco div2/3. Se MC23 = 1, tem-se
simplesmente x,, | | = z,,, ou seja, tem-se o respectivo flip-flop D ligado como um toggle, divi-
dindo a frequéncia por dois, sendo que o outro flip-flop apenas introduz um atraso na saida. Ja

se MC23 =0, o funcionamento ¢ mais claramente descrito pela tabela 3.1, de transi¢ao de esta-

dos.
Xn Yn Zy=Xn¥n | Xnt1=Zn  Yn+1=Xn
0 0 0 1 0
1 0 0 1 1
1 1 1 0 1
0 1 0 1 0

Tabela 3.1 Transigdo de estados do sub-bloco divisor 2/3.

Vé-se que o sub-circuito gera no nd y uma sequéncia do tipo ...011011011011...,
ou seja, para cada ciclo de reldgio de entrada gera um pulso a saida, dividindo portanto a fre-

quéncia de entrada por trés.
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Ao implementar o circuito da fig. 3.14 com as portas ECL da tecnologia utilizada,
o circuito que se obtém ¢ o da fig. 3.15. Parece um circuito bastante diferente do original, mas

isso deve-se apenas as seguintes razoes:

o Aldgica ECL utiliza um par de sinais eléctricos diferenciais, para cada sinal logico.

e Nao ¢ necessario ter portas inversoras. A inversao logica ¢ conseguida trocando a ordem

de ligagdo dos sinais diferenciais.

e Basta usar ou portas AND, ou portas OR, ¢ aplicar as leis de Morgan para obter a porta

complementar (observem-se as portas AND e OR do sub-bloco “div 2/3” da fig. 3.15).

3.4 Comparador de Fase

E necessério ainda um elemento que compare a fase do sinal realimentado com o
sinal de referéncia. Isso pode ser feito de varias formas: multiplicadores, portas XOR ou
maquinas de estado. As duas primeiras alternativas tém a desvantagem de, para grande diferen-

cas de frequéncia, a saida ser o batimento das duas frequéncias, tendo portanto média nula.

O comparador de fase da fig. 3.16, que ¢ basicamente uma maquina de estados
implementada com dois flip-flops tipo D, ndo apresenta esse tipo de inconveniente. As saidas
da comparador de fase irdo controlar uma bomba de cargas, que mais ndo ¢ que duas fontes de
corrente que irdo ora carregar, ora descarregar um condensador, que serd o componente princi-
pal do filtro de realimentacao. Se os sinais em A e B tiverem frequéncias semelhantes, mas A
estiver adiantado em relacdo a B, havera uma série regular de pulsos em QA, cuja duragdo sera
igual ao avanco de A sobre B. Assim, a tens@o de saida ird subir tdo mais rapidamente quanto

maior for a diferenca de fase.

Ou seja, se a referéncia estiver adiantada em relagao ao VCO (ou ao VCO dividido
por determinado factor), a tensdo aplicada ao VCO ira subir para “acelera-lo” ligeiramente, até

“apanhar” a referéncia

Ja se a frequéncia de A for muito maior que a de B, havera uma sequéncia irregular
de pulsos em QA e QB, mas a duragdo média dos pulsos em A sera maior, o que fard também
aumentar a tensao de realimentagdo. Esta resposta ¢ desejavel sobretudo para garantir um com-

portamento correcto do sistema nos instantes iniciais apos ter sido ligado.
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Figura 3.15 Circuito eléctrico do pré-divisor 32/33, usando 1
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Figura 3.16 Circuito logico do comparador de fase e interligagdo a bomba de cargas.

DFF

3.5 Bomba de Carga e Filtro de Realimentacao

As duas saidas do comparador da fase da fig. 3.7 accionam o circuito da bomba de

carga, ou CP (charge pump), que tem uma implementagado simples (cf. fig. 3.17). O CP ir4 car-

vad vad
vad! + vadt «

M4 M1
‘HBT HBT‘
wtot=30u % | | E wtot=30u
1=800n 1=800n
12 M@
HBT, 21 HBT,
- :"tt:@ w — >°' " Tgt=30
\ng%m ¢ A o \%%W .
t——Pout
g 13 M3
= 2 HBT [ BB
\

Figura 3.17 Bomba de carga.

regar ou descarregar um capacitor ou um filtro RC cuja tensao controla o VCO, fechando-se

assim a malha de realimentagao.

O filtro de realimentacao ira determinar as caracteristicas de estabilidade, rejeicao

de erro e resposta dindmica do sintetizador.
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Capitulo 4 Resultados de Simulacao

4.1 VCO e Pré-divisor

O funcionamento do VCO estd ilustrado na fig.4.1. A frequéncia varia entre

Transient Response T

a1 VI("/netdi7") 0 VI("/017)
3.300 =7 V1("/02") 3.300

2.475 L ] 2.475

~ 1650 f\ A 1 1650 <
825.0m[ U U d U 825.0m

0.009 I I I 0.002
10n 20n 30n 40n 50n 60n
=t time (s ) s

Figura 4.1 Saida do VCO para alimentacdo de 3.3V, V;, a passar de 0 para 3.3V.

786 MHz, para v;, nulo, e 1097MHz, para v;, = 3.3 V. Observa-se também uma variagdo na
amplitude. As caracteristicas tensdo—frequéncia e tensdo—amplitude sdo apresentadas na

fig. 4.2.

Para demonstrar o funcionamento do pré-divisor iremos simuld-lo conjuntamente
com o VCO. O circuito € o da fig. 4.3. A fonte de corrente ligada entre os terminais ol e 02 do
VCO serve apenas para fornecer alguns pulsos de corrente durante os primeiros momentos da
simulagdo, de forma a acelerar o arranque do oscilador. Verificou-se que para uma alimentagao
de 3.3V, o consumo do VCO ¢ de 11.3mA (excluindo buffers de saida). Com a alimentagao de
5V, o circuito principal do VCO consome 19.5mA. Mas esta diferenca deve-se sobretudo ao

facto de o circuito de polarizagdo em corrente ser extremamente simples e ndo assegurar uma
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Figura 4.2 Caracteristicas V-A e V-f do VCO para alimentacdo de 3.3V, V;, entre 0 e 3V.

corrente constante face a variagdes na tensdao de alimentacgdo. J& o pré-divisor ECL consome

cerca de 30.35mA, e ndo muda significativamente com a tensao de alimentagao.

A fig. 4.4 mostra o funcionamento do pré-divisor, para MC = 1, nomeadamente o
facto haver uma divisdo por trés a cada 15 divisdes por dois, para MC = 1, no sinal de saida do

sub-bloco div2/3.
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Figura 4.3 Circuito de teste do pré-divisor, com acoplamento AC a saida do VCO.
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Figura 4.4 Funcionamento do pré-divisor 32/33, para uma alimentagdo de 5'V.

4.2 Divisores de Frequéncia Programaveis

A fig. 4.5 contém o resultado de uma simulagdo digital demonstrando o funciona-

mento dos divisores programaveis., que se revela semelhante ao descrito na sec¢do 3.1.2.

4.3 Comparador de Fase e Bomba de Carga

E interessante verificar as caracteristicas do comparador de fase em conjunto com
o charge pump. Para isso usou-se o circuito da fig. 4.6, onde os componentes VCOquad sdo

modelos comportamentais de VCO, apenas para fornecer estimulos ao circuito em teste.
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Figura 4.5 Resultados de simulacdo do divisor de frequéncia pulse-swallow.




4.3 Comparador de Fase e Bomba de Carga 102

m
alim

vdda

5%:@@
X1

COquaqg
gnd E < "
A %Q—@i iCP 58

up out

charge out
PFD_spec gn  pump
B QB _QB
co
142 B 2 e
COQUOC ic=alim/2
gnd

Figura 4.6 Testbench do comparador de fase.

deltaf
o
]
a
vde=
Vic
&
a
@
]
a
vde=
V4
&
a
(@ ‘

5/ftr

r=
v2=delta

t
vl

5/ftr
2=0
deltaf

<
E]
a
r
%
nr

t

vl
V6
-
o
El
o
C
B

Os resultados obtidos foram os da fig. 4.7. Os valores de fa e fb representam os

: ?:@ﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂ LD ATAND
- Wﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂﬂ NI INAAIAAL
e LT LT L L

(V)
|

(v)
§
3

I T RS R
1.20u 1.40u 1.60u

Lo
02.00 20@n 400n 602n ) 8@/@n N 1.00u

Hlamn

Figura 4.7 Resposta do PFD a diferencas de frequéncia.

incrementos, em MHz, sobre a frequéncia de base dos componentes VCOquad, ou seja, a fre-
quéncia instantanea ira variar entre 15 ¢ 30MHz, em ciclos de 1 ps de duragdo. Observa-se que
o circuito ¢ sensivel ndo so a diferenca de fase, mas também a diferenca de frequéncia. Testar o
PFD em conjunto com o CP faz com que a carga vista pelo PFD seja realista e permite calcular

0 consumo mais exactamente.

Verificou-se que, nesta simulagdo, o PFD consome em média 118uA e o charge
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pump consome 178 pa. O consumo do PFD ¢ dependente da frequéncia dos sinais aplicados, e
o do CP ¢ aproximadamente proporcional a corrente que se pretende para a carga e descarga do

capacitor de saida (neste caso 100pA).

Efectuou-se uma segunda simulagdo, que modelard melhor a situacdo em que a
saida do PLL estd proxima do valor de referéncia, ou seja, em que as frequéncias dos dois

sinais de entrada s3o muito proximas, havendo apenas uma diferenca de fase.
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Figura 4.8 Resposta do PFD a diferengas de fase.

Os resultados sao os da fig. 4.8, em que o consumo de corrente foi de 63.5 uA para

o PFD e 165uA para o CP.
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Capitulo S Layout Fisico do Circuito

5.1 Introducao

Este capitulo descreve os principais aspectos do trabalho de layout efectuado.

Nas figuras de layout apresentadas serdo utilizadas legendas para mais facilmente
identificar as camadas fisicas utilizadas. A fig. 5.1 mostra essa legenda, com o nome abreviado

das camadas fisicas do processo e a designagdo completa:

[WIE ] Pogon
[TNEDE ] Camada profunda n+

[CIDIFF ] Difusdo

[FJHET | Camada de heterojun¢do de transistores bipolares
[ JFIMP ] Field implant

[[JCEPLEY] Capacitor de precisdo
JUOLL ] Colector de transistores bipolares

[ EFOLY ] Camada de poli-silicio da base de transistores bipolares
A PULYL | 1% camada de poli-silicio, ou poli-1

EIEMITT ] Abertura de ligagdo ao emissor

[ NFLUS ] Implante n+

[ FPLUS ] Implante p+

[ POLYZ | 2° camada de poli-silicio, ou poli-2

[ HEES ] Camada de alta resistividade

ECONT ] Contacto (entre metal-1 e camadas de difusdo ou poli-silicio)
SMETT | 12 camada de metal, ou metal-1

BVIE ] Interligagdo entre as duas camadas de metal

[ TETZ ] 22 camada de metal, ou metal-2

[EPED | Aberturana passivagao

Figura 5.1 Mascaras correspondentes as camadas fisicas da tecnologia de Si-Ge utilizada.

O facto de se dispor de um design-kit incluindo uma biblioteca de numerosas célu-
las basicas certamente poupou bastante trabalho, mas o processo de /ayout continua ainda

assim sendo moroso. Aprender a conhecer e a utilizar apropriadamente os componentes da
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biblioteca requer o seu tempo. E mesmo depois de adquirido esse conhecimento preliminar, o
trabalho de roteamento, que para este tipo de circuito é quase inteiramente manual, ¢ minu-
cioso e demorado. As verificagdes de regras fisicas (DRC — design rules check) e, em espe-
cial, a verificagdo da conectividade do layout (LVS — layout versus schematic), com a
subsequente localizacdo e correc¢do dos erros consomem também bastante tempo, mas sao

etapas essenciais para garantir a correc¢ao do layout.

