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Resumo — Os modernos sistemas de gestao de processos agricolas requerem o uso
de um numero cada vez maior e mais especifico de sensores que permitam estimar
o desenvolvimento das culturas. A instrumentacao tradicional, baseada em solugoes
discretas com cablagem, nao é a mais apropriada para edificios agricolas devido,
sobretudo, as areas geograficas que podem estar envolvidas. Além disso, as mais
recentes técnicas de controlo baseadas na resposta fisiolégica das plantas requerem
a monitorizacao de parametros extraidos das préprias plantas. Parametros como
o teor de dgua no solo junto as raizes, concentracao de nitratos e de poluentes,
radiacao PAR, e o fluxo de dgua/nutrientes nos caules, sdo algumas das grandezas
que podem ser obtidas por uma micro-interface sensorial com comunicagoes sem fios.

Neste trabalho foi desenvolvida uma micro-interface sensorial, em tecnologia
CMOS, adequada a medicao de parametros de desenvolvimento das plantas. O seu
tamanho fisico reduzido, aliado a transmissao de dados sem fios por radio-frequéncia
potencia a proliferacao destes microssistemas numa rede distribuida de aquisicao de
dados aplicavel a agricultura.

A micro-interface sensorial é composta por um conversor A/D sobreamostrado
Delta—Sigma (AX) e por um emissor de radio-frequéncia a operar na banda ISM
dos 433,92 MHz com uma poténcia de saida de +10dBm. As elevadas constantes
de tempo associadas as grandezas de interesse nesta aplicacao ditaram a escolha
de uma arquitectura de conversao de segunda ordem, implementada com técnicas
de condensadores comutados numa topologia diferencial. Com uma frequéncia de
amostragem de 423,75 KHz e taxa de sobreamostragem de 256, obteve-se uma gama
dinamica de 98,7dB (16 bits). O resultado da conversao é codificado em largura de
impulso e modulado em ASK antes de ser transmitido. O amplificador de poténcia
RF opera em classe E e a sua rede de carga é exterior ao circuito integrado.

Palavras Chave: sensor inteligente, micro-interface sensorial, conversao A/D AY |
transmissao por radio-frequéncia, amplificador de poténcia RF, classe E, tecnologia
CMOS.
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Abstract — Efficient management of agricultural processes requires the use of
many and specific sensors to estimate crop growth. Traditional instrumentation
based on discrete and wired solutions, presents many dificulties to measure or to
compute plant physiological responses due to large geographical areas involved. Be-
side that, modern control stategies, based on plant development, require data from
the plants themselves. Some examples are parameters such as the water content at
root level, nitrates and pollutants concentration, solar PAR radiation and water and
nutrients fluxes in the stem. A low-power micro-system with wireless capabilities is

a suitable solution for these measuring purposes.

In this work, it was designed and implemented a RF wireless sensor micro-
interface in CMOS tecnology, suitable for plant sensors and their instrumentation.
The micro-interface occupies an area of 3.97mm? and it is suitable for distributed
sensors networks in agricultural applications.

The micro-interface basically comprises a Delta-Sigma (AY ) modulator for ac-
quiring an external sensor signal and a RF section where data is transmitted to a
local processing unit. The AY modulator is a single-bit, second-order architecture,
and it is implemented using switched capacitors techniques in a fully-differential to-
pology. The sampling frequency is 423.75 KHz with an oversampling ratio of 256 in
order to achieve a dynamic range of 98.7dB (16-bit). The output of the modulator
is applied to a first-order decimation filter and the result is stored. Before transmis-
sion, the data is encoded as a pulse-width modulated signal, assembled in a frame
containing preamble and checksum control fields, and modulated in ASK. This frame
is then transmitted through a RF power amplifier at ISM-band of 433.92 MHz in
class-E mode, delivering an output power of +10dBm. Total power consumption is
about 22mW. At the end, power supply and packaging issues are briefly discussed

and it is also pointed future applications of this work in agriculture.

Key Words: smart sensor, sensor micro-interface, A/D A conversion, wireless,
RF power amplifier, class-E, CMOS.
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Introducao

O aumento exponencial da populacao mundial e as restricoes ao aumento da
superficie aravel levam a que os sistemas de gestao de processos agricolas tenham
de ser cada vez mais eficazes por forma a promoverem o aumento da produtividade
das colheitas, a sua rentabilidade, a preservacao do meio ambiente, a racionalizacao
dos recursos naturais e o controlo de pragas e fungos. A monitorizagao das carac-
teristicas dos solos agricolas (nitratos, teor de dgua, poluentes, etc.) e dos factores
de desenvolvimento das plantas revela-se assim primordial, bem como o desenvolvi-

mento das respectivas interfaces sensoriais.

1.1 Gestao da producao agricola

A gestao da producgao agricola tem sofrido nos ultimos anos uma verdadeira re-
volugao quer em termos tecnoldgicos quer em termos de filosofia [1]. Os recentes
avangos nas areas da tecnologia electrénica e da informagcao, nomeadamente nas suas
aplicagoes a produgao agricola, tém criado o potencial para uma mudanca substan-
cial na gestao e apoio a decisao na agricultura. A aplicagao destas novas tecnologias
neste dominio é conhecida por varias designacoes, sendo o termo “Agricultura de
Precisao” o mais conhecido [2, 3]. Genericamente, a agricultura de precisdo é uma

estratégia de gestao que utiliza tecnologias da informacao e electronica para reunir
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informacao de multiplas fontes, por forma a apoiar decisoes associadas a producao
agricola. E composta essencialmente por trés componentes: recolha de dados, inter-
pretacao e analise dos dados, e implementacao de uma resposta a escala e em tempo
adequados. Nesta estrutura de apoio a decisao, toda a informacao é processada de
um modo automatico, cabendo ao supervisor do processo tomar a decisao quanto
a resposta final [3]. Esta é, normalmente, influenciada pelo conhecimento implicito

adquirido por observacgao e experiéncia do supervisor.

Embora esta seja uma area emergente e em continua evolugao, o que se deve
a natureza dinamica dos avancos das tecnologias da informacao, existem algumas
aplicacoes praticas de sucesso, como por exemplo a recolha e processamento de ima-
gens para classificagao de frutos [4]. Actualmente a tendéncia de evolugao nesta area
é no sentido de a recolha de dados ser electrénica, automatizada, de baixo custo e
ocorrer mais frequentemente e com maior detalhe. Além disso, a interpretacao dos
dados recolhidos e a sua andlise tende a ser mais formal e analitica e as regras
de decisao, suportadas numa base cientifica, serao aplicaveis aos actuais procedi-
mentos agricolas. A implementacao de uma resposta sera mais especifica, quer em

localizagao, quer em tempo.

Acompanhando esta tendéncia, os sistemas de gestao de processos agricolas re-
correm cada vez mais a um maior niimero de sensores e & monitorizacao de um maior
namero de parametros que reflectem, directa ou indirectamente, o desenvolvimento
das plantas. Com a introducao de novos conceitos de aquisicao de dados, controlo
distribuido, inteligéncia artificial e previsao das condicoes climatéricas, os sistemas
de apoio a decisao tém-se tornado uma ferramenta poderosa no auxilio a producao
agricola. E neste contexto que as tecnologias da electrénica e da informagao tém
tido, nos 1ltimos anos, um papel preponderante na evolugao de novas solugoes de

instrumentacao, controlo e gestao de processos agricolas.

O panorama agricola em Portugal

Especificamente em Portugal, varios parametros importantes que afectam a quan-

tidade e a qualidade das culturas, quer em ambiente livre quer protegido, nao sao
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frequentemente monitorizados. Este facto leva a que o controlo e gestao das ex-
ploracoes agricolas portuguesas seja pouco eficiente quando comparado com as suas
congéneres europeias. Além desta razao de caracter tecnologico, ha ainda aspectos
sociais e economicos que também contribuem para a baixa competitividade do sector

agricola nacional.

A maioria das exploragoes agricolas em Portugal (90 %) sao de cariz familiar,
encaradas como de subsisténcia, ou entao pequenas unidades comerciais!. Geral-
mente, estas nao possuem sistemas tecnolégicos que permitam fazer face as novas
exigéncias de concorréncia internacional ou, quando as possuem, sao muitas vezes
solucoes rudimentares. Algumas das razoes apontadas para a parca implantagao
de ferramentas de apoio a agricultura relacionam-se com a idade avancada das po-
pulagoes agricolas, o investimento e manutencao de equipamento, o conhecimento
mais ou menos profundo do processo agricola e das tecnologias existentes. E por
estes motivos que Portugal se situa em ultimo lugar da Europa em termos de re-
torno econémico das suas exploracoes agricolas®>. No caso de estufas agricolas, a
area total destas estruturas é de apenas 1600 ha em Portugal, sendo a Italia o pais
da Unido Europeia com maior area coberta de estufas (cerca de 28 750 ha), de um

total mundial estimado em 800 000 ha [5].

Urge, assim, promover rapidamente a utilizacao de novas tecnologias da in-
formacao e electréonica na gestao do processo agricola produtivo. As potencialidades
das solucoes de instrumentacao, aquisicao de dados e controlo ambiental, bem como
a tendéncia para a sua reducao de custos, justificam o emprego na funcao de re-

gulacao dos parametros ambientais nos edificios agricolas nacionais.

Além disso, e dado o elevado custo da energia em Portugal, s6 o recurso a estas
novas tecnologias permitira a implementacao de estratégias de controlo complexas
que possibilitem uma utilizagao racional de energia e, por conseguinte, o aumento

da competitividade.

!Segundo dados referentes a 2001, publicados pela Comissao Europeia do Desenvolvimento Ru-
ral e Agricola (http://europa.eu.int/comm/agriculture/rur/countries/pt/file2003_en.pdf).

2Segundo dados referentes a 2001, publicados pela Comissdo Europeia do Desenvolvimento Ru-
ral e Agricola (http://europa.eu.int/comm/agriculture/publi/fact/rurdev2003/ov_en.pdf).
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1.2 Grandezas fisicas e quimicas de interesse

O crescimento das plantas é um processo fisiolégico complexo que depende maio-
ritariamente do ambiente, ou clima, que a rodeia e do acesso a agua e nutrientes
necessarios ao seu desenvolvimento. A interaccao entre todos estes parametros de
crescimento leva a que muitas vezes seja necessaria a monitorizagao de um elevado
numero de grandezas que, posteriormente, podem ser relacionadas através de mode-
los matematicos para estimar o desenvolvimento e extrair outro tipo de informagao,
ja no dominio dos sistemas de apoio a decisao. Por outro lado, a quantificagao dos
factores que influenciam o desenvolvimento das plantas é de especial relevancia na
origem de accoes de controlo que visam o estabelecimento de condi¢oes 6ptimas de

desenvolvimento.

Existem actualmente estudos na area dos controladores ambientais de estufas que
se baseiam na resposta biolégica das plantas. Nestes, utiliza-se informacao sobre o
estado de desenvolvimento das plantas por forma a optimizar as condi¢oes favoraveis
das mesmas. Este é de facto um grande avanco, dado que permite, através da
informagao recolhida directamente da planta, o controlo real do seu desenvolvimento.
Este tipo de informacao deve no entanto ser extraida através de sensores apropriados.
Exemplos sao a medida do fluxo de dgua e de minerais nos caules, a temperatura
das folhas, a troca de gases nos estomas, entre outros, que até a data sao dificeis e

dispendiosos de medir [6].

No campo de controlo de pragas, existem também estudos sobre a utilizacao
de técnicas de deteccao automatica de insectos. Um dos exemplos é a deteccao de
batimentos de asa caracteristicos de alguns insectos através de sensores de ultra-
sons. Com esta técnica, torna-se também possivel, e de uma forma automatica,
detectar pragas e accionar algum tipo de resposta que possibilite minimizar os seus

efeitos nas culturas.

Pela importancia da monitorizacao das variadas grandezas, apresenta-se de se-

guida um breve resumo de algumas e o modo como afectam, em termos gerais, o
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desenvolvimento das plantas, baseado num estudo de Zazueta et al [7]. Além des-
tas, muitas outras constituem fonte de informacao 1til sobre o desenvolvimento das
plantas. No entanto, dadas as suas especificidades, normalmente s6 sao adquiridas

recorrendo a equipamento de investigacao dispendioso.

Temperatura

Das variaveis climaticas é talvez a mais importante, dado que afecta as fungoes me-
tabolicas das plantas, sendo que o seu valor 6ptimo depende da variedade agricola
cultivada. Temperaturas elevadas provocam danos permanentes nas plantas, queimando-
as, enquanto que valores baixos conduzem a deformagoes estruturais e a queimaduras
pelo frio.

Além da temperatura ambiente a que as plantas estao sujeitas, e especificamente
no caso de estufas agricolas, é também importante determinar o valor da temperatura
em outros locais, como por exemplo a temperatura do solo, temperaturas da agua a
entrada e saida dos sistemas de aquecimento, temperatura da cobertura da estufa,

temperatura da solugao de nutrientes, entre outras.

Humidade relativa

A humidade relativa (RH) é a medida do teor de humidade do ar. Em geral, a
humidade relativa éptima para o crescimento das plantas situa-se entre os 70 e
os 85%. O excesso favorece o aparecimento de doencas por fungos e limita os
mecanismos de regulacao de temperatura da planta por transpiracao. Por outro
lado, baixos valores de humidade provocam uma diminui¢ao na taxa de crescimento
da planta. Para além do referido, é de salientar que a humidade relativa do ar
desempenha também um papel importante no controlo da temperatura, pois afecta

o processo de arrefecimento do ar por evaporagao de agua.

Radiagao solar

A radiacao solar total recebida a superficie do planeta pode ser dividida em radiacao
directa (originada pelo Sol na sua posigao) e difusa (dispersada pela atmosfera e pelas

nuvens). Cerca de 99 % do fluxo energético solar recebido ao nivel do planeta esta
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compreendido na regiao dos comprimentos de onda entre os 300 e os 2500 nm. Para
as plantas, a regiao de interesse situa-se nos comprimentos de onda visiveis (entre os
400 e os 700 nm), denominada radiagao activa fotossintética (Photosynthetic Active
Radiation - PAR). Cerca de metade da energia solar total é irradiada nesta regido.
Apenas parte desta é absorvida pelas plantas e directamente convertida no processo
fotossintético, sendo a restante convertida em calor. A radiacao PAR é essencial para
o crescimento das plantas e o seu crescimento estagna quando os niveis de radiacao
global diaria se tornam inferiores a um determinado valor, consoante a espécie. No
caso particular de culturas em estufas agricolas, o conhecimento do valor deste tipo
de radiacao é fundamental, dado que o seu excesso pode ser controlado através de
redes de sombreamento e a sua falta compensada por radiacao artificial suplementar

fornecida por lampadas de caracteristicas espectrais especificas.

Dioxido de carbono

O diéxido de carbono (COs) presente no ar, combinado com a dgua, luz e calor, é
assimilado pelas plantas por forma a sintetizarem matéria organica. A concentracao
deste gas no ar livre é de aproximadamente 350 partes por milhao (ppm). O aumento
de CO,, juntamente com condigoes favoraveis de temperatura e de luminosidade,
leva a um maior desenvolvimento das plantas. Em estufas agricolas, a concentragao
de CO5 apresenta uma variacao didria. Durante a noite atinge valores relativamente
elevados (cerca de 600 ppm) e durante o dia, devido a fotossintese e a baixa renovagao
do ar, pode descer até as 200 ppm, levando a uma reducao consideravel na formacgao
de matéria vegetal. Dado este facto, é desejavel fazer-se com frequéncia a injecgao
de CO, (até niveis que podem atingir 1000 ppm) por processos artificiais, como a

combustao e a utilizagdo de depdsitos industriais de COq [8].

Velocidade do ar

Embora este parametro nao seja controlavel em culturas em campo aberto, pode
ser considerado benéfico nos aspectos de ventilagao da planta e da promocao da po-

linizacao. No caso das estufas, este parametro mantém uma diferenca de potencial
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hidrico entre o ar e as folhas das plantas, favorecendo a evapotranspiracao e man-
tendo o ar mais homogéneo. Valores excessivos provocam, no entanto, a desidratagao

das plantas.

Condutividade, pH e nutrientes

As técnicas de cultura hidropénicas (sem solo) sao cada vez mais empregues na
horticultura. Na hidroponia, as plantas sao colocadas num substrato inerte que é
irrigado por uma solucao nutriente, sendo vital para o ciclo biolégico das plantas
garantir a regulagao dos parametros de qualidade dessa solugao (pH, temperatura
e condutividade) [9]. Visto que nestes sistemas o substrato possui uma capacidade
muito limitada de retencao de agua e de nutrientes, é necessario garantir-se a medida
fiavel do pH e da concentracao dos sais, de forma a estabelecer a sua adequada

regulagao e optimizar a producao.

Teor de agua no solo

Esta grandeza traduz essencialmente a quantidade de agua disponivel para a planta,
sendo o principal parametro de medida em sistemas de controlo de irrigacao. A
irrigacao inadequada conduz a dois tipos de situacoes distintos, ambas limitativas
para a producao. No caso de uma rega insuficiente, as plantas tendem a sofrer
de stress hidrico, visto deixarem de ter a agua suficiente para poder regular a sua
temperatura. Além disso, a planta deixa de ter o veiculo de transporte dos sais
minerais e nutrientes, necessarios a producao de massa vegetal. Por outro lado, o
excesso de agua nas raizes leva ao aparecimento de pragas e fungos, provocando
stress nas plantas, podendo mesmo levar ao seu apodrecimento. No entanto, a
mistura 6ptima de dgua e nutrientes varia de espécie para espécie e ao longo do seu
ciclo produtivo.

A medida do contetdo de agua no solo é, deste modo, essencial para uma ir-
rigagao eficiente. Doencas associadas a irrigacao deficiente podem entao ser pre-
venidas, reduzindo-se a quantidade de tratamentos necessarios para as combater,
minimizando o impacto ambiental causado pela sua aplicacao. Além disso, e tendo

em conta a estimativa de que os recursos de agua doce do planeta estejam abaixo
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de 1% da dgua disponivel [10], justifica-se a importancia de efectuar a irrigacao em

medida adequada as reais necessidades das plantas.

A grande variedade de sensores existentes para a medicao das diversas grande-
zas de interesse para o processo agricola leva a necessidade e utilizacao de circuitos
capazes de lidar com os sinais provenientes desses sensores. Estes sao normalmente
agrupados no termo interface sensorial, podendo incluir diversas fungoes, como con-

dicionamento de sinal, amplificagao, filtragem e conversao analdgico-digital.

1.3 Interfaces sensoriais

Genericamente, os sensores apresentam a sua saida uma grandeza eléctrica que pode
ter a forma de uma variacao de tensao ou corrente, ou de uma variacao das carac-
teristicas eléctricas do material, como a resisténcia ou capacidade. O sinal desejado
pode ser de muito baixa amplitude, préximo do limiar de ruido, ou estar misturado
com sinais nao desejados, localizados em diferentes bandas de frequéncia. A fungao
dos circuitos de interface é essencialmente extrair a informacao relevante do sinal e,

na maior parte dos casos, converter o sinal para o dominio digital.