5.2 Oscilador Controlado por Tensao

A fig. 5.2 apresenta o layout do VCO. A topologia escolhida ¢ diferencial, e no

layout procurou-se manter, na medida do possivel, a simetria do circuito.

A assimetria que mais se repercute no desempenho do circuito ¢ a do indutor. O
indutor utilizado, da biblioteca da tecnologia, tem um plano de espiras em metal-1 e outro em
metal-2, o que introduz um diferenga significativa nas capacidades parasitas entre espira e

substrato vistas aos terminais do indutor.

Sob os indutores héa ainda um padrao gravado na camada profunda, para minimizar

as perdas devidas a correntes induzidas no substrato.

Procurou-se usar extensivamente anéis de guarda em torno dos componentes, na
maioria dos casos ligados ao potencial de terra, excepto no caso dos transistores de canal n, de

polarizagdo, cujos anéis de guarda foram ligados ao potencial de alimentagao.

O capacitor varidvel fornecido na biblioteca tem a forma de uma matriz de capaci-

tores elementares, e a capacidade nominal ¢ ajustavel pelo numero destes elementos.

Ao experimentar as possibilidades de parametrizacdo dos capacitores fixos da
biblioteca, verificou-se que se obtinha uma diminuicao significativa da resisténcia parasita, ao
optar por contactos distribuidos sobre toda a superficie da placa superior do capacitor, em vez

de contactos apenas ao longo da periferia.

Foram utilizados pads de RF para ligar o par de sinais de saida do VCO. Cada pad
do par possui dois planos condutores, um inferior em metal-1, ligado ao potencial de terra, e
outro superior em metal-2, ligado ao sinal de interesse. Isso permite reduzir a resisténcia para-
sita para o substrato [31], [32]. Esteticamente, a forma octogonal também quebra um pouco a

monotonia...
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Figura 5.2 Layout do VCO.
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“nucleo” logico da célula. Assim, utilizam-se pads separados, vecl e vee2, para cada uma das

alimentacoes.

Pelo facto de a biblioteca desta tecnologia em particular ainda nao incluir pads de
alimentagdo especificos para a logica ECL, a alimentacdo separada foi implementada usando

dois pares de pads de alimentagao analogicos.

Os pads de sinal possuem geralmente estruturas protectoras que requerem polari-
zagdo, e por isso os pads sdo ligados entre si, ao longo da periferia do circuito, de forma a que
os pads de alimentag¢do polarizem estas estruturas'. Quando se usam alimentagdes separadas,
ha que ter o cuidado de também interromper as interligagdes entre pads, usando células forne-

cidas para o efeito na biblioteca da tecnologia (designadas power-cut cells).

Também foram utilizados pads de RF para os sinais de entrada do circuito. Estes

pads foram associados a alimentacao de veel, que devera ser menos ruidosa que vee?2.

Finalmente, os dois pads de potencial de terra de cada (veel) foram ligados inter-

namente. Veja-se o layout resultante na fig. 5.3.

Efectivamente, foram utilizadas alimentagdes separadas para cada um dos princi-
pais blocos funcionais do sintetizador de frequéncia. Isso com o intuito de minimizar as formas
de propagac¢ao de ruido e maximizar a flexibilidade durante o teste dos prototipos do circuito,

podendo assim ter-se blocos funcionais ligados ou desligados de forma selectiva.

Também no caso dos divisores de frequéncia programaveis, implementados em
tecnologia CMOS, a alimentacdo ¢ isolada da dos demais blocos do circuito. A excepgao € o
facto de existirem células de saida do bloco pré-divisor que efectuam a conversdao de nivel
entre os dois tipos de ldgica, e que precisam de receber os dois tipos de alimentacdo, ECL e

CMOS.

As entradas e saidas de sinal do bloco de divisores programdveis utilizam pads

digitais de entrada e saida, que para além das estruturas de protec¢do incorporam também buf-

fers.

Os circuitos contadores, de oito bits, eram ainda pequenos para justificar a utiliza-

"Estas estruturas contém por vezes resistores em série, e quase sempre diodos ligados entre o pad de sinal e cada
uma das trilhas de alimentag@o. Os diodos mantém-se normalmente em polarizag@o reversa e limitam a excursao
dos sinais aplicados ao pad.
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Figura 5.3 Layout do pré-divisor em logica ECL.

cdo de roteadores automaticos de circuitos digitais, mas ja grandes o suficiente para justificar

certos cuidados de organizagdo no trabalho de layout manual.
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Devido ao niimero ja relativamente elevado de trilhas de sinal, estabeleceram-se
barramentos de sinal. Adoptou-se também o método de definir ligagdes com trilhas verticais de

um metal, e com trilhas horizontais de outro (e.g. metal-1 na horizontal e metal-2 na vertical).

Em cada célula da hierarquia colocaram-se pinos de alimenta¢do e de sinal em
metais diferentes. Por exemplo: alimentagdo com metal-1 na horizontal e sinal com metal-2 na
vertical. Assim, as células mais elementares sdo dispostas em linhas, em cada uma das quais as

células partilham o mesmo par de trilhas de alimentacao.

E também aconselhavel ndo deixar pinos diferentes de uma célula numa mesma
vertical, ao fazer o layout de uma dada célula. Dessa forma sera facil, se necessario, deslocar a
célula de uma linha para outra linha de células, mantendo as interligacdes ja feitas ao barra-

mento de sinais e sem provocar curto-circuitos acidentais no interior da célula.

O layout obtido ¢ apresentado na fig. 5.4. Os oito pads a esquerda na figura corres-
pondem a uma das duas palavras de oito bits usadas para programar os divisores. Os pads da

segunda palavra podem ser vistos no /ayout global (fig. 5.8 ou 5.7).

5.4 Comparador de Fase e Bomba de Carga

Os layouts do comparador de fase e da bomba de carga encontram-se na fig. 5.5.

O par de pads Xin e Xout sdo especiais, na medida em que contém um oscilador
controlado por um cristal de quartzo a ser ligado aos pads. Este circuito oscilador ¢ um compo-
nente da biblioteca e utiliza uma topologia simples de oscilador ressonante paralelo, em que o

principal elemento activo ¢ uma porta inversora CMOS com um resistor de alimentacao.

O layout do PFD e da bomba de carga, propriamente ditos, também ¢ simples e

sem nada de inesperado.

5.5 Layout Global

Eis, finalmente, o /ayout global, apresentado nas fig.s 5.6-5.7 (dupla pagina 112—

113, com detalhes do lado esquerdo e direito do circuito) e fig. 5.8 (vista geral).

O desejo de facilitar e flexibilizar os testes e a utilizacao de alimentacdes separadas
implicou a utilizacdo de um numero relativamente elevado de pads (44). Isso impediu uma

maior compactagdo do layout global.
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5.5 Layout Global
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5.5 Layout Global
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Capitulo 6 Conclusoes

6.1 Sobre a Evoluciio da Area

Do ponto de vista de mercado, a evolugao tem sido de tal modo rapida que mesmo
apenas durante o mestrado foi possivel observar tendéncias e produtos ganharem ou perderem
destaque. Um dos ganhadores ¢ certamente o padrdo IEEE 802 para Wireless LANS. Ja conta
com diversas revisdes, € na mais recente a velocidade de transmissao foi quadruplicada. Ja o
padrao Bluetooth ndo conquistou nenhuma aplicacdo de dbvia necessidade nem tampouco

ganhou destaque.

A esperada convergéncia entre PDAs e celulares ainda ndo aconteceu, e a “moda”

das PDAs parece estar a passar, embora nao a dos celulares.

No Brasil, a grande novidade da telefonia celular foi a entrada do GSM, na banda
de 1800MHz. Para além disso, foi iniciada ha pouco tempo, pelo governo brasileiro, o debate

sobre a escolha do novo padrao de televisao digital.

Do ponto de vista técnico, as expectativas permanecem elevadas. A 4rea de RF
continua a ser vista como “quente”, e surgiram também novas técnicas promissora, tais como

transponders passivos baseados em dispositivos SAW (surface acoustic wave) [33].

A familiarizagdo com as ferramentas de projecto exigiu bastante tempo, mesmo
sem ter ficado completa e abrangente. Na industria, a tendéncia ¢ que os projectistas se espe-
cializem num determinado fluxo de projecto: circuitos analdgicos, ou circuitos digitais, ou
ainda FPGAs (field programmable gate arrays). E devido ao elevadissimo pre¢o das ferramen-
tas de software, a maioria das empresas adquire apenas as estritamente necessarias. Essas sdo
algumas das razodes pelas quais os projectistas de circuitos mistos sdo relativamente raros na
industria, embora necessarios. Pelo facto de o CenPRA ser um centro de pesquisa que coor-

dena um servico de difusdo de projectos multi-usuério, dispde de significativa variedade de
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ferramentas, permitindo adquirir uma valiosa experiéncia em projecto de circuitos mistos.

6.2 Sobre este Projecto

O desenvolvimento da biblioteca de simulagdo foi uma aprendizagem util, mas

seria bom cobrir mais tipos de modulacao, incluindo técnicas de espalhamento espectral.

O CI descrito neste texto foi enviado ha alguns meses para prototipagem, mas essa
primeira rodada foi cancelada por falta de clientes. Isso ¢ claramente uma desvantagem adicio-

nal de tecnologias mais caras e “exéticas” como a de SiGe.

Ja tinha sido anteriormente afirmado que a motivagdo para a escolha da tecnologia
ndo ¢ baseada apenas nos méritos intrinsecos da mesma, mas também nas qualidades do
design-kit. Também no espaco de tempo deste mestrado surgiram outras tecnologias da mesma
foundry, como a CMOS de 0,35 um, com modelos para RF tdo completos quanto os da tecnolo-

gia BiICMOS.

A funcionalidade do CI projectado foi verificada por simulagdo. Os resultados
foram encorajadores, mas requerem ainda uma confirmagao por meio de testes eléctricos sobre

0 prototipo.

6.3 Trabalho Futuro

Apbs receber os prototipos do circuito, serdo realizados testes experimentais para

verificar o desempenho efectivamente obtido.

Pretende-se continuar o trabalho na area de microcircuitos de RF com o projecto de
outros blocos funcionais, de forma a posteriormente poder-se implementar um sistema trans-
missor e/ou receptor completo, para transmissdo de dados a curta distancia e com taxas de

transmissdo moderadas.

Pretende-se aprofundar o estudo de técnicas de analise de circuitos de RF cuja
necessidade ainda ndo foi plenamente sentida ou explorada no presente projecto. Entre estas
técnicas, referem-se e.g. as de andlise de ruido, adaptacdo de impedancia e utilizagdo de para-

metros de entrada-saida.

Pretende-se estudar o funcionamento e metodologia de projecto de novos dispositi-

vos como fransponders passivos SAW, nomeadamente para a criacdo de sensores sem fios.
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Anexo A Simulacoes de Sistema em
Matlab

A.1 Introducio
Para melhor entender os principais tipos de modulagdo e o seu funcionamento com

dados realistas, foi efectuado um conjunto de simulagdes com o Matlab 4.0 e o Simulink 1.2c.

Dessas simulagdes resultou um conjunto de blocos que acaba constituindo uma
biblioteca de componentes para simulacdo de sistemas de comunicagdo, embora a um nivel

elementar, pois ndo era esse o objectivo principal deste trabalho de mestrado.

A.2 Organizacio da Biblioteca

Biblioteca de blocos para comunicagées v1.1
compativel com Matlab 4.0, Simulink 1.2c,
por Paulo Tavares, Out.—Nov. de 2001

Geragao,
conversao Des— Diversos
e Modulagédo €s Diversos do DEMOS

modulagao

selecgdo Simulink

de sinais

Figura A.1 O bloco “raiz” da biblioteca.