O vastissimo campo aplicativo das interfaces sensoriais, relacionado com a ne-
cessidade de monitorizar um cada vez maior nimero de grandezas em virtualmente
todos os processos fisicos, e dada a especificidade de cada sensor, condiciona a esco-
lha apropriada de uma interface sensorial. A escolha apropriada depende de varios

factores, de onde se destaca a ligacao fisica entre os sensores e respectivas interfaces.

Esta ligacao é obviamente especifica da aplicagao, do sensor e do processo. Nos
processos agricolas, a monitorizacao de grandezas fisicas é condicionada, na maioria
dos casos, por aspectos de cariz pratico, geralmente relacionados com a dispersao
geografica dos pontos de medida. Esta condicionante tem criado, em muitos casos,
dificuldades tecnolégicas e econémicas na monitorizacao adequada de varias gran-
dezas relevantes. Estas dificuldades estao relacionadas com a filosofia do sistema de

medida, dado que no caso da agricultura a area de cobertura pode atingir dimensoes
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na ordem de grandeza de varios hectares. As solugoes de sistemas centralizados de
aquisicao de dados pressupoem, em muitos casos, a utilizacao de sistemas de cabla-
gem complexos, que se traduzem em custos acrescidos. Além disso, a utilizacao de
cablagem acarreta dificuldades na medicao de algumas grandezas, como por exemplo
a temperatura das folhas e teor de dgua nos solos, devido as modificacoes estruturais
que provoca nas plantas, e que consequentemente afectam o seu desenvolvimento.
Na figura 1.1 ilustram-se dois exemplos de sistemas de monitorizacao e controlo
utilizados em estufas agricolas. No caso da figura 1.1(a), o quadro de comando
inclui as fungoes de accionamento eléctrico dos dispositivos de actuacao instalados,
bem como dos sistemas de condicionamento e interface dos sensores utilizados. A
cablagem entre este sistema e os varios pontos de medida é passada através de
uma calha técnica, e distribui-se por toda a estufa. Na figura 1.1(b) ilustra-se
um sistema mais simples, utilizado na monitorizacao da humidade relativa e das
temperaturas exterior e interior (em vérios pontos) de uma estufa agricola, neste
caso para producao de alface. Existem também sistemas que controlam a irrigacao
e, neste caso especifico, permutadores de calor que utilizam agua geotérmica para o
aquecimento. E também visivel a calha que suporta toda a cablagem utilizada com

os sensores instalados.

&
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Figura 1.1 - Fotografias de dois sistemas de interface e comando utilizados na monitorizagao
e controlo de grandezas ambientais em estufas agricolas.

Outro exemplo de interface sensorial, adequada a instalacao quer em estufas quer
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em campo aberto, encontra-se ilustrado na figura 1.2. Esta interface, denominada
estaca multissensorial [11], é caracterizada pela transmissdo de dados sem fios, ali-
mentagao por painel solar, elevada flexibilidade quer na sua colocagao no terreno
quer na quantidade e variedade de sensores que é possivel utilizar, capacidade de

interligacdo em rede com outras unidades e elevada autonomia de funcionamento.

Figura 1.2 — Fotografia de uma interface sensorial sem fios para estufas agricolas.

O avanco tecnoldgico na area dos semicondutores permite agora a integracao
de sensores miniaturizados (microssensores), juntamente com os respectivos circui-
tos de interface ou, pelo menos, a combinacao modular da electrénica, sensores e
actuadores. Esta combinacao deu origem a um novo conceito: sensor inteligente.
A disseminagao da tecnologia dos microssistemas electromecanicos (Micro-FElectro-
Mechanical-Systems - MEMS), veio também acrescentar uma vasta possibilidade de
funcoes de medicao, nomeadamente pressao, aceleracao, fluxo de ar, entre outras,
bem como funcgoes de actuacao. Devido a reduzida variedade de materiais utilizados
nas tecnologias planares de silicio, e a dependéncia das suas caracteristicas face ao
processo de fabrico, os microssensores tém muitas vezes um desempenho inferior
ao dos seus homologos discretos. Esta desvantagem leva naturalmente ao aumento
da complexidade do circuito de interface, exigindo técnicas especiais por forma a

obter-se o desempenho desejado.



1.4. MICRO-INTERFACES 11

1.4 Micro-interfaces

A utilizacao das microtecnologias no fabrico de solugoes compactas de medicao, que
combinam microssensores com as respectivas micro-interfaces, tem impulsionado
uma elevada procura destes microssistemas na monitorizacao de grandezas fisicas.
Particulares vantagens destes advem do seu reduzido tamanho, que possibilita a
sua utilizacao em locais onde solugoes discretas nao sao aconselhadas ou sao mesmo

dificeis de utilizar.

O processamento in situ do sinal proveniente do microssensor e a conversao
para o dominio digital traduzem-se numa maior imunidade ao ruido, dado que o
trajecto de sinais analdgicos é virtualmente eliminado. A partir do momento em
que a informagcao passa para o dominio digital, abrem-se muitas outras perspectivas

de processamento posterior e de interface com outros sistemas.

Pelo exposto, torna-se evidente que, quer a conversao analégico-digital, quer os
sistemas de transferéncia de informagcao, sao parte fundamental neste tipo de mi-
crossistemas. A conversao analdgico-digital, situada ao nivel da interface com o
microssensor, ¢ responsavel pela quantificagao de um sinal eléctrico analégico que
traduz a grandeza a medir, pelo que a sua arquitectura deve ser adequada as carac-
teristicas do microssensor. Por outro lado, os sistemas de transferéncia de informacao
sao responsaveis pela interface do dispositivo com o exterior. E neste campo que
os microssistemas tém contribuido de forma significativa para a flexibilidade e mo-
bilidade das aplicacoes. No panorama actual, marcado pelos dispositivos sem fios,
também a agricultura beneficia desta tecnologia. De facto, o interesse da utilizagao
de microssistemas sem fios nesta area tem crescido exponencialmente, pois permite
a cobertura de areas vastas sem recurso a cablagem. E evidente que este tipo de
solucoes apresenta desde ja alguns desafios a sua concepcao. Além da transferéncia
de informacao, é também necesséario recorrer a técnicas que permitam a alimentacao
de tais sistemas, dado que, na maioria dos casos, nao existe nas proximidades qual-

quer fonte de energia.

Torna-se entao claro que uma das chaves para o sucesso comercial de micro-

dispositivos de aquisicao de dados sem fios, é estes estarem dotados de comunicacoes
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sem fios, com suporte de interligacao em rede, e que possam ser alimentados por
fontes de energia renovaveis como, por exemplo, através de painéis fotovoltaicos. As
vantagens sao Obvias: A proliferacao de pequenas unidades implementadas em tecno-
logia de custo reduzido e com as caracteristicas adequadas potencia a sua utilizagao
macica de uma forma nao invasiva, com as acrescidas vantagens da mobilidade e
flexibilidade de utilizacao que os sistemas sem fios conferem.

Na drea das micro-interfaces sensoriais existem variados trabalhos de investigacao
que visam a medicao de grandezas fisicas como as que aqui sao consideradas relevan-
tes. Em alguns trabalhos sao apresentados microssensores com algum processamento
de sinal e, em outros, interfaces para utilizagao dos primeiros. De seguida referem-
se alguns trabalhos que directa ou indirectamente podem ser relacionados com o

presente.

Makinwa e Huijsing[12] descrevem um sensor de vento inteligente realizado em
tecnologia CMOS. A interface on-chip utiliza técnicas de modulagao delta-sigma
para controlar e simultaneamente digitalizar a distribuicao ortogonal de calor no
sensor. A saida do dispositivo é processada externamente para determinar a velo-
cidade e a direccao do vento. Os resultados apresentados indicam uma precisao de
+4% e +2° para a velocidade e direccao do vento, respectivamente, ao longo da

gama 2-18ms™ 1.

Simpson et al [13] reportam um microluminémetro CMOS para
a deteccao de bioluminescéncia de baixo nivel em aplicacoes bioldgicas. O disposi-
tivo é constituido por fotodetectores e o processamento de sinal é realizado ao nivel
da conversao corrente-frequéncia. A componente DC da luminescéncia é posteri-
ormente filtrada. Como referido pelos autores deste trabalho, o campo aplicativo
é vasto, sendo de especial relevancia a sua utilizacao na deteccao e quantificacao
de toxinas ambientais, qualidade da agua, deteccao de metais pesados e poluentes

organicos no ambiente, ou mesmo de outro tipo de substancias.

No campo das micro-interfaces, Kraver et al[14] reportam um circuito integrado
CMOS que integra interfaces para sensores com saida em tensao, em corrente e do
tipo capacitivo. Inclui um sensor de temperatura, integrado no mesmo substrato, um
conversor analogico-digital com 10 canais de 12 bits e um microcontrolador de 8 bits.

A comunicagao com o exterior é feita nos modos paralelo e série. A funcionalidade
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deste dispositivo é fornecer uma interface genérica para uma vasta gama de sensores,
bem como medir temperaturas na gama dos —20 a 480 °C.

Na figura 1.3 ilustram-se dois microssistemas com diferencas significativas ao
nivel de concepgao. Na figura 1.3(a) ilustra-se uma microfotografia do denominado
por Smart Dust, desenvolvido pelo grupo de investigacao em sensores e actuadores
de Berkeley [15]. De entre as varias configuragoes propostas pelos autores, o sistema
representado na figura destina-se a medida de radiacao infravermelha e é composto
por um conjunto de células solares integradas, uma bateria e fotodetectores. A
comunicacao com o exterior faz-se através de radiacao laser e o esquema de espe-
lhos adoptado para a orientacao do feixe permite uma comunicagao bidireccional,

inclusive de um para todos.

Figura 1.3 — Exemplos de micro-interfaces sensoriais, (a) — SmartDust, (b) — Microssensor
de radiagdo infravermelha, (c) — Médulo MCM para andlise de gases.

Na figura 1.3(b) ilustra-se também um detector de infravermelhos, este desen-
volvido pela UCLA e pelo Centro Rockwell no ambito do projecto WINS ( Wireless
Integrated Network Sensors) [16-18]. A principal diferenga entre este microssistema
e o do mostrado na figura 1.3(a) situa-se ao nivel das comunicagoes. Este utiliza
comunicagoes por radio-frequéncia e um dos factores de mérito é a integracao da
propria antena no substrato. No entanto, é de realcar que, segundo os autores, em
ambos os microssistemas ¢ possivel a utilizagao de outro tipo de microssensores (ca-
pacitivos, por exemplo), conferindo ao sistema um elevado grau de flexibilidade. Na
figura 1.3(c) estd ilustrado um microssistema para andlise de gases[19], que combina

sensores, electréonica e barramento de interface, utilizando técnicas de Multi-Chip

Module (MCM).
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A combinacao de um microssensor e de uma micro-interface num tnico circuito
integrado, por forma a constituir uma solugao unica de medida, tem impulsionado
uma elevada procura por microssensores fabricados com a mesma tecnologia utili-
zada no fabrico de circuitos integrados. Deste modo, os microssensores integrados,
juntamente com os seus circuitos de interface, tém vindo gradualmente a substituir
os sensores discretos devido as suas naturais vantagens, nomeadamente, baixo custo,

precisao, fiabilidade, tamanho e consumo reduzidos.

1.5 Motivacao e objectivos

O elevado nimero de grandezas relevantes para a gestao de processos agricolas im-
plica a utilizacao de sensores com especificidades préprias. A medicao de algumas
destas grandezas exige uma solucao de medicao de reduzido tamanho, in situ e nao
invasiva. Para além disso, algumas das grandezas podem ter de ser medidas directa-
mente sobre a planta ou muito proxima dela, o que leva a necessidade de dispositivos

que nao interfiram com o seu desenvolvimento.

O interesse em sistemas de medicao de baixo custo, com reduzidas dimensoes e
sem qualquer tipo de cablagem tem vindo a aumentar significativamente. No campo
da agricultura, a aplicagao destes é bastante favoravel, tal é a natureza mutante
do processo. Além disso, este tipo de dispositivos favorecem a sua utilizacao em
massa e potenciam uma correcta afericao das varidveis que traduzem o crescimento
das culturas. Com toda a informacao relevante obtida neste patamar hierarquico
inferior, torna-se possivel um controlo mais eficaz do processo produtivo. E neste

contexto que o presente trabalho se insere.

Nesta tese pretende-se desenvolver uma micro-interface em tecnologia CMOS
(Complementary Metal-Ozxide-Semiconductor) com transmissao de dados por radio-
frequéncia. A micro-interface destina-se a servir de plataforma para a sua com-

binacao integrada com microssensores especificos para cada grandeza. FEsta deve
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entao ser o mais genérica possivel. No entanto, no presente trabalho esta inter-
face tem ja uma aplicagao em vista, destinando-se a ser combinada com um sensor
de teor de agua no solo desenvolvido na Universidade de Tras-os-Montes e Alto
Douro [20, 21], que se destina a medigao desta grandeza a véarias profundidades e ao

longo das raizes das plantas. Na figura 1.4, ilustra-se uma perspectiva do conjunto.

Micro-interface.u"'
i Sensorial
CMOS

Figura 1.4 — Perspectiva da interface sensorial juntamente com um microssensor de medida
do teor de dgua no solo.

A inclusao de um sistema de comunicagoes sem fios na micro-interface possibilita,
assim, a criacao de redes locais de aquisicao de dados e potencia o processamento
distribuido, bastante vantajoso em areas de implantacao consideraveis, como as que
se verificam nos sistemas de controlo de irrigacao. A informacao que deste modo é
obtida pode inclusivamente gerar accoes de controlo localizado e, paralelamente, ser

fonte de informacao para processamento a um nivel hierdrquico superior.

A interface sensorial proposta neste trabalho d4 um contributo relevante na area
emergente da agricultura de precisao, dado que as suas caracteristicas possibilitam
a sua utilizacao em larga escala a um custo minimo. Na figura 1.5 apresenta-se uma

fotografia do protétipo da micro-interface, implementada neste trabalho.
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Figura 1.5 — Fotografia da micro-interface implementada.

1.6 Organizacao da tese

Além deste capitulo introdutério, que visou enquadrar este trabalho, bem como
apresentar os objectivos tracados e sua motivacao, esta tese é composta por mais
cinco capitulos. No capitulo 2, referente a conversao analdgico-digital, é feito um es-
tudo das arquitecturas existentes com vista a escolha da mais apropriada a interface
sensorial. As arquitecturas tradicionais e as baseadas em técnicas de sobreamos-
tragem sao abordadas separadamente no sentido de se ilustrar, face aos objectivos,
aquelas que apresentam um maior nimero de vantagens. Além das consideragoes
necessarias sobre as nao-idealidades e fontes de ruido presentes, apresentam-se al-
guns conceitos basicos de filtragem digital, finalizando-se com a descri¢ao conceptual
da topologia adoptada. O capitulo 3 é dedicado ao suporte de transmissao de da-
dos sem fios, sendo referidas as vantagens da utilizacao deste tipo de sistemas na
aquisicao remota de dados. E abordado o conceito de amplificacao de poténcia em
radio-frequéncia, sendo descritas as suas classes de operacao, que visam a escolha da
mais apropriada. No quarto capitulo, os conceitos referidos anteriormente sao apli-
cados na implementacao do protétipo da micro-interface sensorial, descrevendo-se
os circuitos e técnicas utilizadas. No capitulo 5, apresentam-se os resultados ex-

perimentais obtidos dos testes efectuados a micro-interface, fazendo-se a discussao
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desses mesmos resultados. Finalmente, no capitulo 6, expoem-se as conclusoes retira-
das deste trabalho e referem-se algumas directrizes orientadoras de trabalho futuro,
salientando-se algumas das questoes que estiveram sempre adjacentes a realizacao

deste trabalho.






Conversao Analégico-Digital

O processamento local de informacao proveniente de sensores leva a que os cir-
cuitos de interface sejam uma componente fundamental de um sistema integrado. E
a capacidade de processamento de sinal on-chip que confere a este tipo de sistemas
as suas vantagens. Os conversores analdgico-digital sao deste modo estruturas es-
senciais no processamento de sinal. No entanto, e face a variedade de topologias de
conversao existentes, dever-se-a ter em conta as especificidades dos sinais que serao
convertidos. Na agricultura, a gama de interesse na maioria das aplicacoes nao ¢
muito exigente, variando entre os 6 e os 14 bits, sendo a largura de banda tipica-
mente na ordem de poucas dezenas de Hertz. Ja a gama de amplitudes pode, pelo
contrario, ser bastante distinta, consoante a natureza e o tipo de sensor utilizado,

podendo variar entre alguns milivolt e poucas décimas de Volt.

Neste capitulo, e de modo a seleccionar uma topologia de conversao apropriada
para a interface sensorial, é inicialmente feita uma revisao do processo de conversao
anal6gico-digital (A/D), descrevendo-se alguns principios bésicos e parametros de
avaliacdo de desempenho. Na secc@o seguinte abordam-se os conversores A /D tra-

dicionais! apresentando-se uma descricao sumédria das arquitecturas mais utilizadas.

1Os conversores A/D tradicionais sdo normalmente referidos por conversores A/D A taxa de
Nyquist, ou na terminologia anglo-saxénica, Nyquist-rate A/D converters.

19
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A secgao 2.3 é dedicada a conversao A/D Delta-Sigma, sendo referidos os aspectos
de modulacao de ruido, as arquitecturas existentes, os efeitos das nao-idealidades
dos circuitos utilizados nas suas implementacoes, apresentando-se alguns principios
de filtragem digital e decimagao. Na seccao seguinte € justificada a escolha da arqui-
tectura A/D incluida na micro-interface sensorial. Nas seccoes 2.5 e 2.6 sao referidos
alguns aspectos relativos ao pré-condicionamento de sinal e a utilizacao de técnicas

de condensadores comutados na implementacao da micro-interface proposta.

2.1 Principios basicos de conversao A /D

A conversao analégico-digital (A/D) é o processo de transformagdo de um sinal
analogico, que é continuo no tempo e em amplitude, num sinal digital, que é discreto
no tempo e em amplitude, ao que se segue uma codificacao. Tipicamente é necessario
realizar quatro passos para efectuar uma conversao A/D: filtragem passa-baixo,

amostragem, quantificacao e codificagao, tal como ilustrado na figura 2.1.

X (I z(kT) i y(kTy) y(kTN)
A::;i:::: ::: 1
Ry ' 1ty 2llen aflr

Sinal f e ¢ Sinal
Analdgico Filtragem Co difi Dlglta.l
O——>| Anti-sobreposigdo Amostragem Quantlﬁcagao N c:g )
(circuito di
z(t) espectral g (IcTN)
(Limitagéo (Dlscretlza.ga.o (Discretizagdo
de banda) no tempo) em amplitude)

Figura 2.1 — Passos bésicos de uma conversio A/D.