O Simulink permite construir um modelo de simulagdo sob a forma de um dia-
grama de blocos, havendo numerosos componentes disponiveis ja a partida. A medida que um
diagrama de blocos se vai tornando mais complexo, torna-se necessario organiza-lo de forma a
conseguir-se gerir essa complexidade. Uma possibilidade consiste em agrupar varios compo-
nentes dentro de um unico bloco, o que pode ser repetido agrupando varios blocos e/ou compo-

nentes num Unico bloco, criando-se assim uma descri¢do hierarquica de um sistema.

E ainda possivel associar a um bloco um conjunto de parametros, que permitam
tratar o contetido do bloco como uma “caixa preta”, um simples componente de cuja constitui-

¢do nos podemos abstrair.
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Na biblioteca que foi formada, os blocos foram organizados em 6 grupos, que

podem ser vistos na fig. A.1 (“encapsulamentos”) e na fig. A.2 (respectivos conteudos).

IR

anci i sel2:1
onda seguencia bits conversor conversor

quadrada de bits aleatérios siP P/S sel3:1

(a) Blocos de geragdo, conversao e selec¢do de sinais.

mod.

AM mod. o el Mod. Mod. Mod. Mod,
(DSB) FM QPSK 0OQPSK pi/4-QPSK MSK
mod. AM mod FM mod. BFSK mod. BPSK mod QPSK mod OQPSK mod pi/4-QPSK mod MSK
(b) Modulagao.

dem
dem. BFSK
AM (coer.)
(coer.)
dem. BFSK
dem. AM dem. coerente
(coerente) M dem dem. dem. dem. dem.
BPSK QPSK OQPSK pil4—-QPSK MSK
dem. FM i/4—
Dem. dem dem.BPSK  dem QPSK  dem OgPsk  dem PI4-QPSK dem. MSK
AM BFSK
(inco.) (inco.)
dem. AM dem. BFSK
(det. de pico) nao-coerente

(c) Desmodulagio.

1
canal AWGN p I 1IQ
|

emT qirggfasti; const. Clock To Workspace

(e) Diversos do Simulink.

(d) Diversos.
Modem Modem Modem Modem Modem Modem Modem Modem
AM FM BFSK BPSK QPSK 0oQPsSK pi/A-QPSK MSK

(f) Demonstragdes.

Figura A.2 Agrupamento dos blocos constituintes da biblioteca.

A biblioteca ¢ constituida por 28 blocos originais e 8 sistemas de demonstragdo (cf.
fig. A.2), construidos com os blocos originais e blocos provenientes do Simulink. Estes blocos
de demonstragdo implementam os sistemas de modulacdo que se pretendia estudar. Foram

ainda incluidos na biblioteca 3 blocos dos mais utilizados no Simulink.
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A.3 Implementacio do Componentes da Biblioteca

A.3.1 Geracao, Conversao e Seleccao de Sinais

A.3.1.1 Onda Quadrada

Nada de surpreendente, na implementagdo ou utilizacao deste bloco (fig. A.3). O

utilizador pode escolher a frequéncia e os niveis de sinal.

Sine Wave Relay out_1

Figura A.3 Gerador de onda quadrada.

A.3.1.2 Sequéncia de Bits

Este bloco permite, de forma comoda, especificar uma sequéncia periodica de bits,
através de um vector contendo zeros e uns (fig. A.4). O utilizador pode escolher os niveis de
sinal correspondentes. Na implementagdo, o bloco de fungdo (f (u)) contém a expressao

rem(ul[l], period), que fornece ao bloco seguinte uma “base de tempo” periddica.

G @

Clock Fen1 Look Up Table out_1

Figura A.4 Gerador de sequéncia de bits.

A.3.1.3 Bits Aleatorios

Também nada de surpreendente, na implementagdo ou utilizagao deste bloco

(fig. A.5). O utilizador pode escolher a duragdo de cada bit e os niveis de sinal.

[L—> T~

White Noise ZOH Relay out_1

Figura A.5 Gerador de sequéncia aleatoria de bits.

A.3.1.4 Conversor Série-Paralelo

A implementacdo (fig. A.6) faz lembrar a utilizacdo de funcdes de base nas arqui-
tecturas BFSK, BPSK e similares, s6 que neste caso as fungdes de base sdo ondas quadradas

sincronizadas com os bits pares e impares.

A integracdo evita glitches nas transi¢des. Os niveis logicos a saida serdo os mes-

mos da entrada, actualizados ap6s cada par de bits de entrada. O primeiro bit do par ¢ a saida 1.
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.

Integral
emTs

J 1
a
Integral
emTs

I:TV_I

I:TV_I

ZOH1

Figura A.6 Conversor série-paralelo.
A.3.1.5 Conversor Paralelo-Série

Também aqui a implementacao (fig. A.7) faz lembrar um receptor coerente, ¢ tam-

bém aqui os niveis logicos a saida serdo os mesmos da entrada.

onda
quadrada
(1.0 bit)

ik

J, 0

Integral Z0H Gain
em Tb

NI

onda
quadrada
(2.0 bit)

Figura A.7 Conversor paralelo-série.

A.3.1.6 Selectores 2 para 1 e 3 para 1l
Nos blocos de multiplexagao (fig. A.8 e fig. A.9) a tiltima entrada permite escolher

qual da outras entradas ¢ colocada na saida.

Figura A.8 Selector 2 para 1. Figura A.9 Selector 3 para 1.
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A.3.2 Moduladores

A.3.2.1 Amplitude Modulada

Os blocos (fig. A.10) simplesmente calculam A, [ 1 + m u(?) ] sin o.. A segunda

saida ¢ a portadora, sem modulagao.

Figura A.10 Modulador AM.

A.3.2.2 Frequéncia Modulada

Neste caso (fig. A.11) os célculos sdo mais complexos, por isso recorreu-se a um

(ﬁCIock

o 1 Mux | | Ac*sin(wc*u[1]+m*u[2]) —}@

s
in_1 Mux out_1
Integrator

bloco de fungao.

Fcn

Figura A.11 Modulador FM.

A.3.2.3 BFSK

A implementacdo ¢ 6bvia (fig. A.12). O bloco Look Up Table serve apenas

para adaptar os valores do zero e um ldgico ao limiar de decisao.

@—’7—

Figura A.12 Modulador BFSK.

A.3.2.4 BPSK

(fig. A.13) Implementagao semelhante a do bloco BFSK.
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@—’7—

Figura A.13 Modulador BPSK.
A.3.2.5 QPSK

(fig. A.14) O par de blocos a saida do conversor S/P serve apenas para converter o

nivel do zero e um ldégico para os valores -1 ¢ 1.

Este bloco (e os demais da familia QPSK) utiliza um conversor S/P, pelo que apre-
senta um atraso de 2 7}, da entrada para a saida. Na minha implementacdo dos moduladores
desta familia, fiz a saida igual a soma das duas componentes, e ndo igual a diferenca, ao con-

trario de alguns autores.

A
A3

cos we*t

+
| s ®
sin wc't
conversor

B
S/IP

Delay
de Tb

Figura A.14 Modulador QPSK.

A.3.2.6 OQPSK

(fig. A.15) A implementacao ¢ 6bvia...

3]

cos wc*t
D] o ©

[r‘u! sin we*t
conversor

B
S/P
i

Delay
de Tb

Figura A.15 Modulador OQPSK.

A.3.2.7 1/4-QPSK

(fig. A.16) A implementacdo também ¢ 6bvia. ..
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—p| S/P

sin we*t

conversor
S/P

X

4

i

A Switch

i
y

A 4

X

| cos(wc*t1+pi/4)
+
o sp

\7|sin(wc*t1+pi/4)

A

conversor
S/P1

Figura A.16 Modulador n/4-QPSK.

A.3.2.8 MSK

(fig. A.17) Neste caso colocou-se o bloco de adaptacao de nivel antes do conversor

S/P, pois o conversor coloca a saida sinais com niveis idénticos ao da entrada.

o SiP

conversor
S/P

Figura A.17 Modulador MSK.

A.3.3 Desmoduladores

A.3.3.1 Amplitude Modulada—Desmodulador Coerente

(fig. A.18) O bloco utiliza um filtro de Chebychev cujos pardmetros sdo especifi-

cados pelo utilizador do bloco.

A.3.3.2 Amplitude Modulada—Detector de Pico

(fig. A.19) Este bloco reproduz a dindmica de um diodo p-n e de um filtro RC. A
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o

Chebychev

Figura A.18 Desmodulador AM coerente.

caracteristica do diodo utilizada ¢ Is(e”[l]/ 7o) _ 1), em que Is=1mA, V7=25mV, n=2,
sendo a corrente limitada a 10 A, para evitar problemas de overflow nos calculos. O valor de
resisténcia usado ¢ de 10kQ e a capacidade ¢ calculada de forma a que a descarga do filtro RC

tenha a rapidez especificada nos parametros do bloco.

o

Chebychev

Figura A.19 Desmodulador AM por detecgao de pico.

A.3.3.3 Frequéncia Modulada

(fig. A.20) A desmodulacdo ¢ feita calculando a derivada numérica do sinal de
entrada, de forma a que a amplitude varie com a frequéncia, e depois efectuando uma detecgao

de pico, com o respectivo bloco de desmodulagao AM.

Dem.
Ol 4’|>_' o O

dem. AM
(det. de pico)

Figura A.20 Desmodulador FM.

A.3.3.4 BFSK—Desmodulador Coerente

(fig. A.21) Implementacdo sem surpresas...

A.3.3.5 BFSK—Desmodulador Niao-Coerente

(fig. A.22) Sao utilizados dois filtros passa-banda em torno das duas frequéncias

usadas, e a largura de banda destes filtros deve ser especificada pelo utilizador.

A frequéncia de corte dos detectores de pico € 1/50 da menor frequéncia usada. Os
blocos de atraso de 73/2 (T}, ¢ a duragdo de cada bit) fazem com que a decisdo sobre o valor do

bit de saida seja feita a meio do bit anterior.
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\ 4

comparador

[
a
w1
1
)
Integral
emT

Figura A.21 Desmodulador BFSK coerente

128

Dem.
»{ AM
(inc.)

Chebychev type Il AM dem.
passa-banda f1 (peak det.)2
Dem.
P AM
(inc.)
Chebychev type Il AM dem.
passa-banda f2 (peak det.)3

1

Y4

delay de
Th/2

1

Z

delay de
Tb/2

i

ZOH
(Tb)

=3

comparador

i

ZOH
(Tb)

Figura A.22 Desmodulador BFSK nao-coerente.

A.3.3.6 BPSK

(fig. A.23) Implementacao previsivel...

A 4

comparador

1
J
a
phi0 Integral
emT
phi1
1
I
a
Integral
emT

A 4

ZOH

Figura A.23 Desmodulador BPSK.

A.3.3.7 QPSK

(fig. A.24) O atraso total da entrada para as saidas ¢ de 3 T}, (2 T}, dos integradores

e T} de um conversor P/S).

A.3.3.8 OQPSK

(fig. A.25) Naturalmente, o atraso de 7}, no desmodulador, ficou no ramo oposto

ao que se encontrava no modulador.
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T
[
a
cos wc*t Ir;t;g_rral zon
©) =z N0)
_>
Sin WC*K conversor
7 P/S
[

a
ZOH1

Integral
emT1

Figura A.24 Desmodulador QPSK.

O atraso total da entrada do modulador para as saidas do desmodulador ¢ de 7 T,

T
[
a
cos wc*t Inetfng_rral Zon
©) ==
_’
Sin wc*t conversor
7 P/S
[

a
ZOH1

Integral
emT1

Figura A.25 Desmodulador OQPSK.

A.3.3.9 1/4-QPSK

(fig. A.26) O atraso total da entrada para as saidas ¢ de 3 7}, (2 T}, dos integradores
e T} de um conversor P/S).
A.3.3.10 MSK

(fig. A.27) O atraso total da entrada do modulador para as saidas do desmodulador

éde7Tb.

A.3.4 Diversos

Grupo de blocos auxiliares, usados na construcao dos restantes blocos.

A.3.4.1 Canal com AWGN (Ruido Aditivo Gaussiano Branco)

(fig. A.28) Para a simulacao poder ser mais rapida, o ruido passa por um bloco de
amostragem. Isso fa-lo ficar um pouco “menos branco”, mas desde que a frequéncia de amos-
tragem do ruido seja suficientemente maior que a dinamica mais rapida do sistema, o ruido

sera “branco o suficiente”.
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1
I J-LL
1]
ZOH
cos wc*t Ir;tﬁ]g_rral
L
PIS
s
sin we't conversor
P/S
1
I J-LL
1]
ZOH1
@_ Integral
emT
1 Switch
I J-LL
a
ZOH3
Integral
cog emT
Ly
Pis 1
P
sin conversor
P/S1
1
I J-LL
a
ZOH2
Integral
emT

Figura A.26 Desmodulador n/4-QPSK.

Delay
1 de Ts
I > L | 1z
1]
Integral Z0H
emT
conversor
1 P/S
I 11z 1l [
1]
Delay
Integral de Tb ZOH1
emT

Figura A.27 Desmodulador MSK.

Neste bloco ¢ também aplicado um factor de ganho, calculado em funcdo da

variancia pretendida para o ruido.

sqrt(var)(z)
1

Zero Order Hold

White Noise

Figura A.28 Canal com AWGN (ruido aditivo gaussiano branco).
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A.3.4.2 Integral com Reset Periodico

(fig. A.29) O bloco de fun¢do f (u) implementa a expressdo rem (u[1l]+off-
set, T), que permite gerar uma onda triangular com o periodo periodo ¢ offset desejados. O

bloco Memory e o bloco de soma permitem detectar o instante exacto da transicdo na onda

O—3f
. +
in_1 out_1

sqrt(var)(z)
1

White Noise

Figura A.29 Integral com reset periddico.

triangular.

Zero Order Hold

A.3.4.3 Calculo das Componentes em Fase e Quadratura

(fig. A.30) A frequéncia deste calculo pode ser ajustada de forma independente.

Valores razoaveis para o periodo de integracdo irdo variar entre 7}, (a duragdo de
um bit) e 1/f- (um periodo da portadora). No caso de modulagdes do tipo MSK, por exemplo, é
interessante fazé-la varias vezes maior que a taxa de transmissdo de bits, de forma a ver a

variagdo continua das componentes [ e Q.

1
<Ea T
]
ZOH
| 1\ Integral
COS WC t emT

©,
i
S

fo A

a
ZOH1

Integral
emT

Figura A.30 Célculo das componentes em fase e quadratura.

A.3.5 Diversos do Simulink

Este bloco ndo tem componentes originais, apenas agrupa alguns componentes do

Simulink que s3o necessarios com maior frequéncia, pelo que ndo serdo aqui descritos.
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A.4 Demonstracio da Biblioteca

Nos diagramas seguintes, os blocos que terminam um sinal sdo normalmente blo-
cos que indicam o nome de uma varidvel onde a sequéncia de valores temporais do sinal sera

armazenada.

A.4.1 Amplitude Modulada

O sistema da fig. A.31 testa simultaneamente os dois tipos de desmodulador imple-

mentados.

MODEM AM (v1.0)
com desmodulador coerente e @—):l

por detecgéo de pico Clock var 1

Dem.
>

(inco.)

Xrx
A A

'y (det. de pico)
[ canal AGN |
—|>a mod. P canal AWGN
» » AM I—I
L ':Ez; "1 (osB) —

sinal Pré—filtro mod. AM carrier dem.

(coer.)

dem. AM
inicializar P (coerente)
parametros )

Clique duas vezes nos botbes acima para
inicializar os parametros ou para obter ajuda

Figura A.31 Demonstragcdes—Modem AM.

Comecgou-se por testar o sistema com uma entrada sinusoidal, sem ruido no canal.

Eis os programas utilizados, para inicializar a simulagao...

1 % entrada sinusoidal sem ruido

2

3 % Pardmetros do sinal de entrada

4 i sel = 1;% sinal: l=sinusd6ide; 2=onda quadrada; 3=bits aleatodrios
5 fx = 15;% frequéncia da sinuséide ou onda quadrada

6 bps = 2*fx;% bit-rate é dobro da freq. de onda quad. corresp.

7 seed = 1;% inicializacdo do gerador de bits aleatdrios

8 xmin=-1;xmax=1;% niveis do “0” e “1” légico

9

10 % Parametros do pré-filtro

11 fi sel = 1;% l=nenhum; 2=Butterworth; 3=Chebyshev

12 fc but i=100; ord but i=2;% butterworth de entrada

13 fc_che i=500; ord che i=6; aten che i=40;% chebyshev de entrada

—_
~
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15
16
17
18
19
20
21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31
32
33
34
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% Pardmetros do modulador: x AM = Ac ( 1 + m x BB ) cos w c t
Ac = 5;% RAmplitude da portadora

fc = 1e3;% frequéncia da portadora

m = .5;% indice de modulacéo

% Pardmetros do canal
Nvar=.0;% variédncia do ruido

o

$Nvar=.5;% varidncia do ruido

% Parametros do desmodulador por deteccdo de pico

fcut = 20;% freq. de corte do filtro RC

% Pardmetros do desmodulador coerente

fc_che 0=500; ord che o=6; aten che 0=40;% filtro de chebyshev

% Pardmetros do simulador

tf=0.12; minstep=le-4/fc; maxstep=5e-2/fc; tol=le-3;

% Pardmetros do pds-processamento

N = 8192;% numero de pontos de simulac¢do armazenados

e para efectuar o pos-processamento. ..

[

% entrada sinusoidal sem ruido

mplot ([1 1 2]',t, [x xrx xdeml xdem2], ...
[‘sinal de banda base,’...
‘sinal modulado,’...

‘detector de pico,detector coerente’]);

bwlines;
wysiwyg;

print -deps dsbamresl

Na fig. A.32 apresentam-se os resultados da simulacdo. Ambos os receptores apre-

sentam um bom desempenho.

Na simulacao seguinte a entrada ¢ uma onda quadrada, que passou por um estagio

de pré-filtragem (fig. A.38). Esse estagio tem por finalidade limitar a largura de banda do sinal

a modular (e, por consequéncia, do sinal modulado). Admitiu-se que o canal era afectado por

ruido branco gaussiano com variancia de 0,5.

O codigo de inicializagdo sofreu as seguintes alteragdes, nas linhas 4, 11 e 21, res-

pectivamente:
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sinal de banda base

1 1 1 —

sinal modulado

_10 1 1 1 1 1 J
— detector de pico — — — detector coerente

-
o
1

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12

Figura A.32 Resultados—Modem AM.

i sel = 2;% sinal: l=sinusdéide; 2=onda quadrada; 3=bits
aleatérios\lineno{11}
fi sel = 2;% l=nenhum; 2=Butterworth; 3=Chebyshev\lineno{21}

Nvar=.5;% varidncia do ruido

O cédigo de pds-processamento sofreu alteragdes mais numerosas:

1 % entrada sinusoidal sem ruido

2

3 h=mplot ([2 1 2]’,t, [x xbb xrx xdeml xdem2], ...
4 [‘sinal de banda base,sinal filtrado,’...

5 ‘sinal recebido (com ruido),’...

6 ‘detector de pico,detector coerente’]);

7 subplot(3,1,2);set(gca,’ylim’, [-15 15]);

8

9 bwlines;

10 subplot (3,1,3);hold on;

11 set (plot (t,xrx),’'color’,.8%[1 1 1],’linestyle’,’-");
12

13 wysiwyg;

14 print -depsc dsbamres2

Os resultados encontram-se na fig. A.33. O receptor coerente apresentou um

melhor desempenho.
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sinal de banda base — — — sinal filtrado
2 -
/ \ / \
0 v \ / \
\ / \ ‘
_2 1 1 1 1 1 J
sinal recebido (com ruido)
10
of
_10 o

— detectorde pico — — — detector coerente

st L el Smmdilo Sy alited

0 I )
0 0.02 0.04 0.06 0.08

Figura A.33 Resultados—Modem AM.
A.4.2 Frequéncia Modulada

Para testar o sistema de FM foram utilizados sinais e condigoes semelhantes as do
caso anterior: primeiro uma entrada sinusoidal, sem ruido a afectar o sistema, e depois uma

onda quadrada, na presenca de ruido com variancia de 0,1.

MODEM FM v1.0

var 1

|xbb|

7y 7y 7y
> [ §> p| mod. canal AWGN

3

sinal
gerado

FM

| cenalAWON |

Pré-filtro

mod FM

inicializar
parametros

Clique duas vezes nos botdes acima para
inicializar os parametros ou obter ajuda

A\ 4

dem.
FM

dem. FM

Figura A.34 Demonstracdes—Modem FM.

Eis as listagens do primeiro caso, com o codigo de inicializagdo,

1 3
2 5

arquivo: fm i.mautor: paulo.tavares@ieee.org, nov 2001

Inicializacdo dos parémetros de simulacdo para FM.M (v1.0)
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% Paradmetros do sinal de entrada

i sel = 1;% sinal: l=sinusd6ide; 2=onda quadrada; 3=bits aleatodrios
fx = 15;% frequéncia da sinusdéide ou onda quadrada

bps = 2*fx;% bit-rate é dobro da freq. de onda quad. corresp.

xmin=-1;xmax=1;% niveis do “0” e “1” légico

% Parametros do pré-filtro

fi sel = 1;% l=nenhum; 2=Butterworth; 3=Chebyshev

fc but i=100; ord but i=2;% butterworth de entrada

fc_che i=500; ord che i=6; aten che i=40;% chebyshev de entrada
% Pardmetros do modulador:

Ac = 5;% Amplitude da portadora

fc = 1e3;% frequéncia da portadora

df = fc/2;% desvio maximo de frequéncia
m = 2*pi*df/max(abs([xmin xmax]));% indice de modulacédo

[

% Paradmetros do canal
Nvar = 0.0;% varidncia do ruido

[

% (seria necessario uma saturacdo de amplitude)

% Parametros do desmodulador por deteccdo de pico

fcut = 20;% freq. de corte do filtro RC

% Paradmetros do simulador
tf=0.12;
minstep=le-4/ (fc+df); maxstep=5e-2/ (fc+df); tol=le-3;

% Pardmetros do pds-processamento
N = 20e3; % nUmero de pontos de simulacdo armazenados

e de pos-processamento:

[

% entrada sinusoidal sem ruido

mplot ([1 1 1]',t,[x xrx xdem], ...
[‘sinal de banda base,’...
‘sinal recebido (sem ruido),’...

‘sinal desmodulado’]);

bwlines;
wysiwyg;

print -depsc fmresl

Os resultados sao os da fig. A.35.

Eis as listagens do segundo caso. Uma vez mais, o cddigo de inicializagdo sofreu
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MODEM FM v1.0 c
| xbbl | xtx | Xrx

\ 4

\ 4

sinal Pré-filtro mod FM dem. FM
gerado

inicializar -
parametros :

Clique duas vezes nos botdes acima para
inicializar os parametros ou obter ajuda

I%I A A A
E) §> > ";?\;Ij »  canal AWGN dFem-

Figura A.35 Demonstragdes—Modem FM.

poucas alteracdes, nas linhas 5, 11 e 22.

—_— —

— O O 0 3N B W N~

i sel = 2;% sinal: l=sinusdéide; 2=onda quadrada; 3=bits
aleatdérios\lineno{11}

s
fi sel = 2;% l=nenhum; 2=Butterworth; 3=Chebyshev\lineno{22}
Nvar = 0.1;%

% variancia do ruido

e o codigo de pos-processamento sofreu alteragdes mais extensas:

Q

% entrada sinusoidal sem ruido

mplot ([2 1 1]',t, [x xbb xrx xdem],...
[‘sinal de banda base,sinal filtrado,’...
‘sinal recebido (com ruido),’...
‘sinal desmodulado’]);

subplot(3,1,2),set(gca,’ylim’, [-7 7])

bwlines;
wysiwyg;

print -depsc fmres2

Os resultados sao apresentados na fig. A.36 e fig. A.37

137

O receptor FM parece ser bastante sensivel ao ruido, mas isso deve-se ao tipo de

implementag¢do utilizado, que se baseia num derivador para converter a varia¢ao de frequéncia

numa variacao de amplitude. Para agravar a situacdo, o bloco derivador ndo foi precedido nem

de um bloco de limitagdo de amplitude, nem de um filtro passa-banda.