O sinal analégico x(t) ¢ inicialmente filtrado por forma a limitar a sua largura de
banda. A amostragem consiste na conversao do sinal em tempo continuo x(t) numa
sequéncia em tempo discreto, z(kTy), mas continuo em amplitude. O terceiro passo
consiste na quantificacao. Durante este processo, a amplitude de cada amostra é
mapeada num conjunto limitado de niveis, associados ao valor discreto de ampli-
tude mais préximo. O sinal resultante, y(kTy), é um sinal discreto no tempo e em
amplitude. Finalmente, o 1iltimo passo consiste em codificar, ou atribuir, um cédigo

numérico a cada um destes valores.
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2.1.1 Amostragem de sinais continuos

Por natureza, um sinal real nao é limitado em frequéncia. Admita-se que um sinal
continuo f(t) tem uma transformada de Fourier que se anula em quase todos os
pontos fora do intervalo [—fg, +fg]. Pode-se assim dizer que o sinal f(¢) pode ser
aproximado com um erro € arbitrariamente pequeno, a um sinal g(¢), limitado em

frequéncia, desde que [22, 23]:

/ ) — gt < e 2.1)

A amostragem de um sinal real, continuo no tempo e em amplitude, consiste na
sua discretizacao no tempo, da qual resulta uma sequéncia de amostras espacadas
de um tempo que é o inverso da frequéncia de amostragem f; utilizada, ou seja,
Ty = 1/fs. O valor em amplitude de cada amostra corresponde ao valor do sinal
continuo no instante em que ocorreu a amostragem?.

Na figura 2.2 ilustra-se o processo de amostragem, quer no dominio temporal
quer no dominio das frequéncias. Considerando que a amostragem é realizada por
um amostrador ideal®, esta pode ser aproximada a uma sequéncia de impulsos de
Dirac, s(t), espagados pelo periodo de amostragem T;. Esta sequéncia é representada
no dominio das frequéncias por uma componente em +kfs, com k =0,1,2, ..., +00.

O sinal continuo z(t) é amostrado a frequéncia f;, resultando na sequéncia x(kT}),
onde Ty = 1/f; é o periodo de amostragem e k um valor inteiro. No dominio do
tempo, o sinal amostrado, x4(t), é determinado pela multiplicacao de s(t) pelo sinal

continuo z(t), e expresso da seguinte forma:

25(t) = 2(t) x io 5(t — kTy) = io 2(KT,)8(t — KTY). (2.2)

A representacao no dominio das frequéncias do sinal amostrado z4(t) mostra
imagens ou réplicas do espectro do sinal original em torno de cada multiplo de

fs, ou seja, em +kf, com k = 1,2,...,+00, tal como ilustrado na figura 2.2. O

20 processo inverso, ou seja, a conversio de sinais em tempo discreto em sinais de tempo
continuo é designado por reconstrugao.

30 amostrador ideal retém a amplitude do sinal continuo a amostrar durante um tempo
infinitesimal.
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Figura 2.2 — Amostragem de sinais continuos.

espectro do sinal amostrado pode ser determinado pela convolucao do espectro do

sinal continuo com o espectro da sequéncia s(t), ou seja:

“+o00

X(f)y=X(H)* ) —5(f Z X(f (2:3)

k:foo

o que corresponde a replicacao do espectro do sinal continuo em torno de cada
multiplo da frequéncia de amostragem.

De acordo com o teorema de Nyquist, a frequéncia minima de amostragem,
também referida como frequéncia, taxa ou ritmo de Nyquist, fy, a qual um sinal
pode ser amostrado de forma a ainda poder ser reconstruido sem erro, é duas vezes
a largura de banda do sinal, ou seja, fomin = 2/ = fx . Nesta situagao limite,
ilustrada na figura 2.3(a), a equagao (2.3) indica que os espectros replicados em torno
de cada multiplo k de f; estao encostados. No caso de a frequéncia de amostragem
ser inferior a frequéncia de Nyquist do sinal continuo, existira sobreposicao espectral
e ja nao sera possivel reconstruir o sinal original. Nesta condicao, ilustrada na

figura 2.3(b), diz-se que estamos perante o fenémeno denominado aliasing.
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Figura 2.3 — Representacdo espectral do processo de amostragem.

Como também se pode observar na figura 2.3(a), o sinal poderd conter compo-

nentes indesejadas de frequéncia superior a f;/2, que, devido ao processo de amostra-
gem, recaiem na banda de interesse. E por este motivo que se verifica a necessidade
da utilizacao de filtros anti-sobreposicao espectral para limitar em banda o sinal a
amostrar. No entanto, e como pode também ser observado na figura, este filtro de-
vera ter uma zona de transi¢ao abrupta por forma a manter intacto o sinal original

e eliminar as componentes fora da sua banda. O aumento da frequéncia de amos-

tragem além do minimo provoca uma separacao entre o espectro do sinal continuo

e a sua réplica, ilustrado na figura 2.4, pelo que agora o filtro anti-sobreposicao
espectral podera ter uma menor selectividade.

Figura 2.4 — Separacdo entre o espectro do sinal continuo e a sua réplica quando a frequéncia
de amostragem é superior ao minimo.

O aumento da frequéncia de amostragem além do seu valor minimo favorece
deste modo a especificacao do filtro de anti-sobreposicao espectral.

Além disso,
significa que mais amostras estarao disponiveis para a reconstrucao do sinal original.



24 CAPITULO 2. CONVERSAO ANALOGICO-DIGITAL

A relagao existente entre a frequéncia de amostragem utilizada e o valor minimo
exigivel pelo teorema de Nyquist é denominada de taxa de sobreamostragem, referida
frequentemente por Oversampling Ratio (OSR), e é definida por:

Moo h (2.4)

N2 fs

Como se depreende da equacao (2.4), no caso da frequéncia de amostragem ser

igual a frequéncia de Nyquist do sinal a amostrar, a taxa de sobreamostragem é

unitaria.

2.1.2 Quantificacao e sobreamostragem

No processo de quantifica¢ao, o sinal amostrado z(kT;) é aproximado em amplitude
pelo valor discreto mais préximo y(kTy), dando inevitavelmente origem a um erro de
quantificacao e, definido pela diferenca entre a saida e a entrada do quantificador,
ou seja, e = y(kTy) — x(kT;). No caso de um quantificador de dois niveis (1 bit),
o erro de quantificacao estd limitado por £A /2 onde A representa a amplitude
do degrau de quantificacao. A figura 2.5 ilustra as fungoes de transferéncia de um
quantificador de 2 niveis (1 bit) e de um quantificador multi-nivel, bem como o erro
de quantificagao para os dois casos. O sinal quantificado y é descrito por uma fungao
linear G = com um erro ¢, ou seja, y = G x + e. O ganho G é a inclinacao da linha
recta que passa pelo centro da caracteristica de quantificacao. Os valores de Xpg e
Yrs representam as gamas de entrada e de saida do quantificador, respectivamente.

Se considerarmos nesta analise que a amplitude do sinal de entrada se altera
aleatoriamente de uma quantidade da ordem de grandeza de A de amostra para
amostra, entao o erro de quantificacao e nao esta correlacionado com a entrada e
pode ser tratado como ruido branco [24].

Assumindo que o erro de quantificacao é aleatério e que a sua distribuigao é

uniforme entre £A /2, o seu valor médio quadrético é dado por:

Crms = e’ de = — (2.5)

Quando um sinal é amostrado a frequéncia f;, todo o ruido de quantificacao é
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Figura 2.5 — Fungdes de transferéncia de um quantificador de 2 niveis (1 bit) e multi-nivel,
e erros de quantificacdo correspondentes.

uniformemente distribuido na banda de frequéncias * de 0 < f < f,/2. A densidade

espectral da poténcia do ruido, E(f), é dada por [24]:

E(f) = Crms \/% (2.6)

Como o ruido de quantificacao se encontra espalhado além da banda base do
sinal, uma elevada taxa de sobreamostragem significa que a maior parte deste ruido
estard fora da largura de banda do sinal. Elevando ao quadrado e integrando E(f)
ao longo da largura de banda do sinal, obtém-se a poténcia de ruido de quantificagao
contida na largura de banda do sinal, n}y:

2fs A% 2fg e}

n? —/fBEZ(f)df—e2 2l — Coms (2.7)
R S A 12 i MY ‘

onde fg é a frequéncia méaxima do sinal x(t), f; a frequéncia de amostragem, e o

erro de quantificacao e M a taxa de sobreamostragem.

A expressao (2.7) mostra o ja bem conhecido resultado de a sobreamostragem

reduzir o ruido contido na largura de banda do sinal de uma factor igual a raiz

4 Adopta-se a representacdo de espectro simples, ou seja, toda a poténcia estd contida na gama
de frequéncias 0 < f < oo
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quadrada da taxa de sobreamostragem. Na figura 2.6 ilustra-se o efeito da sobrea-
mostragem na poténcia de ruido de quantificagao, salientando-se a sua reducao na

largura de banda do sinal, conforme determinado na equagao (2.7).

[Conversor A/D & taxa de Nyquist]

2
Ruido de quantificagdo = %

0 %=fo fi=h f
XA

[ Conversor A/D sobreamostrado ]

; ; 5 A2
Ruido de quantificagdo = 15

At
é fs=Mfo
2

Figura 2.6 — Espectro do sinal e do ruido de quantificagdo na conversido A/D.

O espalhamento do ruido de quantificacao por accao da sobreamostragem leva
logicamente a ideia de uma infinita reducao deste ruido e correspondente aumento da
relacao entre a poténcia do sinal e a poténcia do ruido de quantificacao. No entanto,
a sobreamostragem nao ¢ a técnica mégica para diminuir até zero a poténcia do
ruido de quantificacao. Se isso fosse possivel, os mais rapidos processadores estariam
actualmente a lidar com resolugoes de 50 bits ou mais. A sobreamostragem como
técnica de aumentar a resolucao do conversor é baseada no pressuposto de que a
unica fonte de ruido presente no circuito é ruido de quantificacao. Outras técnicas
complementares podem ser utilizadas para aumentar a resolucao, como por exemplo
a utilizacado de modulagao de ruido (noise shaping), empurrando para fora da banda

de interesse uma grande parte do ruido.

A relacao entre a frequéncia de Nyquist de um sinal e a sua frequéncia de amostra-
gem define duas categorias de conversores A/D: os conversores de ritmo de Nyquist
e os conversores sobreamostrados. Os primeiros amostram um sinal a sua frequéncia

de Nyquist e os segundos a uma frequéncia que é varias vezes superior a sua largura

de banda.
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2.1.3 Parametros associados aos conversores A /D

A caracterizacao de um conversor A /D é feita recorrendo a determinados parametros
de desempenho, usualmente referidos como figuras de mérito. Os mais comuns sao
a relacao sinal-ruido, a gama dinamica de entrada, e a sua resolucao equivalente.

De seguida apresentam-se, resumidamente, alguns deles.

Resolucao

Refere-se ao menor degrau num sinal de entrada analégico que causa uma mudanca
de 1 bit no valor da palavra digital de saida®. Deste modo, uma resolucao de N bits

significa que o conversor pode distinguir 2%V niveis distintos no sinal analdgico.

Bit menos significativo

Vulgarmente designado LSB (least significant bit), refere-se ao menor intervalo em
amplitude do sinal analégico que causa uma mudanca no valor da palavra digital
de saida. O seu valor é determinado tendo em conta a excursao maxima do sinal

analégico (Full Scale - FS) e a resolugao do conversor, sendo definido como:

Excursao maxima do sinal analdgico

1LSB =
Resolucao

O valor do LSB é usualmente empregue para expressar a resolucao dos converso-
res tendo em conta a excursao maxima do sinal de entrada. Existem outras formas
de representagao do mesmo parametro, como por exemplo, partes por milhao (ppm)
da excursao maxima, ou degrau de tensao dependendo do valor maximo da excursao.
A tabela 2.1 ilustra o valor do LSB nas suas varias formas de representacao para

diferentes resolucoes.

®Assume-se que a palavra digital de saida de um conversor A/D é representada em cédigo
bindrio, ou seja, em base 2. Outros cédigos representativos existem, como sejam as representagoes
em complemento para 1, complemento para 2, Cédigo de Gray e BCD (Binary-Coded Decimal).
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Tabela 2.1 — O tamanho do bit menos significativo - LSB.

Resolucao LSB LSB LSB LSB
N (bits) 2N (% FS) (mV,FS=5V) (ppm FS) (dBFS)
8 256 0,3906 19,53 3906 -48,16
10 1.024 0,0977 4,89 977 -60,21
12 4.096 0,0244 1,22 244 -72,25
14 16.384 0,0061 0,305 61 -84,29
16 65.536 0,00152 0,07629 15 -96,33
18 262.144 0,000381 0,01907 4 -108,37
20 1.048.576 0,000095 0,00477 0,95 -120,41
22 4.194.304 0,000023 0,00119 0,23 -132,45
Precisao

A precisao de um conversor é definida como a diferenca entre a funcao de trans-
feréncia esperada e a efectiva, tendo em conta os erros de desvio, de ganho e de
nao-linearidade. E normalmente expressa como percentagem do erro relativo a ex-
cursao maxima da entrada, como fraccao de um LSB ou em numero efectivo de
bits. Por exemplo, uma precisao de 12 bits significa que o erro maximo da fungao
de transferéncia é de 1/2'? ~ 0,025%. De referir ainda que um conversor pode ter

uma resolucao de 14 bits com uma precisao de 12 bits, ou vice-versa.
Relagao sinal/ruido

A relagao sinal-ruido (Signal-to-Noise Ratio - SNR) de um conversor é definida como
a relacao entre a poteéncia do sinal, 312;7 e a poteéncia do ruido, ”Zv a sua saida.

O valor maximo da amplitude de um sinal sinusoidal a entrada, sem que ocorra
saturacio, ¢ 2¥ A/2 onde N é o ntimero de bits do quantificador e A o degrau

de quantificacao. Assumindo que a poténcia do sinal esta distribuida apenas pela

2

,» € a mesma que a do sinal de

sua largura de banda, a poténcia do sinal a saida, s

entrada, s2, ou seja,

2¥ AN A2 92N

2 2 _ 2

Y T \/5 )




2.1. PRINCIPIOS BASICOS DE CONVERSAO A/D 29

2

Sem sobreamostragem, a poténcia de ruido na saida, ng,

¢ igual a poténcia do
ruido de quantificacao, €2 ., pelo que o valor médximo de SNR para um conversor a
taxa de Nyquist é dado por:

2

SNRymax = 10 log (%) — 602N +1,76  (dB) (2.9)

rms

Num conversor sobreamostrado a taxa M, a poténcia do ruido a saida é a

poténcia do ruido de quantificagdo na banda base, n%y,, pelo que o valor maximo
de SNR é:

2

SNRyax = 10 log (niy > = 6,02 N + 1,76 + 10 log(M) (dB) (2.10)
BW

Comparando as expressoes (2.9) e (2.10), verifica-se que a sobreamostragem au-
menta o valor de SNR pelo factor log(M), através da redugao da poténcia do ruido de
quantificacao contido na largura de banda do sinal. Isto significa que a duplicacao
do valor da frequéncia de amostragem reduz o ruido em aproximadamente 3 dB,

aumentando a resolucao em meio bit.

Na figura 2.7 ilustra-se a variacao da relagao sinal-ruido em funcao da amplitude
do sinal & entrada do quantificador. Para um sinal de amplitude muito pequena, que
possa ser confundido com o proprio ruido, a relagao sinal-ruido é unitéria, ou seja,
SNR = 0dB. Idealmente, a medida que a amplitude do sinal de entrada aumenta, o
valor de SNR aumenta até atingir o maximo SNR,,.«, que ocorre quando o sinal de
entrada atinge a sua excursao maxima, Xps. No entanto, a ocorréncia de saturacao
no quantificador para um valor de entrada superior a Xgg provoca uma redugao do

valor maximo de SNR, obtendo-se o seu valor de pico, SNRpic,.
Gama dinadmica

A gama dinamica (Dynamic Range — DR) é definida como a razao entre a poténcia
a saida correspondente a uma entrada sinusoidal de amplitude maxima, sem que

ocorra a saturacao do quantificador, e a mesma poténcia quando a entrada é uma
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SNR (dB)

< >
SNR =0 DR
‘LA/ :

R X Xow Xs X (dBY)

Figura 2.7 — Curva caracteristica da relacdo sinal-ruido em funcdo da entrada do quantifi-
cador.

sinuséide com a mesma frequéncia mas com uma amplitude tal que nao possa ser
distinguida do ruido, ou seja, SNR = 0dB. Nesta situacao particular, a gama
dinamica corresponde a maxima relagao sinal-ruido que é possivel obter com um
determinado conversor A/D. Essencialmente, a gama dinamica é uma indicagao de
até onde se pode ir abaixo da excursao méaxima do sinal sem que o sinal possa ser

confundido com ruido.

Resolucao efectiva

A resolucao efectiva é outra forma de expressar a gama dinamica de um conversor.
E geralmente utilizada para determinar o nimero de bits efectivos de um conversor
apos a determinacao pratica da sua gama dinamica.

No caso de um conversor A/D de ritmo de Nyquist ideal de resolugdo N bits, a

sua gama dinamica é dada por [25]:

DR =32""1  (dB) (2.11)

Manipulando esta expressao obtém-se o nimero de bits efectivos ( Effective Num-
ber Of Bit - ENOB) do conversor em fungao da sua gama dinamica ou, equivalen-

temente, da sua relacao sinal-ruido maxima:
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DR — 1,76 _ SNRuax — 1,76

ENOB = = 2.12
0 6,02 6,02 (212)
Se incluirmos o factor relativo a sobreamostragem:
NRyax — 1,76 — 10 log(M
ENOB = > 0 log(M) (2.13)

6,02

2.2 Conversores de ritmo de Nyquist

Os conversores A /D a taxa de Nyquist realizam amostragens, tal como o seu nome
indica, a frequéncia dupla da maior componente do sinal analégico de entrada. A uti-
lizacao desta categoria de conversores é imperativa em aplicacoes de alta frequencia,
tais como processamento de video ou transmissao de sinais a alta velocidade, onde
a utilizacao de técnicas de sobreamostragem levariam a valores impraticaveis da
frequéncia de amostragem. Muitas arquitecturas existem para a sua implementacao,
diferindo em aspectos tao distintos como o niimero de periodos de reldgio necessarios
a uma conversao completa ou a sua complexidade. Seguidamente, apresentam-se al-

gumas das arquitecturas mais conhecidas.

2.2.1 Conversores de um passo

Conceptualmente, a arquitectura de conversao A/D num passo (flash), ilustrada na
figura 2.8, ¢ bastante simples: um conjunto de 2V — 1 comparadores é utilizado para
quantificar directamente um sinal analégico numa resolucao de N bits. Para um
conversor A/D flash de N bits, a entrada analdgica é aplicada simultaneamente a
(2N —1) comparadores, sendo feita em cada um deles uma comparagao com um valor
discreto de referéncia. Estes valores estao espacados entre eles de uma quantidade
minima correspondente ao bit menos significativo (LSB = Xpg/2"), em que Xrg é a
excursao maxima em amplitude do sinal de entrada. Os comparadores apresentam
simultaneamente & safda 2V — 1 estados légicos. Se, por exemplo, a entrada tem um

valor de 1/4 da excursao méxima, todos os comparadores cuja referéncia é igual ou
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inferior a 1/4 da excursao méxima terao na saida um nivel légico ‘1’ e os restantes

o nivel ‘0.
Vrer(+) @ 9 vm(?) 0 ¢
=R
= 2.
VRer, 281
—O Bn-1
—=
8
L 3
2R 3}
3 & —oO0B;
s,
3
O —oB
3
VREeF 20
VREF(_) J)

Figura 2.8 — Diagrama funcional da arquitectura flash.

Uma das grandes vantagens desta arquitectura é ser extremamente rapida, devido
a conversao ocorrer num unico ciclo. A desvantagem é que necessita de um elevado
numero de comparadores e de referéncias cuidadosamente emparelhados, por forma
a garantir a linearidade da conversao. Como para um conversor A/D flash de N bits
de resolucao sdo necessarios 2%V — 1 comparadores, os limites de integracao, o efeito
de carga provocado pela polarizacao dos comparadores, as tolerancias no fabrico dos
componentes e respectivos offsets restringem a implementagao pratica a conversores

que normalmente nao ultrapassam os 10 bits.

2.2.2 Conversores multipasso

Os conversores multipasso, tal como sugerido pelo seu nome, sao aqueles que neces-

sitam de vérios ciclos de relégio para efectuarem uma conversao A/D.

Conversores multipasso concorrenciais

A arquitectura multipasso, referida na literatura anglo-saxdénica por pipelined, ul-

trapassa algumas das limitagoes da arquitectura flash a custa de um aumento do
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tempo de conversao.

Estes conversores dividem a tarefa de conversao em varios estagios consecutivos,
como ilustrado na figura 2.9. Cada um destes estagios consiste num circuito de
amostragem e retencao (Sample and Hold - S&H), um conversor A/D com uma
resolugdo de m bits (conversor flash, por exemplo), usado para estimar o sinal, um

conversor D/A de m bits, um bloco de subtracgao analégico e um amplificador.

___D

>

(m-bit)

—> S&H il
A/D D/A
(m-bit) (m-bit)
m

Figura 2.9 — Diagrama funcional do conversor A/D multipasso.

Uin (t)
O—

Inicialmente, o circuito de amostragem e retencao do primeiro estégio retém o
sinal de entrada wv;,(t). Por sua vez, o conversor A/D de m bits converte o sinal
amostrado numa amostra digital que representa os m bits mais significativos do
resultado final. Esta amostra é entao aplicada a um conversor D/A de m bits e o
resultado é subtraido ao sinal analégico original. O sinal residual é entao amplificado
e enviado ao proximo estagio para igual procedimento. Este processo é repetido pelos
estagios necessarios até se obter a resolucao desejada. Em principio, um conversor
multi-passo com p estagios, cada um dos quais com resolucao de m bits, permite
realizar um conversor A/D de alta velocidade com uma resolu¢ao de n = m X p
bits. A vantagem desta arquitectura face a arquitectura flash é sé serem necessarios
px (2™ —1) comparadores. Esta vantagem é obtida a custa do aumento do tempo de
conversao, que agora ¢ de p ciclos de relégio. A titulo exemplificativo, um conversor
multipasso de 16 bits e 4 estagios requer apenas 30 comparadores ao invés dos
65535 necessarios na arquitectura flash. No entanto, em implementacoes préticas
sao normalmente gerados alguns bits adicionais, no sentido de serem utilizados como

correcgao de erros.
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Conversao A /D por aproximagoes sucessivas

A arquitectura por aproximacoes sucessivas pode ser entendida como o oposto a
arquitectura flash. Enquanto que nesta sao necessarios muitos comparadores para
uma conversao de um ciclo, no conversor de aproximacoes sucessivas, para se obter
uma resolucao de N bits, é necessario apenas um comparador para fazer uma con-
versao durante N ciclos. Esta arquitectura tem como elemento chave um registo de
deslocamento, vulgarmente designado Successive-Approzimations Register (SAR).
O conversor de aproximagoes sucessivas, representado esquematicamente na fi-
gura 2.10, pode ser entendido como se se tratasse de uma balanga. Num dos lados
coloca-se uma quantidade desconhecida e no outro lado um peso (gerado pelo SAR e
pelo D/A) de valor igual a 1/2 da excursao maxima, comparando-se os dois valores.
O primeiro peso representa o bit mais significativo. Se a quantidade desconhecida é
maior, o peso é mantido, caso contrario removido. Esta série de pesagens é repetida
n vezes, usando sucessivamente pesos de valor inferior numa progressao binaria, ou
seja, 1/4, 1/8,1/16,...,1/2 do valor da excursao total, até se obter a resolucio de
N bits desejada. Cada peso é um bit numa palavra bindria, sendo que o maior

representa o bit mais significativo e o menor, o menos significativo.

D/A BO---BN—I

o} D)~

Figura 2.10 — Diagrama funcional do conversor A/D por aproximagdes sucessivas.

2.2.3 Conversao por integracao no tempo

A integracdo no tempo é o processo mais lento de conversao A/D. Consiste essen-
cialmente em integrar um valor de referéncia conhecido e compara-lo com o tempo
resultante da integracao do sinal de entrada. O resultado final é obtido pela relagao
entre a contagem de impulsos de reldgio relativa ao sinal de entrada e o valor de

contagem que corresponde a excursao maxima de entrada, que é fixo.
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Integragao por rampa simples

A figura 2.11(a) representa a arquitectura mais simples de integracao no tempo,
sendo esta designada de rampa simples. Considerando as formas de onda represen-
tadas na figura 2.11(b), apds o inicio da conversao (Start), a tensao de referéncia,
Vrg, € integrada e varia linearmente entre um valor proximo de zero e uma tensao

ligeiramente acima da excursao maxima permitida para o sinal de entrada.
1 1 U un(®) Y :
S |_@ D QFHOEOC
S I
R ' @ CIRQ
VFS o— W —|
A u(t) Start
E@ —
l Bo...BN_1 t

GDJ‘ —>D_° Contador |-, £ Start _EOC
B — nbit [ |-o

fo
5 : ;

(a) Diagrama funcional (b) Formas de onda

Vin (t) O

m (t) -y

Figura 2.11 — Conversdo A/D por integragdo no tempo (rampa simples).

Quando o valor do integral se torna igual ao valor do sinal a converter, vy, (1), a
conversao € finalizada, sendo sinalizado pelo sinal EOC. Este intervalo de tempo é
proporcional ao periodo, Tk, do relégio utilizado, ou seja, vy, = k BTk, onde
k (Vs™!) é a inclinacao da rampa e B é o nimero de impulsos de relégio de periodo
Tork.

Para uma inclinagao k de Vig/(2Y Tork), o resultado da conversao B pode ser

obtido pela relacgao:

Um B
Ves 2N

onde N é o nimero de bits do conversor. O tempo de conversao é dependente do

(2.14)

sinal de entrada, ou seja, Tcony < 2V Terk. A rampa é gerada por um integrador
cuja entrada esta ligada a uma referéncia precisa. Observando a figura 2.11, a saida

do integrador é:

1 t
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A grande vantagem desta arquitectura reside na sua simplicidade. No entanto,
desvios na frequéncia do relégio levam a erros de conversao e, além disso, é uma

arquitectura que depende da precisao dos valores absolutos de R e de C'.

Integracao por dupla rampa

A arquitectura de dupla rampa, representada esquematicamente na figura 2.12, per-
mite obviar o problema da precisao dos componentes, visto que agora a integragao ¢é
feita em dois passos. Durante o primeiro periodo de integracao, a tensao de entrada

Uin(t), é integrada por um periodo de tempo desconhecido 77.

Y S Start EOC
nbit Jgr g, t
(a) Diagrama funcional (b) Formas de onda

Figura 2.12 — Conversdo A/D por integracdo no tempo (dupla rampa).

O valor do integral assim obtido é comparado com o resultante da integragao de

uma referéncia constante durante um tempo 75. Igualando os valores dos integrais:
1 T 1 T +T>

—_— n(t) dt = —— dt 2.1
RC J, Uin(?) RC Jy, Vs (2.16)

Se considerarmos que o tempo maximo de integracao do sinal de entrada é de
2N Terk, entdo a relacao entre a tensao de entrada e o valor da referéncia, que

representa o maximo valor de entrada, é determinada por:

Vin B

onde B representa o resultado da conversao. Relativamente a arquitectura em rampa

simples, o facto de se integrar em dois passos tem a vantagem de o resultado da
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conversao nao depender de valores precisos de R e de C'. No entanto, as desvantagens
sao as mesmas que as observadas na arquitectura de rampa simples. Além da sua
baixa taxa de conversao, apresenta um tempo de conversao variavel, funcao de vy,

que é determinado por Tcony = (2 + B) Terk < 2V Tork.

2.2.4 Comparagao dos conversores A /D tradicionais

As diversas topologias de conversao tradicionais podem ser comparadas com base
na resolucao que ¢ possivel obter, taxa de amostragem, velocidade relativa a area
relativa ocupada por cada uma. Na tabela 2.2 apresentam-se as topologias anteri-
ormente referidas, com alguns parametros que podem servir para as distinguir®. Os

conversores Delta-Sigma aparecem na tabela apenas para fins de comparacao.

Tabela 2.2 — Resumo comparativo das arquitecturas A/D tradicionais.

Arquitectura Resolucao Amostras Velocidade Area
(bits) por segundo relativa relativa
Dupla Rampa 12-20 10-30 Lenta 3
Rampa Simples 12-18 10-30 Lenta 1
Delta-Sigma 12-24 103-10° Média 8
Aprox. Sucessivas 8-16 10%-10 Média 10
Pipelined 8-16 105-107 Répida 12
flash 8-12 105-10° A mais rapida 14

60s valores de velocidade e de resolucdo sdo meramente indicativos e destinam-se apenas a
estabelecer uma comparagao.
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2.2.5 Dificuldades na integracao em tecnologia CMOS

A crescente evolucao das tecnologias VLSI, que se traduzem essencialmente na dimi-
nuicao das dimensoes dos elementos activos e na reducao das tensoes de alimentacao,
leva a que a precisao e a gama dinamica dos componentes analégicos se tornem cada
vez mais reduzidas. Além disso, os conversores A/D tradicionais de ritmo de Ny-
quist, pelo facto de converterem um sinal a sua frequéncia de Nyquist, requerem
normalmente filtros de entrada analdgicos de elevada selectividade e apresentam
uma elevada sensibilidade ao ruido do substrato, bem como as imperfeigoes dos cir-
cuitos constituintes. Estes sao alguns dos problemas associados aos conversores A /D

tradicionais que tornam dificil a sua implementagao em tecnologia CMOS [26].

A concepcao de interfaces sensoriais de tipo misto, ou seja, sinais analdgicos e
digitais presentes no mesmo circuito, deve levar em consideracao algumas técnicas
e arquitecturas de conversao que permitam satisfazer os requisitos da interface em
termos de relacao sinal-ruido. Circuitos analdgicos sao mais sensiveis a perturbacoes
e, deste modo, a maioria das fungoes de processamento de sinal devem ser realizadas
no dominio digital e o conversor A/D deve estar o mais junto possivel a fonte, ao
longo da cadeia de sinal. Além disso, as técnicas de conversao A /D devem possuir um
elevado grau de robustez contra os desvios das caracteristicas dos componentes que
provocam uma reducao no desempenho da interface. A préxima classe de conversores

tenta resolver muitos destes problemas.
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2.3 Conversores Delta-Sigma

Os conversores A /D sobreamostrados tornaram-se bastante populares na obtencao
de interfaces A/D de elevado desempenho, por resolverem alguns dos problemas
encontrados na implementacao, em tecnologia CMOS, dos tradicionais conversores
A/D de ritmo de Nyquist, e por utilizarem circuitos simples e robustos. Por um
lado, a utilizacao de uma frequéncia de amostragem muito maior reduz a selectivi-
dade do filtro de entrada, permitindo a utilizagao de um simples filtro passa-baixo
passivo de primeira ordem. A filtragem mais exigente e robusta é neste caso realizada
no dominio digital. Por outro lado, e por forma a obterem-se elevadas resolucoes,
técnicas de sobreamostragem e de modulacao de ruido sao normalmente empregues
nos conversores A /D sobreamostrados, sendo neste caso denominados de modulado-
res Delta-Sigma (AX)". O conjunto composto pelo modulador AY e por um bloco
de processamento digital sinal, que executa as funcoes de filtragem e decimacao, é

designado por conversor A/D AX.

O nome de modulac¢ao Delta-Sigma (AX) advém da modulacao Delta — a pri-
meira forma de conversao A /D sobreamostrada —, introduzida em 1946 como forma
de codificacao de sinais telefénicos utilizando palavras de apenas um bit. Em 1962,
Inose, Yasuda, e Murakami [27] combinaram a modulac¢ao Delta com modulacao de

ruido, dando origem a modulacao Delta-Sigma.

Na figura 2.13 ilustra-se o diagrama de blocos de um conversor A /D que combina
modulacao AY com um bloco de filtragem digital e decimacao.

O primeiro estagio é o filtro de anti-sobreposicao espectral. Devido a utilizacao
de sobreamostragem, um simples filtro RC é suficiente para esta funcao. De seguida,
o sinal é amostrado a uma frequéncia muito superior a sua frequéncia de Nyquist
por um circuito de amostragem e retencao. O sinal é posteriormente processado pelo
modulador AY que converte (ou modula) o sinal analégico discreto no tempo num

sinal digital de baixa resolu¢ao (normalmente 1 bit). Esta modulagao nao altera a

A modulacdo Delta-Sigma é algumas vezes referida como modulacdo Sigma-Delta. Embora
sejam duas designagoes para o mesmo modulador, utilizar-se-4 neste trabalho a primeira, visto ser
a original como proposto por Inose, Yasuda e Murakami [27], em 1962.
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Figura 2.13 — Conversdo A/D por sobreamostragem e modulag3o de ruido.

amplitude do ruido de quantificacao, mas sim a sua densidade espectral, deslocando
a sua energia para frequeéncias mais elevadas, onde pode ser facilmente removido
por filtragem digital. Apds o processo de filtragem digital, o sinal é decimado para
a sua frequéncia de Nyquist. A combinagao da filtragem digital e da decimagcao
permite entao converter o sinal de baixa resolugao presente a saida do modulador,
normalmente codificado em 1 bit e a frequéncia de sobreamostragem, num codigo
binario de N bits que ocorre a taxa de Nyquist. E deste modo que 0s conversores

A/D AY trocam a resolugdo no tempo por resolu¢ao na amplitude.

2.3.1 Modulacao de ruido

Os moduladores A utilizam realimentacao negativa por forma a obterem o efeito de
modulacao de ruido. Embora a maioria dos conversores AY, use uma quantificacao
de 1 bit (isto é, apenas dois niveis a saida) devido a linearidade inerente entre os
dois niveis, a andlise pode ser feita considerando genericamente uma quantificagao
multi nivel. Considere-se um modulador A e o seu modelo linear genericamente
representados na figura 2.14, onde Y (z) é a transformada z da saida y(kT}), E(z) a
transformada z do erro de quantificacao e(k7y), X (z) a transformada z do sinal de
entrada x(kTy). As fungoes de transferéncia do filtro e do conversor D/A sao H(z) e
G(z), respectivamente. Para simplificacao da andlise, considera-se o conversor D/A
ideal, ou seja, G(z) = 1.

H(z) representa a func¢ao de transferéncia de um filtro discreto e o seu ganho
a baixas frequéncias é normalmente elevado. Por aplicacao do principio de sobre-

posicdo, obtém-se a saida Y'(z):
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Figura 2.14 — Representacdo genérica de um modulador AX.

H(z) x 1

Y(z)= 700 (2) + TS A0 E(z) (2.18)

As fungdes de transferéncia do sinal, Str(z), e do ruido de quantificagao, Nrgp(z),

sao definidas como:

_Y() _ H(?)
Sri(z) = X(z) 1+ H(2) (2.19)
Nypp(z) = L) ! (2.20)

E(z) 1+H(z)

Note-se que os zeros de Nrp(2) s@o iguais aos pdlos de H(z), ou seja, a medida
que H(z) tende para o infinito, Nyp(2) tenderd para zero. Combinando a reali-
mentagao com o elevado ganho de H(z) ao longo da largura de banda do sinal, a
densidade do ruido de quantificacao pode ser modulada de uma forma 1til, ou seja,
tornar Nrp(z) muito proximo de zero e Srp(z) préximo da unidade. Deste modo
consegue-se uma elevada reducao do ruido de quantificacao ao longo da largura de
banda do sinal, enquanto que o préprio sinal permanece inalterado. A realimentagao
nao reduzira o ruido de alta frequéncia, visto que o ganho da malha é baixo nesta
gama de frequéncias. A filtragem deste ruido é feita posteriormente por filtragem
passa-baixo digital.

No caso da modulagao de ruido de 1* ordem, Ny (z) deve ter um zero a frequéncia
DC (isto é, 2 = e™“T = 1, onde w = 0), de modo a que o ruido de quantificacao

de baixa frequéncia seja filtrado. Como os zeros de Nrp(2) sao iguais aos pélos de
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H(z), H(z) deve ter um pélo em z = 1, dando origem a funcao de transferéncia de

um integrador discreto:

I 271
2—1 1—21

H(z) = (2.21)

2.3.2 Modulador Delta-Sigma de 1* ordem

A arquitectura mais simples de implementacao da modulacao de ruido consiste no

modulador AY. de 1* ordem, cujo modelo linear é ilustrado na figura 2.15.

e(kT)

(KT, ' +J’ y(kT
. %@D —O— =

Integrador Discreto Quantlﬁcador ,5

Figura 2.15 — Modelo linear de um modulador A de primeira ordem.

Neste modelo, o modulador é composto por um somador a entrada, um integrador
discreto (acumulador), um quantificador de 1 bit e um conversor D/A de 1 bit no
ramo de realimentacao. A saida do modulador é realimentada, sendo subtraida a
entrada do modulador®. O resultado é integrado e posteriormente quantificado em
dois niveis distintos (£A/2).