A.4.3 BFSK

A primeira simulagdo pretende apenas ilustrar o principio de funcionamento do sis-
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Figura A.38 Demonstracdes—Geradores de sinal e pré-filtros dos modems AM e FM.

O 31 O\ L B~ W N

DO — = = = = = e e e
S O 00 1N DN W= O O

out_1

sinusoide
< Ly
Ligp<= D> -
onda out_1 in 1 —
quadrada Butterw. ]
M sel3:1
I *Ww
bits
aleatorios Cheby.

MODEM BFSK (v1.0)
com desmodulador coerente e
nao-coerente

Clique duas vezes nos botdes acima para
inicializar os parametros ou obter ajuda

Clock var 1
J UL Y 5 2K
bits —
aleatorios mod dem. BFSK
—_ . P BFSK » canal AWGN |—— coerente
sel2:1 mod. BFSK o
—— (inco.) -
sequéncia
de bits
inicializar o qem. BFSK
parametros : nao-coerente

Figura A.39 Demonstragdes—Modem BFSK.

% arquivo: bfsk i.mautor: paulo.tavares@ieee.org, nov 2001

% Inicializacdo dos parémetros de simulacdo para BEFSK

% Pardmetros do sinal de entrada

xmin=0;% xmin->fl

xmax=1;% xmax->f2

bps = 40;% bit-rate

Tb=1/bps;

i sel = 2;% 1=bits aleatdrios; 2=sequéncia de bits

seq = [1 0];% sequéncia = onda quadrada
% Pardmetros da modulacdo:
fl1=1e3;f2=2e3;% frequéncias a utilizar

Ac = 5;% Amplitude da portadora

% Parametros do canal

Nvar=0;% varidncia do ruido

% Pardmetros do simulador

tf=3.5*Tb; minstep=le-3/max (fl,f2); maxstep=.1/max(fl,f2); tol=le-3;

139
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21

22 % Parametros do pds-processamento

23 N = 8192;% numero de pontos de simulacdo armazenados

Th=1/bps;

mplot (t/Th, [x xrx xdemc], [...
‘sinal de banda base,’...

‘sinal recebido (sem ruido),’...

‘deteccdo coerente’]);
bwlines;

wysiwyg;

S O 0 0 ON DN W~

—_

print -deps bfskresl

Nos resultados (fig. A.40), a escala de tempo esta graduada em duragdo de bit, e
observa-se que o sinal desmodulagdo tem um atraso de um bit em relag@o ao sinal transmitido,
mesmo ignorando atrasos de propagag¢ao no canal, que nao foram incluidos nos modelos apre-
sentados. Durante a duragdo do primeiro bit, a saida do receptor encontra-se num nivel indefi-

nido.

sinal de banda base

0 )

Figura A.40 Resultados—Modem BFSK.

Numa segunda simulagdo foi introduzido algum ruido:
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1 % arquivo: bfsk i.mautor: paulo.tavares@ieee.org, nov 2001
2 % Inicializacdo dos pardmetros de simulacdo para BFSK
3

4 % Pardmetros do sinal de entrada

5 xmin=0;% xmin->f1l

6 xmax=1;% xmax->£f2

7 bps = 40;% bit-rate

8 Th=1/bps;

9 i sel = 2;% 1=bits aleatérios; 2=sequéncia de bits
10 seq = [1 0];% sequéncia = onda quadrada

11

12 % Parametros da modulacdo:

13 fl=1e3;f2=2e3;% frequéncias a utilizar

14 Ac = 5;% RAmplitude da portadora

15

16 % Pardmetros do canal

17 Nvar=395;% varidncia do ruido

18

19 % Pardmetros do simulador
20 tf=3.5*Tb; minstep=le-3/max (fl, f2); maxstep=.1/max(fl,f2); tol=le-3;
21
22 % Parametros do pds-processamento
23 N = 8192;% numero de pontos de simulacdo armazenados

Eis o codigo de pds-processamento:

1 Tb=1/bps;

2 mplot (t/Th, [xrx xdemc xdemnc],[...

3 ‘sinal recebido (ruido com varidncia=395),’...

4 ‘deteccdo coerente,’...

5 ‘deteccdo nao-coerente’]);

6 subplot(3,1,1),set(gca,’ylim’, 50*[-1 1])

7

8 bwlines;

9

10 wysiwyg;

11 print -deps bfskres2

O sistema evidenciou robustez face ao ruido, uma vez que os primeiros erros de
recep¢do comegam a ocorrer para ruido com varidncia de cerca de 400 (cf. fig. A4l e

fig. A.42). As modificacdes ao cddigo de inicializacdo e pods-processamento foram triviais.

A robustez face ao ruido deve-se ao facto de o receptor coerente integrar o sinal
recebido, o que atenua o ruido. Também o receptor ndo-coerente parece mais robusto que o

receptor FM anteriormente visto, pois o sinal de entrada sofre uma filtragem passa-banda.
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sinal recebido (ruido com variancia=395)

50

_50 1 1 1 1 1 J
detecgdo coerente

detecgédo ndo—coerente

1.5 2 2.5 3 3.5

o

0.5

—_

Figura A.41 Resultados—Modem BFSK.

Observa-se que o receptor coerente € o primeiro a falhar (embora para tirar conclu-

sOes mais generalizaveis a simulagdo devesse ter sido mais prolongada).

sinal recebido (ruido com variancia=400)

_50 1 1 1 1 1 1 J
detecgéo coerente

deteccado ndo—-coerente (incorrecta)

0

0.5

—_

1.5 2 2.5 3 3.5

Figura A.42 Resultados—Modem BFSK.
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A.4.4BPSK

MODEM BPSK (v1.0)

Clock var 1
xtx Xrx
A A
bits
aleatorios mod |—|
» n| dem
BPSK P canal AWGN P 5psk
mod. BPSK dem. BPSK
sequéncia
de bits L
inicializar o
parametros )

Clique duas vezes nos botdes acima para
inicializar os parametros ou obter ajuda

Figura A.43 Demonstracdes—Modem BPSK.
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Uma primeira simulacdo serve uma vez mais para ilustrar o principio de funciona-

mento. Eis o respectivo codigo de inicializacao,

1 % arquivo: psk i.mautor: paulo.tavares@ieee.org, nov 2001
2 % Inicializacdo dos pardmetros de simulacdo para a familia de modems
3 % digitais por modulacdo de fase (BPSK, QPSK, OQPSK, pi/4-QPSK e MSK)
4

5

6 % Pardmetros do sinal de entrada

7 xmin=0;% xmin->phil

8 xmax=1;% xmax->phi2

9 bps = 40;% bit-rate

10 Tb = 1/bps;

11 i sel = 2;% 1=bits aleatdérios; 2=sequéncia de bits

12 seq = [1 0];% sequéncia = onda quadrada

13

14 % Parametros da modulacdo:

15 fc = le3;% frequéncia da portadora

16 Ac = 5;% RAmplitude da portadora

17

18 $Pardmetros do canal

19 Nvar=0;% varidncia do ruido
20
21 % Parametros do simulador
22 tf=3.5/bps;% tf é modificado em cada sistema
23 minstep=le-3/fc; maxstep=.1/fc; tol=le-3;
24
25 % Pardmetros do pds-processamento
26 N = 8192;% numero de pontos de simulac¢do armazenados
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e de pos-processamento

1 mplot (t/Tb, [x xrx xdem], [...

2 ‘sinal de banda base,’...

3 ‘sinal recebido (sem ruido),’...
4 ‘sinal desmodulado’]);

5

6 bwlines;

7

8 wysiwyg;

9

print -deps bpskresl

Observe-se (fig. A.44) também aqui um atraso de um bit, da entrada para a saida.

sinal de banda base

0.5

O 1 1
sinal recebido (sem ruido)

_5 /i 1 1! A
sinal desmodulado
1 ‘

0.5 ‘ ‘ ‘
O Il
0 0.5 1

1.5 2

Figura A.44 Resultados—Modem BPSK.

Os resultados tornam-se mais interessantes ao aplicar uma sequéncia de entrada
mais prolongada e introduzir ruido no sistema (fig. A.45). O codigo de inicializagdo sofreu

poucas modificacdes em relagdao ao caso anterior (apenas nas linhas 11, 19 e 22).

i sel = 1;% 1=bits aleatérios; 2=sequéncia de bits\lineno{19}
Nvar=350;% varidncia do ruido\lineno{22}

tf=18.5/bps;% tf é modificado em cada sistema

O cddigo de pds-processamento sofreu apenas alteragdes triviais.
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sinal de banda base

0.5

O 1 J

sinal recebido (com ruido de variancia=350)

50

_50 1 1 1 )
sinal desmodulado

o

0 5 10 15 20

Figura A.45 Resultados—Modem BPSK.
A4.5QPSK

Os resultados tornam-se ainda mais interessantes ao chegar ao sistema QPSK...

Modem QPSK v1.1

Clock var 1
xtx Xrx
\ A A

bits —
aleatérios
_ w| Mod. I w| dem.
mod QPSK dem. QPSK
sequéncia
inicializar - componentes
parametros ) em fase e
quadratura

Clique duas vezes nos bot6es acima para
inicializar os parametros ou obter ajuda

Figura A.46 Demonstracdes—Modem QPSK.

Vamos comecar por analisar a relagdo entre o sinal de entrada, as componentes de
fase e quadratura e o sinal desmodulado, sem considerar os efeitos do ruido. Isso ¢ feito com o

seguinte codigo:

(inicializagdo:)
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% arquivo: psk i.mautor: paulo.tavares@ieee.org, nov 2001

\o

3 Inicializacdo dos pardmetros de simulacdo para a familia de modems

digitais por modulacdo de fase (BPSK, QPSK, OQPSK, pi/4-QPSK e MSK)

o

\o

¥ Pardmetros do sinal de entrada
xmin=0;% xmin->phil

xmax=1;% xmax->phi?2

bps = 40;% bit-rate

i sel = 1;% 1=bits aleatdérios; 2=sequéncia de bits
seq = [1 0];% sequéncia = onda quadrada

bitseed=7;% semente da sequéncia pseudo-aleatédria

% Parametros da modulacdo:
fc = 1e3;% frequéncia da portadora

Ac = 5;% RAmplitude da portadora

%Parametros do canal

Nvar=0;% varidncia do ruido

% Pardmetros do simulador
tf=1;% tf é modificado em cada sistema

minstep=le-3/fc; maxstep=.1/fc; tol=le-3;

% Pardmetros do pds-processamento

N = 8192;% numero de pontos de simulac¢do armazenados

(pos-processamento:)

Th=1/bps;

set (0, "defaultaxesfontsize’,10);

subplot(4,1,1),plot (t/Th, x), ,title(‘'sinal de banda base’)
set (gca,’'box’,"off’, ' xtick’,0:2:30,'xgrid’,"on’)

set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);

subplot(4,1,2),plot (t/Tb,iq(:,1)),title(‘componente em fase’)
set (gca,’'box’,"off’, " xlim’, [0 35]+3,"'xtick’, (0:2:30)+3,"xgrid’,’on’)
set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);

subplot(4,1,3),plot(t/Tb,iq(:,2)),title(‘componente em quadratura’)
set (gca,’'box’,"off’, xlim’, [0 35]+3,"'xtick’, (0:2:30)+3,"xgrid’,’on’)
set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);

subplot(4,1,4),plot (t/Tb,xdem), title(‘sinal desmodulado’)
set (gca,’'box’,"off’, " xlim’, [0 35]+5,"'xtick’, (0:2:30)+5,"xgrid’,’on’)
set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);

146
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19 % em condicgdes normais o MPLOT faria o trabalho das 17 linhas

20 % anteriores, mas neste caso quis ter eixos diferentes em cada grafico
21

22 bwlines;

23

24 wysiwyg;
25 print -deps gpskresl

sinal de banda base

1 )
0 ;
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
componente em fase
011 .