Considerando um valor DC no intervalo | — A/2, +A/2[ para a entrada z(kT}),
quando a saida do quantificador, y(kTy), tem o valor +A/2, esta é maior do que
a entrada z(kT;) e deste modo o integrador acumula um valor negativo do erro
z(kTy) — ya(kTy), reduzindo essa diferenga. Apds alguns ciclos, o integrador ja
acumulou um nimero suficiente de erros por forma a que o quantificador comute para
—A/2, tornando agora o erro positivo. Os erros positivos serdo entdao acumulados

até que a saida do quantificador passe novamente ao valor +A/2. Fazendo a média

8Considera-se o conversor D/A ideal, ou seja, y,(nTs) = y(nTy)
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do valor binario a saida do quantificador, o erro entre a saida e a entrada foi reduzido
devido a realimentagao negativa, ja que os erros positivos cancelam o valor dos erros
negativos. Ao longo de um periodo de tempo, a diferenca acumulada entre o sinal de
entrada e o sinal realimentado tenderd para zero, e a densidade de impulsos ‘+A /2’
e ‘—A /2" a saida serd uma aproximagao digital da entrada, ou seja, quanto maior a

entrada, maior a densidade de ‘+A/2’ e, vice-versa.

Utilizando equagoes as diferengas na andlise, a saida do integrador u[k| é dada

por?:

ulk] = alk — 1] — ya[k — 1] + ulk — 1] (2.22)

onde z[k — 1] representa o sinal de entrada, y,[k] a representacao analdgica da saida
ylk]. A saida y[k] do quantificador toma os valores £A /2, dependendo do sinal a sua
entrada, u[k]. O erro de quantificagao e[k] pode agora ser definido como a diferenga

entre a saida y[k] e a entrada do quantificador u[k]:

e[k] = y[k] — ulk] (2.23)

Assumindo que o conversor D/A no ramo de realimentacao ¢ ideal, ou seja,
Ya[k|=y[k], a saida pode ser descrita em funcao da entrada e do ruido de quanti-

ficacao:

ylk] = x[k — 1] + (elk] — e[k — 1)) (2.24)
Aplicando a transformada z resulta:
Y(2)=2"X(2)+(1-27") E(2) (2.25)

onde Y (z) é a transformada z da saida do modulador y[k], X (z) a transformada z

da entrada z|k| e E(z) a transformada z do erro de quantificacao elk].

9A notacao de x[k] foi escolhida meramente por questoes de simplicidade de escrita e corresponde
ao valor do sinal z(¢) no instante de amostragem k, ou seja, x(kTy).
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Recordando a expressao (2.18), as fungoes de transferéncia do sinal e do ruido
sdo, neste caso, Srr(z) = 271 e Nrp(z) = (1 — z71), respectivamente. A saida é
entao composta por uma versao atrasada da entrada e pelo ruido de quantificagao,
que foi modulado por um filtro passa-alto de 1* ordem. Como o zero de Nyg(z) esté
em z = 1, Npp(z) provoca uma atenuagao infinita a frequéncia DC, diminuindo a
uma taxa de 20dB/dec.

Tendo em conta que a componente do ruido de modulagao presente em Y (z) é
N(z) = Nrp(z) E(z) = (1—27') E(z), a sua densidade espectral de poténcia, E(f),
¢ determinada por:

N(f) = B(f) [1 - =7, (2.26)

onde, aplicando a transformada z e substituindo z = ¢/“7 para frequéncias reais,

11—z = [1- o121/ Fs

+inf/fs _ a=inf/fs
_ |e s e i/ 2] e—jﬂf/fs|
2j

= |2sin(nf/f)l (2.27)

resulta em:

N(f) = \/@ sin (WQT) , (2.28)

O total de ruido de quantificagao contido na largura de banda do sinal, nZy,
pode entao ser calculado elevando ao quadrado e integrando a densidade espectral

do ruido, ou seja:

/B
0
A1 fIm )
- 7 Rk ar
A% 72 1 fs
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Recordando as expressoes (2.8) e (2.10), a relagao sinal-ruido que é possivel obter,

num modulador AY de 1% ordem para uma entrada sinusoidal, é dada por:

52 36 22N M3
SNR oy = 10 log(—") = 10 log(————), (2.30)
NEw 8T
ou:
SNRpax = 6,02 N 4+ 1,76 — 5,17 4+ 30 log(M) (dB) (2.31)

Como podemos observar pelo resultado, a duplicacao da taxa de sobreamostra-
gem M reduz o ruido em cerca de 9 dB, ou seja, aumenta a resolucao efectiva do
modulador AY, de 1* ordem em cerca de 1,5 bits. Embora a utilizacao deste tipo de
modulador melhore significativamente o valor de SNR face a utilizacao de apenas
sobreamostragem, ainda é necessaria uma elevada taxa de sobreamostragem (maior
do que 1500) para atingir um desempenho equivalente a 16 bits.

Uma das principais desvantagens deste simples modulador, e que normalmente
limita a sua aplicacao, ¢ a possibilidade de ocorréncia de tons de baixa frequéncia,
e portanto contidos na largura de banda do sinal, para determinados valores DC da
entrada x(t).

Por forma a ilustrar a ocorréncia deste fenémeno, assuma-se que neste caso o
quantificador e o conversor D/A s@o de 1 bit e que os seus niveis de saida sao 0V e
1V (A =1V), e que aentrada tem um valor constante de amplitude k/m V, onde
k e m sao nimeros primos e k£ < m. Neste caso, é possivel ter um padrao periédico
a saida do integrador, de periodo igual a m impulsos, contendo k£ impulsos de valor
1V e (m—k) impulsos de valor 0 V. O valor médio a saida do modulador serd igual a
entrada x(t) e, mesmo assim, nestas condigoes, a malha pode estabilizar num regime
oscilatério. No exemplo da figura 2.16 o valor da entrada é (3/7)A, o que significa
que o padrao ilustrado se repete a cada 7 ciclos. Se o valor m for suficientemente
elevado de modo a que m > f/fg = 2M, entao a componente fundamental f;/m da
oscilacao sobrepor-se-a a banda do sinal, e deste modo aparecera na saida final como
um tom sinusoidal de amplitude consideravel, dando origem ao designado pattern

noise [26].
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Figura 2.16 — llustracdo do efeito de pattern noise no modulador A3 de 1% ordem - Saida
do modulador (y(t)), e saida do integrador (u(t)) para uma entrada DC de amplitude (3/7) V

Um dos modos de evitar o aparecimento do pattern noise é injectar na entrada
um sinal AC'%) por forma a reduzir a correlacio entre e(kT}) e z(kT,). No en-
tanto, esta solucao tem também o inconveniente de reduzir a gama dinamica do
sistema [28]. O método mais eficaz de resolver este problema é precisamente a

utilizagao de moduladores de ordem superior.

0T écnica vulgarmente referida por dithering.
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2.3.3 Modulador Delta-Sigma de 2% ordem

A modulacao de ruido de 2% ordem pode ser obtida através da utilizacao de dois
integradores em cascata. No entanto, um sistema com dois integradores numa malha
pode apresentar problemas de estabilidade, pelo que uma malha interior é adicio-
nada, por forma a estabilizar o modulador, tal como ilustrado na figura 2.17, onde

se representa a estrutura convencional de uma modulador AY de 2* ordem.

0 e(kT)
il 1° Integrador :" 2° Integrador +
wz) 3  y(kT)
PO O
. Pt j
’ -1 5 5
' Z ' ' Qua.ntlﬁcador

kT/f
(P74

Figura 2.17 — Estrutura convencional de um modulador AY, de segunda ordem.

Seguindo o procedimento utilizado na seccao anterior, a saida do modulador é
dada por:

ylk] = x[k — 1] + (elk] — 2 e[k — 1] + e[k — 2]) (2.32)

ou seja, o ruido presente a saida é agora a segunda diferenca do erro de quantificagao.

Aplicando a transformada z resulta:

Y()=2z' X))+ (1-21Y*E(2) (2.33)

Calculos similares aos efectuados na secgao anterior permitem estabelecer a den-
sidade e a poténcia do ruido de quantificacao, bem como a relacao sinal-ruido para

um sinal de entrada sinusoidal:

N(f) = 32?—22@ sin’ (%) (2.34)
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A2t 1
2 _
BN S T35 A (2:35)
SNRypax = 6,02 N + 1,76 — 12,9 + 50 log(M)  (dB) (2.36)

A expressao (2.36) indica que num modulador A de segunda ordem a duplicagao
da taxa de sobreamostragem, M, aumenta a relagao sinal-ruido em cerca de 15dB,
o que se traduz num aumento da resolucao efectiva em cerca de 2,5 bits.

Outro aspecto importante que distingue a modulacao de segunda ordem da de
primeira é que o aparecimento de tons, ao longo da largura de banda, é largamente
atenuado pela presenca do segundo integrador, que reduz a dependéncia do ruido
de quantificacao nas recentes amostras do sinal de entrada, reduzindo desta forma

a sua correlagao.

Escalonamento de ganho

Para a estrutura convencional representada anteriormente na figura 2.17, mostra-se
que a saida de ambos os integradores é varias vezes superior a excursao do sinal
analdgico de entrada (£A/2) [25]. Este requisito representa algumas dificuldades
de implementacao em tecnologias CMOS, dado que, nestas, a gama dinamica dos
componentes é normalmente restrita. A arquitectura ilustrada na figura 2.18 per-
mite uma menor excursao nos integradores, através do escalonamento dos ganhos a

entrada de cada um.

z ( kT, ) Atraso Atraso

— OB~z OO~z ﬂ(:%q A
) T L Guitentr

A

{D/A

Figura 2.18 — Arquitectura modificada de um modulador AY. de segunda ordem.
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Embora a sua funcao de transferéncia seja a mesma, esta arquitectura difere da
configuracao tradicional em dois aspectos: um atraso no ramo directo é incluido em
ambos os integrados, simplificando deste modo a sua implementacao em circuitos
analégicos amostrados, e cada integrador é precedido de uma atenuagao de 0,5. Com
esta arquitectura, o requisito de excursao de saida de cada integrador é apenas o de
ser ligeiramente superior a excursao maxima do sinal de entrada. Genericamente, os
blocos de ganho 0,5 na estrutura da figura 2.18 podem ser colocados antes do ponto
soma, tornando o escalonamento mais flexivel e simplificando a sua implementagao.
Assim, a estrutura de um modulador de segunda ordem pode ser representada pelo
diagrama da figura 2.19, onde os factores de ganho g, g;, g2 e g, sdo idénticos e

iguais a 0,5.

A

{D/A

Figura 2.19 — Arquitectura genérica de um modulador AY, de segunda ordem.

Na figura 2.20 compara-se o efeito da modulacao de ruido obtida através da
utilizacao de moduladores AY com quantificacao de 1 bit de 1% e 2* ordens. Como
se pode observar, complementando a sobreamostragem com modulacao de ruido
reduz-se significativamente o ruido na banda de interesse. E também claro que para
o mesmo valor da taxa de sobreamostragem, o aumento da ordem do modulador AX
traduz-se numa maior reducao de ruido na largura de banda do sinal, aumentando

a relagao sinal-ruido.
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Figura 2.20 — Modulacdo de ruido obtida pelos moduladores AY. de 1% e 2% ordens.

2.3.4 Arquitecturas de conversores A/D AY

Dependendo da forma como sao implementados, os conversores AY podem ser clas-

sificados nas seguintes categorias:
1. Ordem reduzida, unico estagio e quantificador de 1 bit;

2. Ordem elevada, tnico estagio e quantificador de 1 bit;

w

. Multiplos estagios em cascata com correccao de erro;
4. Quantificacao multi-bit.

Os moduladores AY. de primeira e de segunda ordens abordados anteriormente,
pertencem a primeira categoria desde que utilizem uma quantificacao de 1 bit. Estas
arquitecturas sao caracterizadas pela sua estabilidade e apresentam poucas restrigoes
a excursao maxima do sinal de entrada e a sua implementacao é relativamente
simples. No entanto, devido a sua reduzida ordem, nao conseguem atingir valores

elevados de SNR com taxas de sobreamostragem baixas ou médias.

Moduladores de um estagio de ordem elevada

A estrutura da malha utilizada no modulador de segunda ordem pode ser extendida
para criar um modulador de ordem L, conforme ilustrado na figura 2.21. Quando um

modulador é composto por L integradores, e nao ocorre saturacao do quantificador,
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a sua andlise linear [28] mostra que a densidade e a poténcia do ruido de modulagao

podem ser descritas por:

z(k) =1 21 21 +% y(k)
+@ 1—z—1 @ 1—z— 1 _'1® 1—-1 Z %ﬁad T
T T ..... T { D/A
Figura 2.21 — Diagrama de blocos de um modulador de um estagio e ordem L.
A2 T\1"
N(f) =25 T [QSin (”2 )} (2.37)
AQ oL 1 2L+1
ny = — — (= (2.38)
12 2L+1 \ M

e o valor maximo de SNR que pode ser obtido é:

2L+ 1
SNRmaX = 6702N + 1,76 + 10 log (T—Z
m

) +10 (2L + 1) log(M) (2.39)

A equagao (2.39) indica-nos que o ruido cai cerca de 3(2L —1) dB cada vez que se
duplica a taxa de sobreamostragem M, aumentando a resolugao em (L — %) bits. No
entanto, a estabilidade da malha torna-se bastante precaria para filtros de ordem
L > 2. A analise linear de moduladores de ordem L, que resulta numa funcao
de transferéncia do ruido do tipo Nyp(z) = (1 — z7!)¥, nao permite prever a sua
estabilidade, ja que o ganho equivalente do quantificador de 1 bit varia abruptamente
com o valor a sua entrada. Por forma a garantir a estabilidade de malha é necessario
que o ganho equivalente do quantificador seja elevado. Deste modo, e para um
valor de saida constante, esta situacao s é possivel se a entrada do quantificador
for pequena. Por forma a que isso seja possivel, a amplitude maxima do sinal de

entrada tem de ser restringida a um valor muito pequeno, reduzindo-se deste modo

a sua gama dinamica.



52 CAPITULO 2. CONVERSAO ANALOGICO-DIGITAL

Na pratica, os coeficientes do filtro de malha devem ser cuidadosamente escolhi-
dos e a estabilidade é, normalmente dependente da amplitude do sinal de entrada.
Alids, a andlise da estabilidade da malha deve ser simulada em tempo discreto ao
invés da utilizagao do seu modelo linear. O aspecto da estabilidade é normalmente
conseguido definindo-se uma gama de amplitudes de entrada “segura”, o que também
esta relacionada com a escolha dos coeficientes.

Na figura 2.22 compara-se o aumento da relagao sinal-ruido SNR em funcao da

taxa de sobreamostragem M, para moduladores AY. de 1 bit e de ordens 1, 2, 3 e 4.

140
120 L B AR
L R SE S i SR S GOR S

sof LA T

SNR (dB)

L R P it B

T e e e

1 1 (9 dB/oitava) ‘
20 e e e

. R R T R
4 8 16 32 64 128 256 512

Taxa de sobreamostragem, M

Figura 2.22 — SNR em fung¢do da ordem do modulador e da taxa de sobreamostragem.

Moduladores em cascata

Uma alternativa a implementacao de moduladores AY de ordem elevada, e que nao
apresenta os problemas de estabilidade associados as implementagoes de um tunico
estagio, é a arquitectura multi-estagio ou em cascata, como ilustrado na figura 2.23.
Um modulador deste tipo consiste na ligacao em cascata de varios moduladores de
ordem reduzida, cada um com o seu quantificador.

Cada modulador em cascata converte o erro de quantificacao do modulador an-
terior. Os erros resultantes de todos os moduladores, excepto do tltimo, é entao
cancelado digitalmente. Nesta arquitectura, a estabilidade é garantida, desde que

os moduladores utilizados sejam também estaveis.
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Figura 2.23 — Diagrama de blocos de um modulador em cascata.

Uma das desvantagens desta estrutura em cascata é que para cancelar o erro de
quantificagao e;(k) é necessario reproduzir exactamente as fun¢oes Hi(z) e Hy(z)
na funcao de transferéncia usada no cancelamento de erro. Se estas condi¢oes nao
forem satisfeitas, existird na saida y(k) uma componente de erro devido a e;(k),

degradando a relacao sinal-ruido.

Moduladores com quantificagao multi-bit

Como referido anteriormente, os moduladores AY. de 1 bit utilizam um conversor
D/A de 1 bit no ramo de realimentagao, que devido a sua inerente linearidade,
nao requer elevada precisao de componentes analdgicos. Alids, este aspecto tornou
este tipo de arquitectura bastante atractiva na sua implementacao em tecnologia
CMOS. No entanto, pode ser observado das equacoes (2.31) e (2.36) que, se for
empregue uma quantificagao multi-bit nos moduladores ilustrados nas figuras 2.15
e 2.17, se pode obter um aumento do valor de SNR de aproximadamente 6 dB por
cada bit adicional de quantificacao. Isto deve-se a que o degrau de quantificacao A
na equagao (2.6) é reduzido por um factor de 2 por bit, e deste modo a poténcia
do ruido de quantificacao sera reduzida de um factor de 4 por cada bit adicional do

quantificador.
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A quantificacao multi-bit tem, no entanto, que ser executada durante apenas
um ciclo de relégio, visto que a estabilidade e a modulacao de ruido dependem
do atraso provocado na malha. Para tal é empregue um conversor A/D do tipo
flash para efectuar a quantificagao. Por um lado, a nao-linearidade do conversor
A/D ird aumentar o ruido de quantificagao, mas que serd entretanto atenuado pelo
processo de modulacao de ruido. O mesmo ja nao podera ser dito em relacao ao
conversor D/A interno, dado que a sua nao-linearidade afectara directamente o sinal
de saida. Isto podera ser observado pela analise do modelo linear representado na
figura 2.24, onde a(k) representa o desvio do quantificador em relagao a sua fungao
de transferéncia ideal, ou seja, a sua nao-linearidade, e(k) o erro de quantificagao, e

d(k) representa o erro devido a nao-linearidade do conversor D/A.

Quantificador N-bit i
e(k) Qa(k)

Figura 2.24 — Modelo linear de um modulador A com quantificacio multi-bit com erros
de n3o-linearidade.

Para que a modulagao de ruido possa ocorrer é necessario que o ganho de H(z)
seja elevado a baixas frequéncias. Deste modo, quer a(k) quer e(k) serao reduzidos
por este ganho elevado quando referidos a entrada x(k). No entanto, o erro d(k)
incide no ramo de realimentacao, pelo que a linearidade da saida y(k) nao poderd ser
melhor do que a linearidade do conversor D/A interno. Por exemplo, para se obter
16 bits de resolugao num conversor AY multi-bit, é necesséario que o conversor D/A
tenha uma precisao equivalente, ou seja, 1/2'6 = 0,0015%. Uma implementacio
directa deste tipo de arquitectura requer que se utilizem processos mais dedicados

para se obterem componentes de precisdo (por exemplo, resisténcias ajustadas por

laser) e acaba por desvirtuar a vantagem da utilizagao da quantificagao de 1 bit nos
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conversores A /D AY .

Tendo em conta os procedimentos de andlise efectuados nos casos anteriores,
determina-se que para o caso genérico de um modulador AY de ordem L, com
quantificacao interna de B bits e taxa de sobreamostragem M, a poténcia do ruido

na banda de interesse é determinada por:

2 oL 2L+1
nl, = — 2 i L (2.40)
12 (28 -1)2 2L+1 \ M
e o valor maximo de SNR que é possivel obter:

2L +1
(28 —1) TJZ M (2.41)
m

3
SNRmax -3
2

2.3.5 Efeito das nao-idealidades dos circuitos constituintes

Como referido anteriormente, a maxima relacao sinal-ruido que teoricamente é
possivel obter com um modulador AY. depende de trés parametros relacionados
com a escolha da arquitectura: a ordem L do modulador, o nimero de bits B do seu
quantificador e da taxa de sobreamostragem M. No entanto, as expressoes obtidas
anteriormente tém apenas em consideracao o ruido introduzido pelo quantificador.
Embora a conversao A/D AY seja intrinsecamente menos sensivel as nao-idealidades
dos blocos constituintes, é necessario ter em consideracao o impacto de outras fontes
de ruido, principalmente em aplicagoes de alta resolugao e/ou conversao de sinais
de baixo nivel. Quando todas as fontes de ruido sao consideradas, estas definem o
nivel total de ruido presente a saida do modulador. Por exemplo, para se obter um
desempenho efectivo de 16 bits é necessario que a poténcia total do ruido a saida do
modulador seja inferior em cerca de 98 dB (noise floor), em relagdo a um sinal cuja
amplitude seja igual a excursao de entrada maxima do modulador, sem que isso nao

cause a saturacao do quantificador.

As nao-idealidades que afectam o comportamento dos moduladores AY. podem
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ser agrupadas em duas categorias:

1. Nao-idealidades que afectam directamente as fungoes de transferéncia do sinal
e do ruido, Str e Ntp, respectivamente. Essencialmente sao fontes de ruido
originadas pelo comportamento dinamico dos componentes utilizados na malha
do modulador, como por exemplo o ganho DC finito do integrador, erro na
constante de tempo do integrador e o atraso provocado pelo conversor D/A

no ramo de realimentagcao.

2. Nao-idealidades que adicionam outras fontes de ruido, que, pela sua natureza,
nao sao atenuadas na largura de banda de interesse pela fun¢ao de modulacao
de ruido. Nesta categoria estao incluidos outros factores relacionados com as
nao-idealidades do integrador (ruido térmico, taxa de variacao da tensao de
saida e méaxima excursao de saida), nao-idealidades relativas ao comparador

(histerese e desvio) e a instabilidade do relégio (jitter).

De seguida abordam-se algumas destas nao-idealidades e o modo como afectam

o desempenho de um modulador AY .

Nao idealidades do integrador

No dominio da transformada z, um integrador tem uma funcao de transferéncia:

1

H(z) = D~

onde go representa um factor de ganho que precede o integrador e Fy um factor que

indica as perdas do integrador. O seu ganho DC é determinado para z = 1, ou seja:

H(1) = Hy = 1—90130 (2.43)

Num integrador ideal, o factor Py que traduz as perdas ¢ igual a unidade, o que
se traduz no ja esperado ganho DC infinito. Na prética, tal situacao nao é possivel,

dado que o que o integrador utiliza um amplificador operacional de ganho DC finito,
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e Py é sempre inferior a unidade. A consequéncia desta perda é que apenas a fraccao
Py da saida anterior do integrador é adicionada a nova entrada.

O ganho limitado a baixas frequéncias reduz deste modo a atenuacao do ruido
de quantificacao na banda de interesse e, consequentemente, altera a funcao de
modulagao de ruido. Isto traduz-se no aumento do ruido de quantificacao contido

na largura de banda do sinal, cuja proporgao é dada por [25]:

A n? 5 (M\* 10 /M\?
w2 <—) +— (—) (2.44)
NEw T H, 37 H,

Esta expressao permite deduzir que para um ganho DC do integrador igual ao

valor da taxa de sobreamostragem M, o ruido de quantificacao contido na banda de
interesse aumenta somente de 1dB. Na pratica, o ganho DC é normalmente mais

elevado, por forma a também reduzir alguma distor¢ao harmonica.

Existem outras nao-idealidades que estao associadas as caracteristicas do ampli-
ficador operacional utilizado no integrador. A largura de banda para ganho unitario
(unity-gain bandwidth) e a taxa de variagdo da saida (slew-rate), embora relacio-
nadas, limitam a maxima frequéncia de operacao. Além disso, valores inadequados
destes parametros levam a incapacidade do integrador poder atingir o seu valor final.

Estas nao-idealidades serao abordadas posteriormente em maior detalhe.

Atraso provocado pelo conversor D/A

Um conversor D/A ideal responde imediatamente aos flancos dos impulsos que
provéem do quantificador (ou comparador, no caso de quantificagdo de 1 bit). No
entanto, os tempos de comutagao nao nulos dos transistores utilizados no compara-
dor, bem como o tempo de reacgao do préprio conversor D/A, originam um atraso
entre o processo de quantificagao e a actualizacao da saida do conversor D/A. Este
atraso, vulgarmente referido por Fzcess Loop Delay, provoca a alteracao da margem
de fase da malha do modulador, que se pode traduzir num aumento da susceptibili-
dade para o modulador se tornar instavel. Isto deve-se essencialmente ao aumento

da ordem do modulador causada pela adicdo do termo z~¢, onde d representa o
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atraso, que provoca um deslocamento dos polos e zeros da funcao de transferéncia
do modulador. Prova-se [29] que enquanto o atraso for constante e o modulador se
mantiver estavel, nao existira degradacao do valor de SNR. No entanto, no caso do
atraso ser dependente da amplitude do sinal de entrada, este pode ser considerado

ruido branco e, deste modo, degradar a relagao sinal-ruido.

Ruido electrénico

O ruido electréonico aparece na saida do modulador AY adicionado ao seu ruido de
quantificacao. Especialmente em aplicagoes de elevada resolugao e/ou com sinais de
entrada de baixo nivel, o ruido electronico tende a ser mais limitativo do que o ruido
de quantificacao, dado que este pode ser minimizado através da escolha apropriada
dos parametros do modulador. Particularmente, o ruido presente a entrada do
modulador contribui para o ruido presente na largura de banda do sinal a saida do
modulador. Ruido proveniente de outros estagios, dentro da malha do modulador,
passa pela funcao de transferéncia de ruido, sendo deste modo atenuado. O ruido
presente fora da banda de interesse é removido por filtragem digital. Deste modo,
todo o tipo de ruido referido a entrada do primeiro integrador deve ser mantido o
mais baixo possivel.

As componentes de baixa frequéncia de todas as fontes de ruido sao de facto as
mais limitativas, e sao principalmente devidas ao amplificador operacional do pri-
meiro integrador. O ruido presente no substrato, ruido 1/f nos transistores MOS
da entrada do amplificador e o ruido térmico sao as fontes de ruido, referidas a
entrada, mais relevantes. Os efeitos das restantes fontes de ruido, como por exem-
plo os acoplamentos com o substrato e ruido derivado da alimentagao, podem ser
substancialmente reduzidos através da utilizacao de técnicas adequadas de desenho

do circuito integrado e através da utilizacao de arquitecturas diferenciais.

Instabilidade do relégio

A instabilidade do reldgio, vulgarmente referida por clock jitter, é a variacao es-

tatistica dos flancos do reldgio [30]. Existem essencialmente dois sinais de relégio
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num modulador A e ambos podem ser afectados por jitter. Um deles controla o
instante de decisao do quantificador (ou comparador, no caso de quantificacao de
1 bit), enquanto que o outro controla a saida do conversor D/A no ramo de reali-
mentacao. Como a saida do quantificador é modulada pela funcao de transferéncia
de ruido Ntr(z) (tal como o ruido de quantificagao), o impacto deste erro serd con-
sideravelmente pequeno. No entanto, a saida do conversor D/A é modulada pela
fungao de transferéncia do sinal, Str(2), pelo que o ruido provocado pelo clock jitter

¢ adicionado ao sinal de entrada, degradando a sua relacao sinal-ruido.

Existem duas variantes de jitter, consoante se trate de um atraso do relégio ou
da variacao da largura dos impulsos de relogio. O atraso do relégio é no entanto
afectado pela funcao de transferéncia de ruido, pelo que a sua contribuicao é in-
significante. No entanto, assumindo que a variacao da largura dos impulsos é um
processo aleatério Gaussiano nao correlacionado com a entrada [25], a incerteza
no instante de amostragem ¢é considerada como ruido branco e degrada o valor de
SNR do modulador, dado que esta espalhado uniformemente por toda a gama de

frequéncias.

A poteéncia deste ruido contido na largura de banda do sinal de entrada é deter-

minado por [29]:

2 V2(Af/1)?

Clitter,BW — oM (2.45)
onde V' é amplitude dos impulsos de relégio, Af é o valor absoluto da instabili-
dade do relégio, f; a frequéncia do relégio e M é a taxa de sobreamostragem. A
expressao (2.45) mostra que o ruido provocado pelo clock jitter, que é adicionado a
potencia total do ruido a saida do modulador, é inversamente proporcional a taxa de
sobreamostragem M. No entanto, e tendo em consideragao que a poténcia do ruido
de quantificacdo de um modulador de ordem L é proporcional a poténcia (2L + 1)
de M, verifica-se que o clock jitter que pode ser tolerado diminui para um aumento
de M [25].
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Nao-idealidades do quantificador

Uma das vantagens da modulagao AY é utilizarem um quantificador de 1 bit, imple-
mentado com um comparador, devido a sua inerente linearidade. No entanto, este
componente apresenta algumas nao-idealidades que podem afectar o desempenho
do modulador. Devido a sua posicao na malha do modulador, o seu ruido, bem
como o desvio (offset), referido a entrada sao atenuados pela acgdo da modulagao
de ruido. No entanto, a histerese leva a que, para o comparador mudar o estado da
sua saida, a entrada tenha de ser um pouco mais elevada do que o valor ideal, o que
leva naturalmente ao aumento do ruido de quantificacao. A sua contribuicao para a
potencia total de ruido a saida do modulador, na banda de interesse, é determinada
por [25]:

2L
2 _Ap2 T
ehist,BW =4h |:<2L + 1) M2L+1:| ’ (246)

onde L é a ordem do modulador, M a sua taxa de sobreamostragem, e h o valor
da histerese. A andlise da contribuicao da histerese na poténcia total do ruido [25]
mostra que até uma histerese de cerca de 10 % do valor do degrau de quantificagao A

a sua contribuicao é insignificante, e que acima deste valor a contribuicao aumenta

em cerca de 20 dB/dec.
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2.4 Selecgao do Conversor A /D

A escolha de uma determinada arquitectura de conversao A/D para a interface
sensorial ¢ condicionada por alguns parametros que se relacionam com o tipo de
aplicagao, o tipo de sinais de entrada e a presenca de outros circuitos no mesmo
sistema. Resolugao, precisao, velocidade de conversao, largura de banda, niveis de
ruido e consumo sao algumas caracteristicas que tém de ser equacionadas e cujo
compromisso condiciona a escolha de uma determinada arquitectura de conversao
A/D.

Como referido anteriormente, um dos parametros mais importantes de um modu-
lador AY é a sua gama dinamica, dado que permite quantificar o nivel da poténcia
total do ruido presente a saida. Neste ruido estao ja consideradas todas as suas
fontes, bem como da eventual distor¢ao harmonica que o proprio sinal sofra. A de-
terminacao deste parametro é assim essencial na determinagao da resolucao efectiva
de um conversor A/D. A tabela 2.3 mostra a gama dinamica necessaria para se obter

uma determinada resolucao efectiva.

Tabela 2.3 — Resolugdo efectiva versus gama dinamica.

Gama dinamica Resolugao efectiva
(dB) (bits)
49,92 8
61,97 10
74,01 12
86,05 14
98,09 16
110,13 18
122,17 20

De entre as arquitecturas de conversao A/D tradicionais, os conversores por
aproximacoes sucessivas tém sido amplamente utilizados em aplicagoes relacionadas
com sensores. Isto deve-se essencialmente ao seu baixo consumo, simplicidade e re-

solucao que pode ser obtida. A aplicacao de técnicas de condensadores comutados
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bem como de técnicas de auto calibracao permitem obter resolugoes de cerca de
16 bits com este tipo de arquitectura. No entanto, esta arquitectura apoia-se no em-
parelhamento de componentes analégicos de precisao, pelo que a sua implementacao
nao ¢é adequada a tecnologia CMOS. As arquitecturas que se baseiam num processo
de conversao indirecto, como ¢ o caso das arquitecturas por integracao no tempo,
exibem baixas taxas de conversao e o tempo de conversao é dependente da ampli-
tude do sinal de entrada. O seu desempenho é também dependente de componentes
analdgicos de precisao, e a sua linearidade é afectada por correntes de fuga no né de
alta impedancia do integrador.

Por outro lado, outras arquitecturas tradicionais, como a arquitectura flash e a
multipasso concorrencial, embora bastante utilizadas em aplicacoes de alta veloci-
dade como a captura de imagem, estao definitivamente postas de parte em aplicacoes

de baixa frequéncia, sobretudo devido ao seu consumo e complexidade.

Um dos motivos que tornaram os conversores A/D AY. populares na imple-
mentacao de interfaces sensoriais em tecnologia CMOS ¢é o facto de trocarem re-
solucao no tempo por resolucao em amplitude. A combinacao da técnica de mo-
dulacao de ruido com uma amostragem a uma frequéncia muito superior a frequéncia
de Nyquist permite a obtencao de conversores A /D que apresentam uma elevada in-
sensibilidade as nao-idealidades dos seus componentes e ao ruido de substrato, a
custa de uma maior utilizacao de circuitos digitais rapidos. E precisamente este
ultimo aspecto que torna favoravel a implementacao deste tipo de arquitectura em
processos CMOS, dado que, nao sendo propriamente uma tecnologia de fabrico de
componentes analégicos de precisao, é com certeza adequada a implementacao de

circuitos digitais rapidos.

O modulador AY de primeira ordem, devido ao niimero minimo de componentes
requeridos (um integrador e um comparador), é naturalmente o melhor candidato a
uma aplicacao de sensores. Além da sua inerente estabilidade e linearidade, a sua
complexidade é reduzida e o seu desempenho nao é sensivel as nao-idealidades dos
componentes. No entanto, o fenémeno de pattern noise, causado pela correlagao

entre o sinal de entrada e o erro de quantificacao, produz a saida tons imprevisiveis
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de ruido na banda de interesse que degradam a sua relacao sinal-ruido. Embora este
problema possa ser atenuado pela sobreposicao de um sinal de alta frequéncia com
o sinal de entrada (dithering), o que torna a entrada suficientemente cadtica, este
tipo de arquitectura simples nao ¢ muitas vezes utilizado, devido a reducao da gama

dinamica do modulador e o aumento da sua complexidade.

Arquitecturas de segunda ordem sao muito menos sensiveis a este tipo de pro-
blema dado, que o erro de quantificagao é agora uma funcao mais complexa e, deste
modo, menos correlacionado com o sinal de entrada. Além disso, e devido ao au-
mento da ordem da funcao de modulacao de ruido Ntp, a mesma resolucao pode

ser obtida com uma menor taxa de sobreamostragem.

O desempenho da arquitectura de segunda ordem é algo mais dependente das
nao-idealidades dos seu componentes, mas, no entanto, a modulagao de ruido a
baixas frequéncias nao é tao sensivel ao ganho do amplificador, visto agora existirem
dois na malha. Relativamente a estabilidade, os moduladores de segunda ordem nao
sdo t@o robustos como os de primeira. O aumento do atraso e/ou ganho da malha

poderao causar instabilidade.

No entanto, esta arquitectura é uma das mais utilizadas em interfaces senso-
riais [31, 32|, visto ser possivel estabelecer um compromisso éptimo entre desem-
penho, resolucao efectiva, taxa de sobreamostragem, complexidade e consumo na
grande maioria das aplicacoes a sensores. Além disso, e através da reducao das
tensoes de referéncia, a excursao do sinal de entrada pode ser reduzida, o que se tra-
duz num aumento da sensibilidade. Esta vantagem pode inclusivamente dispensar
qualquer estagio de pré-amplificacdo e torna possivel incluir o sensor directamente
a entrada do modulador. Naturalmente, para gamas de entrada muito restritas, o
ruido electrénico pode tornar-se dominante sobre o ruido de quantificacao, mesmo

para conversoes de baixa resolucao.

Na figura 2.25 comparam-se os moduladores A de primeira e de segunda ordens,
em termos do valor de SNR que é possivel obter para uma determinada taxa de

sobreamostragem.

Devido a potenciais problemas de estabilidade, que degradam o desempenho,
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Figura 2.25 — SNR em func¢do da taxa de sobreamostragem M e da ordem L de um
modulador AY. .

gama dinamica, fiabilidade e robustez dos moduladores AY. de 3* ordem ou supe-
rior, a sua utilizagao em interfaces sensoriais é geralmente impraticavel, visto que
normalmente a estabilidade estd condicionada pela excursao admitida para o sinal
de entrada. Além disso, ocupam uma &area consideravel devido a sua complexidade

e apresentam um consumo relativamente elevado.

Arquitecturas mais complexas como os casos dos moduladores em cascata ou dos
que utilizam quantificacao multi-bit, permitem obter valores de SNR elevados para
uma taxa de sobreamostragem relativamente baixa. Este tipo de arquitecturas sao,
pois, mais adequadas a conversao de sinais de frequéncia mais elevada, pelo que a
sua complexidade nao justifica a sua aplicacao em interfaces sensoriais, pelo menos

naquelas em que os sinais a converter sao de baixa frequéncia.

A utilizagao da micro-interface sensorial proposta na monitorizacao de parametros
relativos a agricultura é a tipica aplicacao onde as técnicas de modulacao AY sao
particularmente vantajosas, tendo em consideracao a reduzida largura de banda dos
sinais a serem convertidos. Um modulador AY. de segunda ordem pode, de facto,
atingir os niveis requeridos de resolucao, devido a possibilidade de se usar um valor
elevado de taxa de sobreamostragem, e, mesmo assim, a correspondente frequéncia

de amostragem ser relativamente baixa.
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2.5 Implementacao continua versus discreta

Nas secgoes anteriores foram descritas algumas arquitecturas de modulacao AY
tendo também sido apresentadas as razoes que, tendo em vista o campo aplicativo,

levaram a escolha de um modulador de segunda ordem.

O componente mais importante de um modulador AY é precisamente o integra-
dor. A sua implementacao pode diferir consoante se trate de uma implementacao
em tempo continuo ou em tempo discreto. Em tempo continuo, um integrador é
essencialmente realizado através de um amplificador operacional em que a reali-
mentacao é feita através de um condensador. A sua realizacao em tempo discreto
utiliza uma técnica bastante popular: a técnica de condensadores comutados. De se-
guida apresentam-se resumidamente as duas formas de realizagao de um integrador,
tendo em vista a escolha da mais apropriada para a implementacao do modula-
dor AY de segunda ordem. Entre a descricao das duas implementacoes, aborda-se

resumidamente a técnica de condensadores comutados.