_01 1 L 1 1 1 1 L 1 1 1 1
3 5 7 9 1113 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33

componente em quadratura

h IpEEREEn

9 11 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33
sinal desmodulado

A1 MNCULCTICN,

11 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35

~

—_

Figura A.47 Resultados—Modem QPSK.

Neste tipo de modulagdo, os bits de entrada sdo divididos em pares. Aos bits impa-
res ird corresponder uma das componentes, aos bits impares a outra componente. As compo-
nentes de fase e quadratura sao obtidas com um atraso de 3 bits em relagdo ao sinal de entrada,
e o sinal desmodulado com um atraso de 7 bits, mas para facilitar a comparagdo, os eixos das

abcissas estao alinhados de acordo com os respectivos atrasos.

A relacdo entre as componentes de fase e quadratura e o sinal modulado sé se torna
clara se o sinal modulado for observado suficientemente “de perto”. Para isso, o codigo de ini-
cializacdo sofreu pequenas modificagdes (linhas 10, 11 e 22):

i sel = 2;% 1=bits aleatdérios; 2=sequéncia de bits\lineno{11}

seg=[1101100 0];\1ineno{22}
tf=12.5/bps;
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Eis o codigo de pré-processamento

Th=1/bps;

set (0, "defaultaxesfontsize’, 10);

subplot(3,1,1),plot (t/Th, xrx) ,title(‘sinal modulado’)
set (gca, 'box’,’off’,’'x1im’, [0 13],’'xtick’,0:2:13,"'xgrid’,’on’)
set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);

subplot(3,1,2),plot(t/Tb,iqg(:,1)),title(‘componente em fase’)
set (gca, 'box’,’off’,’'x1im’, [0 13],'xtick’, (0:2:13),"xgrid’,’on")
set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);

subplot(3,1,3),plot(t/Tb,iqg(:,2)),title(‘componente em quadratura’)
set (gca, 'box’,’off’,’'x1im’, [0 13],'xtick’, (0:2:13),"xgrid’,’on")
set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);

subplot(3,1,1)

pos=get (gca, 'pos’) ;

delete(gca);

dx=.05*pos (3) ;% separacdo entre cada par de eixos

width=(pos (3)-3*dx)/4;

h=[1;

for i=1:4;
left=pos (1) +(i-1)* (dx+width) ;
axes (‘position’, [left pos(2) width pos(4)]);
plot (t/Tb, xrx); title(‘sinal modulado’);
set (get (gca,’title’),’ fontsize’,9);
set(gca,’xlim’,1i*2+[-.1 .1],’ fontsize’,9);
if i~=1, set(gca,’yticklabels’,’’); end

end
bwlines;

wysiwyg;

print -deps gpskres2

O resultado ¢ o da fig. A.48...

Ao observar a figura, hd que ndo esquecer o atraso entre a transi¢do no sinal modu-

lado e a transi¢do nas componentes / ¢ Q.

A fig. A.49 contém bastante informagao. Mostra o sinal modulado afectado por um

ruido de variancia 100, e mostra como apesar disso as componentes I e Q sdo recuperadas sem

grande erro (o sinal de saida ndo conteria erro absolutamente nenhum). Mostra ainda, no canto
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sinal modulado sinal modulado sinal modulado sinal modulado
10
0
-10
1.9 2 2139 4 5.9 6 7.9 8 8.1
componente em fase
0 —\— : :
-0.1 i i i i i i
2 4 6 8 10 12
componente em quadratura
0.1r : : : : : :
0 : : : : : :
0.1 i i i i i i
2 4 6 8 10 12
Figura A.48 Resultados—Modem QPSK.
sinal modulado sinal modulado sinal modulado constelagéo
50 0.1
++ :ﬂ:
+
i
-50 -0.1
1.9 2 21 3.9 4 4159 6 6.1-0.1 0 0.1
01
]
3
8 0
| —
_01 1 1 1 1 1 1
2 4 6 8 10 12
01
® — 1 —  —
3
®©
5 0
®
S : _,_\_I_
(o — |
_01 1 1 1 1 1 1
0 2 4 6 8 10 12

Figura A.49 Resultados—Modem QPSK.

superior direito, as componentes [-Q representadas sob a forma geralmente designada por

constelagdo do sinal.
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Do codigo utilizado, o de inicializacdo tem apenas uma alteracdo relativamente a

segunda simulacgao:

Nvar=100;% varidncia do ruido

Eis o codigo de pos-processamento:

1 Tb=1/bps;
2 set (0, "defaultaxesfontsize’, 10);
3
4 subplot(3,1,2),plot (t/Th,iqg(:,1)),ylabel (‘fase’);
5 set (gca, 'box’,’off’,’'x1im’, [0 13],'xtick’, (0:2:13),"xgrid’,’on")
6 set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);
7
8 subplot(3,1,3),plot (t/Tb,iq(:,2)),ylabel (‘quadratura’);
9 set (gca, 'box’,’off’,’'x1im’, [0 13],'xtick’, (0:2:13),"xgrid’,’on")
10 set (get (gca,’title’),’ fontsize’,10);
11
12 subplot (3,1,1)
13 pos=get (gca, 'pos’) ;
14 delete(gca);
15 dx=.05*pos (3) ;¢ separacdo entre cada par de eixos
16 width=(pos (3)-3*dx) /4;
17 n=01;
18 for i=1:4;
19 left=pos (1)+(i-1)* (dx+width) ;
20 axes (‘position’, [left pos(2) width pos(4)]);
21 plot (t/Tb, xrx); title(‘sinal modulado’);
22 set (get (gca,’title’),’ fontsize’, 8);
23 set (gca,’xlim’,i*2+[-.1 .1],’ fontsize’,8);
24 if i~=1, set(gca,’yticklabels’,’’); end
25 end
26
27 plot (ig(:,1),1iq(:,2), +"); title(‘constelac&do’)
28 v=version;
29 if v(l)=="4’
30 xform=eye (4) ;xform(1l,1)=-1;
31 set (gca, ' xform’ ,xform,’ xdir’,’ reverse’)
32 else
33 set (gca, 'yaxislocation’,’right’)
34 end
35
36 wysiwyg;
37 print -deps gpskres3
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Anexo B Transferéncia de Poténcia

Consideremos um circuito constituido por uma fonte de tensao ¥, com uma resis-
téncia interna R;, alimentando uma carga resistiva R. Vamos designar por Py a poténcia forne-
cida pela fonte e por P; e Pp a poténcia dissipada na resisténcia interna e na resisténcia de
carga, respectivamente. A questdo a que normalmente interessa responder é: como maximizar
a poténcia transferida para a carga?

2

v
O valor de poténcia recebida pela carga ¢ P, = ?L ,emque V; = ﬁ V. Por-

1
tanto,

R
p, = —8 2
R (R, +R)?

donde resulta que

oPr (Ri+R)2—2R(Ri+R)V2 _ R,-R

oR (R, +R)* CRAR}
0Py _ 2R(R,+R) , R
aRi (Ri+R)4 (Ri+R)3

Assim, conclui-se que para um valor de R; fixo, o valor de R que recebe mais ener-

72

gia da fonte serd R = R;, e nesse caso Pp=P; = 7 enquanto que Py =P; + Pp = R
i

4R’
Ja se considerarmos que ¢ R que tem um valor fixo, o maximo de Py ocorre para R;

nulo, e ¢ dado simplesmente por Pg = P, = T

E frequente encontrar textos onde ndo se distingue claramente entre Py ¢ Py e entre

a possibilidade de varia¢des no valor de R ou de R;.
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Anexo C Anotacoes de Teoria dos Sinais

C.1 Analise de Fourier

Uma forma de analisar sinais complexos consiste em decompd-los numa soma de
sinais mais simples, que tenham propriedades matematicas interessantes. A esses sinais “ele-

mentares” chama-se funcoes de base.

No caso da andlise de Fourier, as fungdes de base sdo senos e cossenos ou, equiva-

lentemente, exponenciais complexas:

& 2™/t = cos(2m f1) + j sin(27 f1). (17)

Se o sinal em analise for periddico, com periodo 7, o sinal pode ser expandido em

série de Fourier como [34]

=3 C,e2m/ T (18)

Os coeficientes da série sdo dados por
i :
C, = 7| e/ dr . (19)
T

Uma propriedade importante da série de Fourier ¢ o Teorema de Bessel-Parseval,
que mostra que a poténcia do sinal pode também ser calculada a partir dos seus coeficientes de

Fourier:

0

T
S [Cf = 3 P (20)

n = —oo

Ao analisar um sinal aperiodico, podemos considerar que se trata do caso limite de
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fazer a frequéncia fundamental tender para zero, pelo que o somatério de (18) passa a ser um

integral,

x(t) = fo X(f)e2vidf 21)

X(f) = Jpo x(t)e72Mdf (22)

Como os intervalos de integracdo vao agora de —oo a o, o sinal deve ser limitado
ndo em poténcia, como no caso do sinal peridodico, mas em energia. E a energia pode ser calcu-
lada tanto sobre o sinal original como sobre a sua transformada, segundo uma expressao seme-

lhante a (20):
[ o= | o . (23)

C.2 Amostragem

Em [35], o autor comega por perguntar qual podera ser o significado do espectro de
uma sequéncia discreta de valores a(n). Para responder a essa pergunta, comega por construir

um sinal continuo “parecido” com o sinal discreto:

w

a*(t) = Z a(n)d(t—nT).

n=—w
Agora ¢ possivel calcular a transformada de Fourier desse sinal, e verifica-se que

o]

a*(jo) = 3 a(med = AZ)|, _ jor = A'(0) ,

em que A(z) ¢ a transformada Z de a(n).

Outra abordagem consiste em considerar que a sequéncia de valores discretos a(n)
¢ obtida por amostragem de um sinal continuo a.(¢), € que matematicamente a amostragem

consistiria em multiplicar a.(f) por um “pente” de impulsos de Dirac i(f). Assim, no dominio
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da frequéncia teriamos a convolucdo de 4*(jo) e de I(jo).

A transformada de Fourier do pente de impulsos também ¢ um pente de impulsos:

l(jo) = j 3 8(t—nT) le7otdt (24)
=y jw e TS (t— nT)dt (25)
= Z eJonT (26)

Nao ¢ “completamente 0bvio” que (26) seja um pente de impulsos, mas pode
intuir-se que se ® 7 # 27k, para k=0, £1, +2,..., estamos a somar vectores rodados em torno
da origem que irdo cancelar-se ao serem somados. Ja se o T'=2mk, e/ onl =1, para qualquer
valor de n. Assim, teremos impulsos de Dirac localizados em frequéncias que sejam multiplos

da frequéncia de amostragem, ou seja,

o 2n )
Ijo) = Z 6(0)— Tk .
k=—o0
Portanto, o espectro do sinal amostrado resulta da convolu¢do com impulsos espa-

cados pela frequéncia de amostragem.

C.3 Conversao AD-DA, Pré- e Pos-Filtragem

Normalmente ¢ utilizado um pré-filtro para evitar a ocorréncia de aliasing. Para
obter um determinado nivel de atenuacao de aliasing pode ser necessario aumentar a ordem do
filtro, para que o decaimento fora da banda passante seja mais rapido, ou aumentar a frequén-
cia de amostragem, para que haja espaco (ou melhor dizendo, espectro) para ocorrer atenuagao

suficiente.