2.5.1 Integrador em tempo continuo

Na figura 2.26 representa-se um integrador continuo composto por um amplificador

operacional em que o ramo de realimentacao ¢ constituido por um condensador.

1
'Ui_n(t) R1 A P (t)
o VVVV ~ A _'Ugut
R, @
Vgp(t) J

Figura 2.26 — Integrador em tempo continuo.

Para fornecer uma corrente ao né soma na entrada inversora, uma fonte de cor-
rente controlada ou uma tensao aplicada a uma resisténcia podem ser utilizadas.
A corrente no n6 soma é integrada por forma a manter a terra virtual na entrada

inversora do amplificador. No esquema apresentado, a resisténcia R; é usada para
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converter a tensao de entrada v;, numa corrente que flui para o né soma. A esta cor-
rente podera somar-se uma outra, que podera, por exemplo, ser o sinal realimentado
na malha do modulador. A tensao de saida v, € uma funcao destas componentes

de corrente, sendo o seu valor dado por:

1 T Vin (t) VFB (t)
out ~ dt 2.4
Vout C /0 R, + Ry (2.47)

Como se pode constatar, a constante de tempo do integrador é determinada pelos
valores absolutos de C, Ry e Ry. E por esta razao que este tipo de implementacao é
preterida quando se utiliza uma tecnologia CMOS. Embora esta permita a realizacao
de resistencias e de condensadores, as tolerancias nos seus valores sao normalmente
elevadas. O fabrico de resisténcias de valor elevado exige também a utilizacao de
uma elevada area de substrato. Além disso, a utilizacao de resisténcias no trajecto de
qualquer sinal é uma fonte de ruido térmico e também de distor¢ao, caso a resisténcia
nao seja linear. Torna-se entao necessario utilizar uma outra técnica que permita
substituir circuitos baseados em valores absolutos por outros que se baseiam em

relagoes entre componentes, isto sim, muito mais favoravel na tecnologia CMOS.

2.5.2 Condensadores comutados

A técnica de condensadores comutados baseia-se, essencialmente, na emulacao de
uma resisténcia através de circuitos compostos por condensadores e interruptores.
Por forma a ilustrar as vantagens desta técnica, considere-se o circuito represen-
tado na figura 2.27(b). Esta configuragao é denominada resisténcia equivalente de
um condensador comutado em paralelo, sendo que este circuito é equivalente a re-

sisténcia R do circuito da figura 2.27(a).

O circuito da figura 2.27(b) consiste em duas fontes de tensao independentes,
v1(t) e vo(t), dois interruptores controléveis, Sy e S, e um condensador C. Os inter-
ruptores sao controlados pelos sinais ¢; e ¢9, de periodo T, ilustrados na figura 2.28.
Quando cada um destes sinais tem o valor '1’, o respectivo interruptor esta fechado.

Devido a os sinais ¢; e ¢o nunca terem simultaneamente o valor ’1’, este tipo de
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Figura 2.27 — A técnica de condensadores comutados.

sinais sao denominados de fases de relégio nao sobrepostas'?.
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Figura 2.28 — Formas de onda tipicas de um esquema de comutacdo de duas fases.

e se assumir que os sinais vy (t) e vo(t) sdo constantes™ ao longo do periodo
S t t tantes'? ao 1 d do T,

a corrente média que flui no condensador C' é [33]:

C (Vi —Va)
T
No caso do circuito representado na figura 2.27(a), a corrente que flui na re-

11, media =

(2.48)

sisténcia R ¢é facilmente determinada:
. Vi—V,
11, media = R (249)

de onde ,igualando as equagoes (2.48) e (2.49), se obtém o resultado desejado:

R=— (2.50)

' Na literatura anglo-saxénica denomina-se por nonoverlapping clock.
12Considera-se que a frequéncia de ambos é bastante inferior & frequéncia de comutacao.
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O resultado da equagao (2.50) mostra que o circuito da figura 2.27(b) é equi-
valente a uma resisténcia, se as variagoes de vy (t) e vo(t) puderem ser desprezadas
durante o periodo T'. Deve, no entanto, ser notado que o circuito da figura 2.27(b)
¢ uma rede de trés terminais que emula uma resisténcia entre dois terminais nao

ligados a terra.

Esta técnica de substituicao de resisténcias por condensadores e interruptores
tornou-se bastante popular na implementagao de funcoes analégicas em tecnologia
CMOS. Uma das mais importantes razoes para o sucesso desta técnica reside no facto
de que a precisao da fungao analdgica é proporcional a precisao da relagao entre con-
densadores. De facto, conseguem-se obter facilmente relacoes entre condensadores
na ordem dos 0,1%. Outras vantagens, bem como desvantagens, associadas a esta

técnica estao resumidas na tabela 2.4.

Tabela 2.4 — Principais vantagens e desvantagens da técnica de condensadores comutados.

Vantagens Desvantagens

Compativel com tecnologia CMOS Injecgao de ruido devido a comutagao

Requer esquema de comutagao com fa-

Boa precisao das constantes de tempo -
ses nao sobrepostas

Boa linearidade Largura de banda dos sinais limitada
Bom comportamento com variagoes de
temperatura

Area ocupada wversus resisténcia equi-
valente (até 40 vezes menor)

Nao necessita de ampop’s com estagio
de saida de baixa impedancia
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2.5.3 Integrador em tempo discreto

A arquitectura tipica de um integrador utilizando técnicas de condensadores comu-
tados, doravante designado por integrador SC (switched-capacitor), esté ilustrado
na figura 2.29, onde ¢ e ¢, sao impulsos nao sobrepostos de um sinal de relégio. A
tensao Vep é a tensao realimentada proveniente do conversor D/A de 1 bit da malha

do modulador.

"

b2 t Cs
S 0

Vin(t) G,

T ] 1 o | Voal?)
b2 ¢j7 @A °

r

Figura 2.29 — Integrador com condensadores comutados.

vgs(t) l

Durante a fase ¢; do sinal de relégio, a tensao aplicada a entrada é amostrada

pelo condensador C (fase de amostragem) que armazena a carga:

Ag = Cy vy (2.51)

Durante fase ¢9, a diferenca existente entre as entradas nao inversora e inversora
¢ amplificada e realimentada através do condensador Cy (fase de integragao). Esta
situacao forca a entrada inversora a voltar a terra, assumindo um ganho infinito do
amplificador. No entanto, o ganho A do amplificador é finito, o que faz com que
a diferenca entre as suas entradas nao seja nula, mas sim de uma pequena tensao
residual. Considerando esta tensao residual, a carga transferida para o condensador

Cs é, aproximadamente:

1 1
Ags = C4 (Uin - UFB) - Z 4 (Uin - UFB) =0 (Uin - UFB) (1 - Z) (2.52)

Esta transferéncia de carga provoca uma variacao da tensao de saida V,,; de:
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1
Avgys = Ty = Cy (Vin — vFB) (1 - Z) (2.53)

Como as expressoes (2.51), (2.52) e (2.53) mostram, o sinal representado por
uma tensao, que por sua vez corresponde a uma carga eléctrica armazenada num
condensador, é adicionado a carga no condensador de integracao C;. No entanto, e
devido ao ganho finito do amplificador, existe uma perda de aproximadamente 1/A
no valor integrado apds cada ciclo de relégio. Deste modo, a saida do integrador no

instante k + 1 do periodo de amostragem T é:

Vous(k + 1) = (1 - %) Vous (k) + % [(vin (k) — vpp(K)] (2.54)

2

Desta ultima expressao torna-se evidente que a relagdo de condensadores C/Cy
permite escalonar a entrada, que neste caso é a diferenca entre a tensao de entrada
Vin e o sinal realimentado Veg. Aplicando a transformada z, a funcao de transferéncia

do integrador resulta em:

Vout (2) C, 21 271

H(z) = N S
(2) ) 271 . Pyz=1

N Vin(2) — vrB(2) - Oy 1— (1-—

i (2.55)
A
onde gg representa o ganho do integrador e Py é um coeficiente que traduz as perdas
do integrador. Desprezando as perdas, a funcao de transferéncia obtida em (2.55)
corresponde a funcao de transferéncia genérica do integrador discutido na sec¢ao
2.3.1.

Limitacoes do integrador discreto

O desempenho do integrador SC ¢ limitado pela sua velocidade de operacao, ruido
electronico, perdas e jitter. De seguida abordam-se estas limitacoes e as suas con-

sequéncias no desempenho de um modulador A .

Velocidade de operacgao finita

Por forma a integrar o sinal de entrada, o condensador de integracao colocado na

ramo de realimentacao do amplificador operacional tem de ser carregado. A carga
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deste condensador é no entanto limitada por dois factores: a caracteristica exponen-
cial da corrente de carga e o valor finito ou limitado da taxa de variagao da tensao de
saida (slew-rate). No primeiro caso, e supondo que nao existe limitagao de slew-rate,
o processo de atingir o valor final é linear. Isto significa que a tensao aos terminais
do condensador de integracao varia sob a forma de uma exponencial e, teoricamente,
o estabelecimento é incompleto. Pode-se, no entanto, considerar um determinado
nimero de constantes de tempo apos as quais se considera o condensador totalmente
carregado. O tempo disponivel para a carga completa do condensador é neste caso
metade do periodo de amostragem, visto que uma metade ¢é utilizada na amostragem
e a outra na integracao. Isto, obviamente, sugere que a largura de banda para ganho
unitario do amplificador operacional deve ser da mesma ordem de grandeza que a
frequéncia de amostragem. No entanto, e desde que o processo de estabelecimento
seja linear, mostra-se que o desempenho de um modulador AY nao é prejudicado

quando se utilizam amplificadores com uma largura de banda menor [25].

No entanto, caso ocorra na entrada uma variagao abrupta, a resposta do integra-
dor pode ser limitada na variacao da sua tensao de saida. Isto deve-se sobretudo a
incapacidade do amplificador operacional em fornecer a corrente necessaria a carga
do condensador, quando a sua entrada sofre uma variagao do tipo degrau. Esta
taxa de variacdo (slew-rate) é a maxima inclinagdo da tensao de saida, dvgy(t)/dt

(Vs™1), obtida quando a entrada é um degrau.

Tendo em consideragao estes aspectos, pode-se entao dizer que existem duas
formas de garantir que o estabelecimento final do integrador nao compromete o
desempenho global do modulador. A primeira é garantir um elevado valor de slew-
rate, de modo a que o integrador atinja o seu valor final de um modo linear. Isto
significa que o periodo de amostragem pode ir até duas a quatro constantes de tempo,
o que também resulta num estabelecimento incompleto. No entanto, representara
apenas uma variacao de ganho. A segunda possibilidade consiste em permitir um
baixo valor de slew-rate e garantir um substancial niimero de constantes de tempo,

para que se atinja o estabelecimento final dentro da margem de precisao necessaria.
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Ruido electronico

As fontes de ruido electrénico dominantes num integrador SC sao o ruido térmico,
ruido 1/f e ruido injectado pelos interruptores MOS.

O ruido térmico é causado pelo agitagao térmica dos portadores de carga e esta
uniformemente distribuido por toda a gama de frequéncias. A densidade espectral
do ruido térmico numa resisténcia R pode ser descrito pelo valor médio quadratico

da corrente de ruido 7,, ou seja:

E/AfzéLkT% (2.56)

onde k é a constante de Boltzmann, Af é a largura de banda considerada para a
quantificacao do ruido, e T" é a temperatura absoluta. Considerando que o canal
de um transistor MOS em saturacao pode ser representado por uma resisténcia de

valor Ron = 2/(3 gm), 0 seu ruido térmico é:

22/Af_4kT3gm (2.57)
ou, alternativamente, em funcao da tensao de ruido:
— 2
U%/Af (Zn/gm> /Af =4kT g (258)

O ruido flicker tem a sua origem na zona entre o canal induzido de um MOSFET
e o Oxido de silicio que separa a porta do canal. Este ruido diminui com o aumento
da frequéncia, e a sua densidade espectral é do tipo 1/f, dai a razao do seu nome.

A densidade espectral deste ruido é dada por:
(2.59)

onde C,y ¢ a capacidade da porta por unidade de area, W e L sao as dimensoes

do transistor, e Kr é uma constante que traduz o efeito de flicker, tipicamente

3 x 10728 V?F.

O ruido térmico gerado pela resisténcia nao nula dos interruptores num integra-

dor SC é, no entanto, o grande factor limitativo da gama dinamica que pode ser
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obtida num modulador AY . A componente de ruido contida na banda de interesse

é proporcional a um factor:
kT

MC

onde C' é o condensador de amostragem, k é a constante de Boltzmann, T" a tempe-

(2.60)

ratura absoluta. O nivel deste ruido determina o menor valor do condensador, que

devera ser grande suficiente para limitar em banda este ruido.
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2.5.4 Filtragem digital e decimacao

A saida do modulador A representa o sinal analdgico de entrada, juntamente
com o ruido de quantificacao do modulador, bem como todo e quaisquer ruido e
interferéncias que possam ter sido induzidas pelos circuitos analdgicos.

Esta sequéncia de baixa resolucao que ocorre a frequéncia de amostragem, deve
entao ser filtrada de modo a remover todas as componentes fora da banda de interesse
e, assim, poder ser re-amostrada para a frequéncia de Nyquist sem prejuizo da
relacao sinal-ruido devido a sobreposicao espectral.

O resultado destas operacgoes é uma sequéncia de N bits de resolucao que ocorre

a frequéncia de Nyquist do sinal analégico z(t), conforme ilustrado na figura 2.30.

L[y 7 Y (I
A | 3
- , :

t fs N /2 f

o Sinal
AnalgglﬁD Modulador g gﬁ;ﬁe;“assa&mo Digital
AY R Y
z(t) 1bit@f, Decimagéo N bits i y(kTy)
(M fe) (213)

Figura 2.30 — Filtragem digital e conversdo de taxa num conversor A/D AX .

O processamento digital de sinal efectuado sobre a saida do modulador pode
entao ser entendido de duas formas: filtragem digital passa-baixo e reducao de taxa
de amostragem, embora ambas possam ser efectuadas ao mesmo tempo. Nos conver-
sores AY, o processo de reducao de taxa de amostragem é denominado decimacao'®
e consiste essencialmente em rejeitar M — 1 amostras consecutivas de um conjunto
de M amostras, onde M representa a taxa de conversao ou, neste caso, taxa de

decimacao.

I3Num conversor D/A, o processo oposto é denominado interpolagao.
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Principios basicos de filtragem digital

Genericamente, o processo de decimagao no dominio digital pode ser entendido como

uma operacao linear de filtragem, como ilustrado na figura 2.31.

v(*T.) | Filtro Digital | ™(*T2)
H(f)

Figura 2.31 — Operacgdo de filtragem e decima¢do por uma taxa M.

O sinal discreto a entrada do filtro digital, y(kTs), é caracterizado pela sua
frequéncia de amostragem fg, enquanto que o sinal a saida do bloco de decimagao,
y(kTx), pela frequéncia de Nyquist f/M, onde M é a taxa de sobreamostragem.

O espectro de y(kTy), Y(f), é considerado nao nulo no intervalo de frequéncia
|f| < fs/2. Para evitar sobreposicao espectral, o sinal y(kT}) deve ser filtrado de
modo a que a sua largura de banda seja reduzida a sua banda de interesse, ou seja,
fmax = fB = fs/2M. Deste modo, o sinal limitado em frequéncia m(kT;) pode
ser decimado simplesmente rejeitando M — 1 de cada M amostras para produzir a
saida y(kTx), sem que haja prejuizo da sua relagao sinal-ruido devido a sobreposicgao
espectral inerente a reducao de taxa.

O filtro digital passa-baixo é caracterizado pela sua resposta impulsional h(k) e

pela sua resposta em frequéncia H(f), que, idealmente, satisfaz a condicao:

L [fI<fs
0 fo<[fl<f/2

H(f) =

Deste modo, o filtro elimina o espectro de Y (f) na gama fg < f < fs/2, ou seja,
deixa passar apenas as componentes de interesse de y(kTy), rejeitando as compo-
nentes de ruido que foram “empurradas” para a zona de frequéncias superiores a fy
pelo modulador AY .

Na pratica, o filtro digital, enquanto especificado a frequéncia de amostragem f;,

¢ implementado a frequéncia de Nyquist, fx = fs/M. Isto é ilustrado pela relagao:
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y(kTx) = m(EMT;) = i h(k)y(kMT; — k) (2.61)

ou seja, apenas uma de cada M amostras de y(kTy) necessita de ser convoluida com

a resposta impulsional h(k) do filtro digital.

Filtros digitais decimadores

Filtros digitais bastante simples sao suficientes para remover o ruido de quantificagao
individualmente, dado que este cresce lentamente. No entanto, filtros de transicao
abrupta sao normalmente necessarios para remover componentes fora da banda de
interesse referidas a entrada, como por exemplo ruido térmico e outras fontes. Tais
filtros podem ser bastante complexos e dispendiosos em termos energéticos e de area
de layout ocupada. Na pratica, o filtro digital decimador é usualmente implementado
em dois estagios em cascata.

O primeiro, funciona como decimador cuja saida é até quatro vezes a taxa de
Nyquist, destinando-se essencialmente a remover a componente do ruido de quanti-
ficacao, que é dominante a altas frequéncias. O filtro final, normalmente um filtro do
tipo FIR (Finite Impulsional Response) devido as suas caracteristicas de fase linear,
define a taxa de amostragem final e as caracteristicas da banda de rejeicao [31].

Mostra-se [34] que um filtro do tipo sinc é uma estrutura eficiente para decimar
a salda de um modulador AY até quatro vezes a frequéncia de Nyquist. Este filtro
executa uma média deslizante de D amostras da sequéncia de entrada y(k7}), onde
D é a taxa de decimacao do filtro. O moédulo da resposta em frequéncia do filtro é
descrita pela expressao (2.62) e a sua transformada z por (2.63), onde k é a ordem

do filtro e Ty = 1/ f o periodo da sequéncia de entrada [35].

sinm f DT
o - (22222

k (2.62)

11—22\"
D = | =—— 2.
© = (5r=) (2.63)
Para um modulador AY de ordem L, é necessario um filtro de ordem k = L + 1

para atenuar adequadamente o ruido de quantificacao que se poderia sobrepor a
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banda de interesse [34]. Na figura 2.32 ilustra-se a resposta em frequéncia de filtros
do tipo sine, sinc? e sinc®, onde fp ¢ a frequéncia da sequéncia de saida do filtro,

tipicamente quatro vezes a frequéncia de Nyquist do sinal a entrada do modulador.

Amplitude

0.2 b e —
04 b ' rrrrrrrrrrrrrrrr —
fo/4=fx fo 2 fp 3fp
Frequéncia
Figura 2.32 — Resposta em frequéncia de filtros do tipo sinc, sinc? e sinc?.