O conversor DA tem uma resposta impulsiva to tipo impulso rectangular, a que

N . sin . e o
corresponde uma resposta em frequéncia do tipo ——J—;f . O pos-filtro tera nao s6 de eliminar as

réplicas posicionadas nos multiplos de f; mas também, em alguns casos, de compensar o efeito
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da resposta em frequéncia do DA dentro da banda de interesse.

C.4 Sinais Complexos

Assim como 0s nimeros negativos surgiram como solucdes para equagdes do tipo
_ , . . . ~ ~ . 2
x + 23 = 14, os numeros imaginarios surgiram como solu¢des de equagdes do tipo x“ =-5, e os

nimeros complexos como solucdes de equacdes do tipo (x + 1)?=-1.

Considerando isso, todos deveriam ser igualmente faceis ou dificeis de entender,
mas tal ndo acontece. Talvez a designagado infeliz de “imaginarios” ou “complexos” contribua
em parte para essa estranheza. E uma designacdo infeliz porque, afinal, todos os niimeros sdo
imaginarios, na medida em que sdo fruto da imaginagdo humana. Todos sdo abstrac¢des que
podem ser usadas para modelar, com maior ou menor adequacao, diferentes aspectos do nosso

mundo fisico.

Mas, em comparagdo com os nimeros complexos, 0s nimeros negativos parecem
“quase naturais™!, para quem teve alguma instrucdo matematica. Isso certamente acontece por-
que podem ser usados para representar diversos fenomenos razoavelmente familiares: tempe-

raturas, dividas, posi¢des relativamente a uma referéncia, tensao eléctrica, etc.

Ja com os nimeros complexos, ndo acontece o mesmo. E preciso lidar com proble-
mas de engenharia para lhes achar utilidade, e esses problemas sdo muito menos familiares

para a grande maioria das pessoas.

E como surgem os niimeros complexos na engenharia? Os casos mais elementares
resultam do estudo de sistemas que apresentam variagdes sinusoidais. As sinuséides sdo tao
frequentes porque constituem a solucdo de sistemas com movimentos rotativos, ou com oscila-
¢oes (mesmo que amortecidas) de alguma grandeza. Exemplo disso sdo sistemas eléctricos de

tensao alternada.

Ao efectuar calculos com sinusoides, € preciso considerar a amplitude da sinuséide
e a sua fase em relacdo a uma referéncia. Os nimeros complexos constituem uma forma
cémoda de armazenar essas duas informagdes numa tnica variavel. Claro que, ao efectuar os
calculos, € preciso decompor cada variavel complexa nas suas componentes “real” e “imagina-

ria” (ou de amplitude e fase, no caso da representacao polar), mas pelo menos as equagdes sim-

'0u, com mais rigor, quase tdo intuitivos quanto os nimeros naturais.
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bolicas ficam mais compactas e a manipulacdo destas fica mais simples.

E como surgiu a relagdo entre trigonometria e nimeros complexos? Surgiu quando
alguém (Argand, para ser mais preciso) se lembrou de tratar a componente real e imaginaria de
uma quantidade complexa como se fossem coordenadas num plano. Ao aplicar as leis da trigo-
nometria a esse plano, surgiu a equivaléncia entre dois tipos de representacdo de um numero

complexo, a representacdo cartesiana e a representacao polar:
z=a+jb
z=rcosO+;jrsinb (27)

Vamos juntar agora dois “ingredientes” aos que ja temos. O primeiro ¢ o desenvol-
vimento de uma funcdo em série de Taylor (ou de Mac-Laurin, quando o desenvolvimento ¢

feito em torno do ponto x=0):

1) = 0+ 7O + ()% o + 0+

O segundo ingrediente ¢ o génio matematico de Euler, que observou que

_ o x x X!
Siny = X——+——"=— ,
315t 7
2 4 6
cosx = 1 -+ L 4.
21 4! 6!
x2 x
eX=1+x+=—+=—+ ,
20 3!

e “ousou” introduzir um argumento complexo na exponencial! Observe-se que a
generalizagdo das operagdes aritméticas elementares aos numeros complexos ¢ relativamente
6bvia, mas a generalizagdo dos argumentos de fung¢des transcendentes a valores complexos nao
seria tanto. Qual seria o resultado dessa operacdo? O desenvolvimento em série de poténcias
foi o caminho escolhido para justificar essa generalizagdo, uma vez que a substitui¢do da varia-
vel x por um valor complexo, em cada termo da série, ndo requer mais que a aplicacao de ope-

racdes aritméticas.
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Dessa “ousadia” resultou portanto que

de onde se obtém a celebrada equagdo de Euler:

¢* =cosx +jsinx
Desta equagao resultam outras igualmente uteis...

_ elx + eJx . _ e/x — X
CosX = ——=—, sinxy = —— .

C.5 Decomposicao Harmonica

Os fundamentos da analise espectral sdo devidos sobretudo ao trabalho de Fourier,
que propds a decomposi¢cdo de fungdes periddicas em séries de harmonicas (sinusoides cujas

frequéncias seriam multiplos inteiros da frequéncia da fung¢do, ou sinal, original).

Ao fazer essa decomposicao, ha varias escolhas possiveis em relagdo a escrita das
equacdes de andlise (processo de decompor o sinal original) e de sintese (processo de recons-
truir o sinal original). Podem ser usadas séries de senos, de cossenos, apenas com frequéncias

positivas ou também com frequéncias negativas...

Frequéncias negativas? Talvez esta aplicacdo dos niimeros negativos pareca um
pouco surpreendente a primeira vista, mas parecé-lo-4 menos se nos lembrarmos que sin(—x) =
—sin(x) e portanto uma sinusdide pode ser decomposta numa contribuicdo de uma frequéncia

positiva e outra negativa, i.e.,
sin(2m /1) = 3 sin2n f1) - 5 sin(-27 f2).

Fechando o paréntesis das frequéncias negativas, e voltando a escolha da conven-
¢do usada nas equagdes de andlise e sintese do sinal, uma outra escolha possivel ¢ fazer a
decomposicdo em exponenciais complexas. Pode parecer a op¢do menos intuitiva, porque

envolve um maior numero de conceitos matematicos mais avangados (exponenciais, nimeros
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complexos e frequéncias negativas), mas tem varias vantagens: ndo ¢ necessario fazer uma

2

escolha arbitraria entre senos e cossenos”, uma unica variavel complexa permite armazenar

informacao sobre amplitude e fase e permite até lidar com sinais de valor complexo.

Sao necessarias equagdes diferentes conforme o sinal x for continuo ou discreto, e

periodico ou aperiddico. A tabela abaixo resume a nomenclatura e as equagoes.

sinais periodicos sinais aperiodicos
Série de Fourier: Transformada de Fourier:
w o0
2| W0 = 3 ATk x(1) = [ X(o)el'do
£ [ =
S r %
2 X[Q] = lj)c(t)e*fm”a’t X(o) = 1 I x(t)edotdt
£ T 27
=] n o
Transformada de Fourier Transformada de Fourier para
Discreta: Tempo Discreto:
= XTk1e/2kn - ot
g x[n] Z [k]e x[n] '[X(co)ef do
3] k=0 0
3 N-1 00
2 1 . 1 .
o = = —jQkn _ L _
g X[Q] N Z x[n]e X(o) o z x[n]e7on

Tabela 6.1 Sumario de transformadas de Fourier.

A Transformada Répida de Fourier (FFT, de Fast Fourier Transform) ¢ uma
implementagdo da DFT (Discrete Fourier Transform) que utiliza truques algoritmicos para

acelerar o calculo dos coeficientes.

Vamos verificar se os resultados da FFT implementada num pacote de software
como o Matlab coincidem com os resultados obtidos por aplicacdo da formula da DFT da

tabela 6.1. Para isso iremos definir dois sinais simples,

Na verdade, essa escolha foi feita ao escrever a relacdo (27), e s6 tem consequéncias sobre a referéncia para a
fase.
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/0t _ p—jot /0t 4 p—jot

x,(t) = sinot = , X.(t) = coswt = 7 ,

cujos coeficientes de DFT sdo facilmente obtidos por inspecg¢ao:

1 1. 1 . 1 | A
= o /= — - = - 7]’;'[/2 — = = - = - ]7'[/2
X[o] % > = 5e , Xg[-o] % > =3 (28)
_ _1_ 15
X lo] = X[-0] = 3 = 3¢ (29)

Iremos agora utilizar o seguinte programa de teste do Matlab:

% Verificacdo do célculo de DFT no Matlab
% preparar definigdo de (co)sinusdéide com periodo N
N=16; n=0:N-1; k=n;

wt=linspace (0,2*pi,N+1); wt=wt (l:N);

xs=sin(wt); Xs=fft(xs); fase s = angle(Xs)/pi*180;
xc=cos (wt); Xc=fft(xc); fase c = angle(Xc)/pi*180;
% Eliminar o valor de fase para amplitudes proéximas de zero
tol=le-3;
for i=1l:length (Xs);
if abs(Xs(i)) < tol, fase s(i)
if abs(Xc(i)) < tol, fase c(i)

NaN; end
NaN; end

end
% visualizar resultados

subplot(2,2,1), stem(k,fftshift (abs(Xs)))
title(‘fft(sin(...))’),grid

ylabel (‘abs(...)")

set(gca,’xlim’, [0 N-1],’xtick’,0:4:N-1);
subplot(2,2,3), stem(k,fftshift(fase s))
ylabel (‘angle(...)")

axis ([0 N-1 -180 180]),grid

set (gca,’xtick’,0:4:N-1,"ytick’,-180:90:180);
subplot(2,2,2), stem(k,fftshift (abs(Xc)))
title(‘fft(cos(...))’),grid

set(gca,’x1lim’, [0 N-1],"xtick’,0:4:N-1)
subplot(2,2,4), stem(k,fftshift(fase c))

axis ([0 N-1 -180 180]),grid

set (gca,’xtick’,0:4:N-1,"ytick’,-180:90:180);
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Ao executar o programa anterior obtém-se os resultados da fig. C.1. Esses resulta-
dos estdao de acordo com os valores (28) e (29).

fft(sin(...)) fft(cos(...))
10 . . . 10 . .
% 5l 5l e
Q0 . .
© : .
0 sed Qb : &
0 4 8 12 0 4 8 12
180 — 180
/-:\ 90 .......... T ...... 90 .......................
5 O £ | 0
[ . :
© 90f - O o O0F
-180 : ' -180
0 4 8 12 0 4 8 12

Figura C.1 Resultados de simulagao.

De em modo geral, ao analisar um sinal por intermédio de uma FFT, ha que ter dois
tipos de cuidados basicos:

e Na amostragem do sinal de interesse,

e Na interpretagdo dos resultados, em especial...

— da fase,

— dos valores de frequéncia.

Esses cuidados foram observados no programa anterior. Por exemplo, ao amostrar
o sinal, ha que evitar um erro facil de cometer: permitir que a ultima amostra seja a repeticao

da primeira. Isso ¢ exemplificado na linha 5 do programa. Se essa linha tivesse sido substituida
simplesmente por

wt=linspace (0,2*pi,N);

a fase ot seria um vector de N elementos, a variar de 0 a 27, pelo que as formas de

onda em andlise seriam tais que x[1] = x[N] (periodo N — 1). Para que o periodo seja realmente
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N, € necessario que
x[0] = x[N], x[1] = x[N+1],...,

como foi feito no programa original. Se isso ndo for feito e o sinal for um seno,
essa amostra repetida tem um valor nulo. Nesse caso, o efeito € muito pequeno, pois é como se
estivéssemos a analisar uma sinusoide de frequéncia ligeiramente menor que a pretendida e
tivéssemos utilizado uma FFT maior do que o necessario (acrescentando amostras nulas) para
obter um espectro com maior resolucdo (esta técnica serd discutida adiante em maior detalhe).
Se o sinal tiver uma amostra repetida de valor ndo nulo, como aconteceria com o cosseno, o
efeito seria um pouco pior, pois de acordo com a FFT assim obtida, o nosso sinal tem média

ndo nula. Isso pode ser observado na fig. C.2.

fft(sin(...)) fft(cos(...))
10 . . . 10 . : _
\U-;/ Bt Bt
o)
©
0( mmm(iﬁ@@ @@(;ﬁmm 0% ;r\(D @ G)r\;
0 4 8 12 0 4 8 12
180p———————— 180 :
—~ 90} - TTTT . 90 TTTT ,,,,, ...........
g 0 e
[ X .
© 90t | {|{lL © 90t - SRR SRR LL
-180 -180 ' :
0 8 12 4 8 12

Figura C.2 Diferengas no resultado devidas a uma amostra repetida.

Um cuidado a ter na interpretacdo dos valores de fase ¢ a eliminagdo dos valores de
fase relativos a pontos do espectro de amplitude nula ou quase nula. Se a amplitude for nula, a
fase ¢ indefinida. Se omitirmos do programa as linhas 10—15, observa-se que os valores de fase

apresentam variagdes sem significado (cf. fig. C.3).

Um outro cuidado, que facilita a interpretacdo dos valores de frequéncia, ou pelo
menos a sua comparacao com a representagado tradicional do espectro (frequéncia nula no cen-

tro do eixo das abcissas, com valores de frequéncia negativos e positivos), consiste no desloca-
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fft(sin(...)) fft(cos(...))

10 X X X 10 X
}é’ sl | ; ........... sl ] ; ...........
© : .

05 : & 0 ; 2)

0 4 8 12 0 4 8 12
180 : : 180
— 90 ...... ...... 90 ..............
Es 0d @@TTTTV E 0 T @?
bl P W
© 90fcdh OJOT 00t 7O O
1 : : 1

800 4 8 12 80O 4 8 12

Figura C.3 Pontos onde a fase ¢ indefinida apresentam valores aleatérios.

mento das metades esquerda e direita dos valores de resultado da FFT. No Matlab, esse

deslocamento pode ser feito por intermédio da funcao fftshift.

O efeito da funcao fftshift e o espectro de sinais com diferentes frequéncias pode

ser visualizado com o programa abaixo.

1 % Comparacdo do espectro para sinais de diferentes frequéncias
2
3 N=8; n=0:N-1; k=n;
4
5 for nf=0:N/2;
6
7 % preparar definicdo de (co)sinusdéide com periodo N
8 wt =linspace (0,nf*2*pi,N+1); wt=wt (1:N);
9 % preparar definicdo do mesmo sinal com + amostras
10 wti=linspace (wt(1l),wt(N),10*N);
11 ni =linspace(n (1),n (N),10*N);
12
13 x=cos (wt); xi=cos (wti);
14 X=fft (x);
15
16 subplot (3,N/2+1, 0% (N/2+1)+nf+l), stem(n,x)
17 title([‘f=' num2str(nf) ‘/N’])
18 set(gca,’xlim’, [0 N-1],"'xtick’,0:4:N-1)
19 % sobrepbr sinal com amostragem mais fina
20 hold on, plot(ni,xi,’--")
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21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31
32
33
34
35

k=0:N-1;

subplot (3,N/2+1,1* (N/2+1)+nf+1), stem(k,abs (X))
if nf==0, ylabel(‘|X|’), end, grid
set(gca,’ylim’, [0 N+1],"ytick’,0:4:8)

set(gca,’xlim’, [0 N-1],’xtick’,0:4:N-1)

X=fftshift (X);

k=-4:N-1-4;

subplot (3,N/2+1,2* (N/2+1)+nf+1), stem(k,abs (X))
if nf==0, ylabel (‘fftshift([X|)’), end, grid
set(gca,’ylim’, [0 N+1],’ytick’,0:4:8)

set (gca,’xlim’, [-4 N-1-4],'xtick’,-3:3:3)

end

Os resultados sao apresentados na fig. C.4.

f=0/N f=1/N f=2/N f=3/N f=4/N
1¢ 9 1G 1G® 1G— 1G
? / Vo \ ﬂF ?\ T (it
0.5 OS] Orere o9 Ofreidd OfphmHmh
\ka e T S K (O [
0 -1 -1 -1 -1 O
0 4 0 4 0 4 0 4 0 4
8( ........... 8 ........... 8 ...... ,,,,, 8 ...... ,,,,, 8 ‘‘‘‘‘

24 ........... 4T ......... 4 TT 4 TT 4 ...........
0 S 05 0s o9 05 - 0s 2
0 4 0 4 0 4 0 4 0 4

§8 8 ..... ,,,,, 8 .......... 8 ........... 8( ..........

% 4 ........... 4 . TT .. 4 T T 4 T ......... 4 ..... o

£ o otealeled ' 0lesesssd
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Figura C.4 Sinais com diferentes frequéncias e respectivos espectros, com e sem reordenagao

das abcissas.

C.6 O Algoritmo da FFT

Conhecer o algoritmo da FFT ndo ¢ de todo essencial para utiliza-lo com sucesso,

mas pode ser interessante e certamente contribui para enfrentar com mais confianca os desafios

técnicos da area.

A abordagem mais clara que encontrei do algoritmo foi a de [34], mas ainda assim
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dé4 algum trabalho “interpolar” os passos da explica¢do. Por essa razdo, aqui deixo registado

esse trabalho.

A FFT ¢ uma implementagao da DFT, cuja formula ¢

N—1 N—1

X[k] = Z xne—jann/N = Z W]/f[nxn

n=20 n=20

em que Wy = ¢7?™'N_ Omitiu-se o factor de escala, que alids pode ser colocado

tanto na transformada directa como na inversa

A expressao anterior também pode ser escrita matricialmente:

Xo W](\)[xo W](\)[xl W](\)]XZ W](\)[x(N—l) X,
X, w0 Wikl wlx2 L e || g
X2 = W]%/XO W]%[xl VV]ZVX2 W]%/X(N—l) X,

Xyoaf =00 V=Dl pN=D2 V- hiv-D) |

E facil calcular o namero de operagdes para o calculo de uma DFT de N pontos. Se
ndo contabilizarmos o célculo dos coeficientes W (pois sdo constantes e por isso podem ser
armazenados em memoria, para DFTs com o mesmo numero de pontos), temos N? multiplica-
coes e N(N-1) = N? adi¢des. Na verdade, as operacdes referidas sdo sobre nimeros complexos,
pelo que deveriamos considerar que cada multiplicagdo complexa corresponde a quatro multi-
plicacdes reais e duas adi¢des reais, enquanto que cada adicdo complexa corresponde a duas

adicdes reais. Assim, tem-se um total de 4 N? somas e 4 N produtos.

Para apresentar um exemplo concreto, vamos considerar que N = 8, e portanto

x| [wowe wy owllx,
X Wg Wé W% Wg X
X2 B Wg W% Wg W§4 Xy

X7 wY Wi Wit ... Wi | X

Vamos agora introduzir uma notacdo em que uma matriz de poténcias com a
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mesma base ¢ representada pela base elevada a matriz dos expoentes (pode soar complicado,
mas observando a expressao seguinte torna-se 6bvio) € o mesmo ¢ feito relativamente aos indi-

cesdexe X.

.
1
]
1
]
=
1
]

00
01
02

0
34567
6 8 1012 14
036 9 12151821
04 8 1216 20 24 28
0510 15 20 25 30 35
06 12 18 24 30 36 42
w,[0 7 14 21 28 35 42 49

o N~ N O

N N bW = O
N N bW = O

Agora, iremos repartir o calculo dos coeficientes de X em duas metades,

X X
0 000 O 0 000 O 1
1 024 6 2 n 135 7 3
2 04 8 12| |4 2610 14| |5
3] w0612 18] [6] w/[39 152l 7

(S

X b X
4 0 8 16 24| |0 4 12 20 28 1
5/ — (01020 30| |2 n 5152535 3
6 01224 36| |4 6 18 30 42 5
7\ w0 14 28 42| 6] w,|7 21 3549 7

Sabemos que
xdl 0| [x% x9n _ xd1+a11 xd1+a12
0 xdz x%21 x92 xdz +ay xdz tay

resultado esse que pode ser representado na nossa notagao por

x40 ay Ay _ [dl d 4|9 alzj
0 x® %21 422 Ny dy|  |ayy ayy
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Assim,

X b
0 000 O 0 0000 000 O 1
1 02 4 6 2|, 1111 ,/024 6 3
2 04 8 12| |4 2222 04 8 12 5
3 w, 0 6 12 18] 6] w\[3333 0612 18 7

e

X x

4 081624 000 O 0 4 12 20 28 0000 000 O
5 081624 ,102 4 6 20 (4122028 (1111 ,1024 6
6 081624 04 8 12 4 4 12 20 28 2222 04 8 12
7] w0 8 16 24 061218 6] w4 12 20 28 3333 061218

=
N DN W ==

Relembrando que Wy, = ¢ 7?™N verifica-se que

W3t = WS = W§ = WY =1 ¢ W3 =m0 = Wi = wi=-1,

o que permite simplificar o célculo da segunda metade dos coeficientes:

X4 000 O 0 0000 000 0]) 1
50 _ 102 4 6 20 (1111, 10246 3
6 04 8 12| |4 2222 04 8 12 5
7 w0612 18] 6] w3333 061218 7

Como W¢ = W¢/3 , podemos escrever

000 O 0000
024 6| _ 0123
04 8 12 0246

w, 061218  p,]0369

do que se conclui que as metades da DFT de 8 pontos podem ser calculadas através
de duas DFTs de 4 pontos. Este processo pode ser reiterado até atingirmos DFTs de um ponto,

para as quais X = x.

Este processo de decomposigdo sucessiva € ilustrado na fig. C.5. Nessa figura os
pontos negros indicam somas ou subtrac¢gdes. A multiplicagdo de uma sub-FFT pela matriz

diagonal pode ser feita simplesmente como um produto componente a componente entre dois
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vectores.

FFT das

amostras 0,2, 4 ¢ 6 FFT das amostras 0 ¢ 4
o e oS o
I8 2 % : ey
2T et :
BRI |+ W s T
X AN L 1
51—« W) 3 e 5 w5
6 / 2 L5 ><>< w' ‘ﬁ? * 3

7 e AN R ;

us we HT A S |

FFT das FFT das amostras 3 ¢ 7

amostras 1,3,5¢7

Figura C.5 FFT de 8 pontos, com algumas das sub-FFTs assinaladas.

Para N pontos, quantas decomposi¢des serdao feitas? Os N pontos serdo divididos
por2,até que N/2/2/.../2=1.Se d for o nimero de divisdes ou decomposi¢des por que

passa uma amostra do sinal original, entao
N/2=1oN=2<d=log, N

Nas expressoOes acima, para N pontos efectuam-se N/2 adigdes e N/2 subtracgdes
(total N adi¢des complexas) e uma multiplicagdo por matriz diagonal (N/2 multiplicagcdes com-
plexas). Isso corresponde a 3N adi¢des reais e 2 N multiplicagdes reais. O produto pelas matri-
zes de transformada ndo ¢ efectuado, ¢ substituido pela recursdo para os niveis seguintes.
Nesses restantes niveis, embora as amostras de sinal estejam repartidas, perfazem o mesmo
nimero de amostras e portanto o mesmo numero de operagdes, pelo que se tem um total de 3N

log, N adigdes reais e 2Nlog, N multiplicagdes reais.

Em suma,

algoritmo multiplicacdes adicoes
directo 4N2 4N2
FFT 2N log2 N 3N log2 N

Comparemos os numeros de multiplicagcdes (a operacdo mais “pesada”) da DFT
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directa e da FFT, para diferentes valores de NV...

algoritmo N=32 N=256 N=1024
directo 4096 262144 4.194.304
FFT 320 4096 20.480
ganho 12,8 64 204,8

Os ganhos de tempo globais serdo um pouco menores do que as estimativas acima,
pois o algoritmo da FFT requer reordenamentos da sequéncia de valores, mas ainda assim

serdo ganhos apreciaveis.
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