Este filtro é bastante simples de implementar, dado que nao requer operacoes
de multiplicacao. A grande vantagem é ter nulos nos multiplos da frequéncia de
amostragem, o que proporciona a remoc¢ao de componentes que de outro modo se
poderiam sobrepor na banda de interesse com a operacao de decimacao. Eventual-
mente, a ordem do filtro pode ser a mesma que a do modulador, para simplificar a

implementacao, penalizando, no entanto, a relacao sinal-ruido do conjunto.
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2.6 Conversor AY de segunda ordem

As caracteristicas dos proprios processos agricolas, bem como das grandezas de inte-
resse a eles associadas, indicam que os sinais que a interface tem de lidar raramente
excedem algumas dezenas de Hertz. Este tipo de caracteristicas fazem com que
uma topologia de segunda ordem, pela sua simplicidade e robustez, seja bastante

adequada para interface a sensores [31, 32].

Um desempenho equivalente a 16 bits (gama dinamica de aproximadamente de
98 dB), pode ser obtido por um modulador de segunda ordem com uma taxa de
sobreamostragem M = 153. Para sinais de entrada limitados a 500 Hz, a frequéncia
de amostragem ¢ de 153 KHz, que é um valor relativamente baixo. No entanto, este
valor tedrico pressupoe que o desempenho é apenas limitado pelo ruido introduzido
pelo quantificador de 1 bit. De modo a permitir uma margem de seguranca para
acomodar outras nao-idealidades, bem como manter uma taxa de sobreamostragem
como uma poténcia de 2, para simplificar o processamento digital posterior, a taxa
de sobreamostragem é escolhida como M = 256. Pelo facto de o modulador ser
objecto deste trabalho, a sua implementacao é apresentada em mais detalhe no

capitulo 4, pelo que o que se segue é apenas uma descricao conceptual.

A figura 2.33 ilustra uma possivel implementacao de um modulador A de se-
gunda ordem, no qual é utilizada uma configuracao totalmente diferencial. Esta
configuracao, embora aumente a complexidade do desenho, o que se traduz de igual
modo numa maior area ocupada, proporciona a grande vantagem de eliminagao
de componentes de ruido que surgem como tensoes em modo comum, aumentando
deste modo a relacao sinal-ruido final. Além disso, e devido a inversao de fase nas
saidas de um amplificador operacional totalmente diferencial, a excursao maxima da
tensao de saida duplica, quando comparada com um amplificador de saida simples
para uma mesma excursao de tensao. Outro aspecto importante é a reducao de
harmonicos de ordem par a saida do amplificador. Num amplificador totalmente
diferencial, os termos de ordem impar mantém a sua polaridade, enquanto que os
de ordem par serao sempre positivos. Quando se considera a diferenca, os termos

de ordem par cancelam-se. No entanto, e apesar da utilizacao de um configuragao
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diferencial, ¢ também necessario que a sua implementacao seja o mais simétrica

possivel, por forma a maximizar o grau de rejeicao de tensoes em modo comum.

L .

f

Quantificador

RN T AR

62 IaN B1 IaN A Bitstream
g

g Vem O—( A Vem A _’_ -0

=

= CXO) e® S

S) Cs

o_

(
I
]

________ Ca1 Cha2 ’—u
I I | nn
C

[

b1
s
_o\,_I_I I—tq = = \—LI I—Lq —I I— (Comparador)
Ca1 Ca2 Ll—l Ch2
Veer®

(1-it)
Css Viar©

(

A

Figura 2.33 — Implementacdo diferencial de um modulador AY. de segunda ordem.

Como referido anteriormente, para se obter o resultado de uma conversao A /D
a frequéncia de Nyquist e na resolucao final, é necessario executar algum proces-
samento digital de sinal sobre a sequéncia de saida do modulador. Este processa-
mento consiste na filtragem digital e decimacao e destina-se a retirar o ruido de alta
frequéncia e converter a taxa de amostragem para a taxa de Nyquist. Por questoes
de avaliacao do desempenho do modulador, optou-se por transferir a saida bitstream
para um computador, onde sera executada a filtragem e decimagao recorrendo ao
ambiente MATLAB. No entanto, a decimacao sera também efectuada no préprio cir-
cuito através de um filtro decimador de primeira ordem. Este filtro é essencialmente
composto por um contador, que realiza uma filtragem de média, cujo proposito é

permitir a avaliacao do subsistema de comunicacgoes.






Transmissao de Dados
Sem Fios

Existe actualmente uma enorme tendéncia para a miniaturizacao de sensores e
correspondente integracao com electrénica para condicionamento e processamento
de sinal. Estes microssistemas combinados com um suporte de comunicagoes sem fios
tornaram possivel a monitorizacao de parametros que de outra forma seria inviavel.
Dispositivos deste género tém a capacidade de obter mais informagao num maior
nimero de locais, bem como em locais de dificil acesso. Na era dos dispositivos
sem fios, também as aplicagoes agricolas sao exemplos que beneficiam deste tipo de

microssistema dotado de comunicacoes sem fios.

Um dos conceitos que se vulgarizou nos ultimos anos é o denominado SoC (Sys-
tem On-a-Chip). Embora o conceito seja uma termo bastante genérico, consiste
essencialmente na execucao de varias fungoes no mesmo circuito integrado. As
vantagens de um sistema completo num tnico circuito integrado sao intimeras e in-
cluem tamanho reduzido, baixo custo, baixo consumo, robustez e elevada fiabilidade,
quando comparado com sistemas discretos que utilizam varios circuitos integrados

para desempenhar as mesmas funcoes.

Neste capitulo sao abordados os varios sistemas necessarios a realizagao de um
emissor de rddio-frequéncia (RF). Tendo em conta a sua aplicagdo a monitorizagao

de parametros ambientais na agricultura, inicia-se o capitulo com uma abordagem

81
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genérica de sistemas de monitorizacao remota, apresentando-se as suas vantagens
utilizando um suporte de comunicacoes sem-fios. Seguidamente, apresentam-se as
vantagens da interligacao de vérios elementos de medida numa arquitectura de rede,
o que possibilita a aquisicao distribuida de dados. Na seccao 3.3 apresenta-se o
conceito de sensor remoto, destacando-se a secgao relativa ao emissor RF. Sendo o
principal componente de um emissor RF o seu amplificador de poténcia, abordam-se
ao longo das secgoes 3.4-3.7 os diversos conceitos associados, bem como as diversas
topologias existentes para a sua implementacgao, finalizando-se, na secgao 3.8, com
um resumo comparativo. De seguida, abordam-se as técnicas de modulagao digital,
caracterizando-as em termos de desempenho e eficiéncia de utilizacao de um canal de
comunicacoes. Na seccao 3.10 apresentam-se os motivos que levaram a seleccao de
uma determinada topologia de amplificador de poténcia, terminando este capitulo

com a descri¢ao sumaria do emissor de radio-frequéncia proposto.

3.1 Sistemas de monitorizacao remota

Um dos campos aplicativos dos SoC que tem merecido uma grande atengao nos
ultimos anos é a monitorizacao remota de grandezas fisicas. A monitorizacao remota
envolve a utilizagao de um transdutor, que mede uma variavel de um processo fisico,
e um circuito integrado, capaz de realizar a aquisicao do sinal analdgico para o
dominio digital. No mesmo circuito, e antes de o resultado ser transmitido para um
sistema de gestao local ou central, podem ser executadas outras fungoes, como por

exemplo a filtragem e a codificacao.

Por forma a ilustrar as vantagens da monitorizacao remota, considere-se o sis-
tema de medigao ilustrado na figura 3.1. O transdutor, ou sensor, converte um
parametro fisico num sinal analégico que é entao amplificado e transmitido através
de um sistema de cablagem para um sistema de medi¢ao e/ou gestao. As principais
desvantagens deste tipo de sistemas residem na reduzida imunidade ao ruido e per-
das ao longo da cablagem utilizada, que se traduzem num valor reduzido da relagao
sinal /ruido, bem como a consequente alteracao de amplitude do sinal de informagao

e custo da cablagem. Para grandes distancias e multiplos elementos sensores, esta
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solugao, embora praticada no passado, ¢ actualmente desadequada.
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Figura 3.1 — Sistema de medi¢do com transmissdo analdgica.

Considere-se agora o caso representado na figura 3.2. A grande diferenga relati-
vamente ao caso anterior é que agora o sinal é processado localmente e a transmissao
¢ feita no dominio digital. A transmissao digital é caracterizada por uma relativa-
mente alta imunidade ao ruido por permitir a utilizacao de esquemas digitais de
partilha da mesma cablagem por multiplos elementos, como é disso exemplo uma

ligagao em barramento de varios nés de medicao.
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Figura 3.2 — Sistema de monitorizagdo com transmissio digital.

A utilizacao de um sistema de processamento local, junto ao parametro a ser
medido, permite, além da conversao do sinal para o dominio digital, efectuar outras
fungoes de processamento. O conjunto formado pelo elemento sensor e pelo sistema
de processamento local, baseado num SoC, é muitas vezes designado por sensor in-
teligente ou, na literatura anglo-saxénica, por smart-sensor. As vantagens inerentes
aos sensores inteligentes, nomeadamente a sua capacidade de processamento e de
decisao, levam a utilizacao de um numero cada vez maior deste tipo de disposi-
tivos [36], como forma de executar localmente algumas fungoes que anteriormente

eram executadas de um modo centralizado.

Embora muitas das solugoes de monitorizacao remota que se apoiam na uti-

lizacao de sensores inteligentes usem algum tipo de cablagem na transferéncia de
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informacao, este é o factor mais limitativo no que se refere a flexibilidade da solucao,
principalmente quando se pretende alterar a localizacao geografica dos elementos de

medida.

A inclus@o de um suporte de transmissao de dados sem fios, por radio-frequéncia!,

num sensor inteligente permite obviar estes problemas e possibilita a expansao da
rede sensorial sem alteracoes profundas nas estruturas e sistemas existentes. Além
disso, a nao utilizagdo de cablagem permite ainda uma flexibilidade acrescida do
sistema de medicao, assim como minimizar interferéncias no processo agricola pro-
dutivo. Este tltimo aspecto é de especial interesse pois as tarefas de preparacao de
solo, plantacao e colheita interferem tradicionalmente com os sistemas de medigao e
vice-versa. Na figura 3.3 ilustra-se este conceito, onde o bloco de interface sem fios
representa um sistema onde estao incluidas as fungoes de conversao A /D, processa-

mento digital de sinal e de emissao por radio-frequéncia.

— Sinal —2
—— Radio— 3%

Interface
sem

f Emissor Receptor
Transdutor 08 RF RF
¢ Sinal Gestéo do
___________ anal6gico
Processo

Figura 3.3 — Monitorizagdo remota sem fios.

3.2 Aquisigao distribuida de dados sem fios

O desenvolvimento de solugoes de aquisicao e de controlo distribuidos pode ser
genericamente encarado como uma estratégia de libertar um sistema central de
inimeras tarefas que, devido a sua area de influéncia e importancia, possam ser
delegadas em subsistemas localizados na proximidade da ac¢ao a controlar.

As solucoes de aquisicao de dados, quando combinadas com um suporte de trans-

missao de dados por RF, e implementadas num tnico circuito integrado, permitem

IPor opcao, nao é referido neste documento a transmissio de dados por infravermelhos ou por
qualquer outro tipo de radiacao, dadas as suas naturais limitacoes, nomeadamente o seu reduzido
alcance, susceptibilidade a interferéncias e necessidade de alguma direccionalidade entre emissor e
receptor.
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a criacao de infraestruturas distribuidas para a implementacao de redes de sensores
sem fios?. O conceito de rede de informacao associado & auséncia de cablagem per-
mite desde ja apontar duas grandes vantagens face aos sistemas tradicionais. Por
um lado, torna-se possivel a monitorizagao de parametros em locais que sejam li-
mitativos a utilizagao de cablagem. Por outro lado, torna-se também possivel uma
rapida expansao da rede sem que isso afecte os restantes elementos ou signifique
mesmo a interrupcao do seu funcionamento, pelo que este processo de modificacao
da estrutura da rede pode, inclusive, ser realizado dinamicamente.

Existem actualmente diversas filosofias associadas a redes de sensores sem fios,
cujas diferencas residem essencialmente na arquitectura do sensor e no protocolo
utilizado nas suas ligagoes em rede. Destas destacam-se os projectos WINS ( Wireless
Integrated Network Sensors) da UCLA /Rockwell Science Center [36], o Multisensor
Microcluster da Universidade de Michigan [37], o PicoRadio e o SmartDust, ambos
da Universidade de Berkeley [38][39].

Tal como referido anteriormente, uma das caracteristicas desejadas de um sistema
do tipo SoC' é o seu baixo consumo. Isto possibilita que o conjunto sensor/SoC possa
ser alimentado por uma fonte de energia de reduzida poténcia, como por exemplo
uma pilha ou um conjunto painel solar/bateria recarregavel, consoante o local de
utilizacgao.

Dado que o alcance de uma emissao RF depende da poténcia emitida, cada um
dos sensores remotos transmite a sua informacao para um sistema de gestao local
localizado na sua proximidade. Na figura 3.4 ilustra-se o conceito de uma rede
distribuida de aquisicao aplicada a um processo agricola em campo aberto.

Neste exemplo, os varios sensores remotos efectuam as respectivas funcoes de
aquisicao e enviam o resultado para uma unidade de gestao local, através de uma
ligacao RF de curto alcance. Esta unidade, designada por UGL (Unidade de Gestao
Local), é responséavel por varias fungoes, que podem ser repartidas em duas cate-
gorias. A primeira relaciona-se com o tratamento de toda a informacao recebida,
enquanto que na segunda englobam-se todas as fungoes necessarias ao funcionamento

em rede de todas as UGL, permitindo uma accao distribuida por parte do sistema

2Designado na literatura anglo-saxénica por Wireless Sensor Network.
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Figura 3.4 — llustracdo do conceito de aquisicao remota distribuida.

central ou gestor do processo. De referir ainda que, neste cenario exemplificativo,
as UGL ilustradas podem ser alimentadas por um conjunto painel solar/bateria

recarregavel, ou, caso a aplicacao o permita, por outra fonte de energia.

3.3 Arquitectura de um sensor remoto

Pode-se numa primeira fase entender o sensor remoto como um elemento de medida
que esta distante do local onde a sua informacao é processada para gerar algum tipo
de accao.

A figura 3.5 ilustra o conceito de sensor remoto. O sinal analégico proveniente
de um elemento sensor é de alguma forma condicionado para que possa ser aplicado
a um conversor A/D. O sinal digital resultante sofre algum tipo de processamento
digital e o resultado, que traduz a variavel medida, estd agora disponivel para ser
transmitido, neste caso particular por radio-frequéncia, para um sistema de gestao.

O bloco de RF é responsavel por modular o sinal digital para uma frequéncia
bastante superior a da sua banda-base por forma a poder ser transmitido através de
uma antena. Se os sinais provenientes de varios sensores sao modulados em varias
frequéncias, estes podem ser transmitidos concorrentemente no mesmo canal, sem
que isso cause uma interferéncia significativa entre eles. Neste sentido, o bloco de

RF pode e deve optimizar a capacidade do canal, quando sao transmitidos sinais
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Figura 3.5 — Diagrama de blocos de um sensor remoto genérico.

modulados em frequéncias distintas.

Na figura 3.6 ilustra-se o diagrama de blocos de um emissor RF genérico. O sinal
na banda-base é modulado por uma frequéncia gerada por um oscilador local. Esta
operacao ¢ genericamente realizada por um misturador cuja saida contém, além de
outros termos, o produto das duas frequéncias. O sinal resultante é entao amplificado
por forma a que o seu nivel de poténcia seja adequado ao alcance desejado para a

transmissao.

Amplificador de

Misturador Poténcia RF

Sinal
modulado

fosc,LocaL
Oscilador
Local

Figura 3.6 — Diagrama de blocos de um emissor RF genérico.

Sinal na
banda-base
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O método tradicional de gerar a frequéncia de oscilacao local consiste na uti-
lizagdo de uma malha de fase presa (Phase-Locked Loop - PLL) como elemento
sintetizador da frequéncia da portadora. Deste modo, dispondo de uma frequéncia
de referéncia de precisao é possivel obter a frequéncia RF desejada através da sua

multiplicacao por um determinado valor.
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A aplicagao tradicional de amplificadores de poténcia RF (RF-PA) é a emissao
de radio de elevada poténcia no sentido de serem obtidos elevados alcances. No
entanto, o uso de emissores de elevada poténcia é de alguma forma incompativel
com o conceito de sensor remoto. Isto deve-se sobretudo a que estas pequenas
unidades de medida dispoem na grande maioria dos casos de uma forma limitada de

energia o que normalmente limita a distancia permitida entre emissor e receptor.

Relativamente a questao do consumo de energia dos sistemas de transmissao de
dados por RF, o componente mais exigente é de facto o RF-PA. A inclusao de um
suporte RF num sensor inteligente exige, deste modo, que sejam analisadas as di-
versas topologias de amplificadores RF existentes, por forma a que seja seleccionada
aquela que opere de um modo mais eficiente. Por forma a poderem ser analisadas as
diversas topologias, apresentam-se de seguida alguns conceitos importantes relativos

aos amplificadores de poténcia RF e a definicao de alguns dos seus parametros.

3.4 Conceitos de amplificacao de poténcia

Num sistema de transmissao sem fios ou, mais concretamente, numa interface sen-
sorial com transmissao por radio-frequéncia, o iltimo estagio antes da antena é o
amplificador de poténcia. O termo amplificador de poténcia, que neste contexto
estd associado a sinais de radio-frequéncia, esta relacionado com o facto de que o
amplificador é responsavel por fornecer um determinado valor de poténcia a uma

carga, ou seja, a antena.

O termo amplificacao é, por definicao, bastante abstracto. Consoante o tipo de
sinais envolvidos, um amplificador pode ser caracterizado de varias formas. Quando
o sinal a amplificar é de baixa frequéncia, é vulgar referir-se o ganho em tensao
do amplificador. Isto deve-se sobretudo a elevada impedancia de entrada que ca-
racteriza este tipo de amplificadores, que se traduz num reduzido efeito de carga.
Consequentemente, o valor da poténcia é também diminuto, pelo que normalmente

nao se especifica um valor para o ganho em poténcia.

A amplificacao de sinais RF esta de certa forma condicionada pelo facto de que a
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impedancia de entrada dos dispositivos activos é consideravelmente mais baixa. Esta
condicionante cria algumas dificuldades em desenvolver um determinado ganho em
poténcia RF, dado que a corrente de entrada do amplificador pode assumir valores
consideraveis. Por outro lado, leva também a que vulgarmente nao sejam referidos
valores de ganhos em tensao, mas sim em poténcia, o que também se deve ao facto

de a grandeza de interesse a saida ser uma poténcia.

3.4.1 Eficiéncia e ganho em poténcia

Um dos parametros que caracterizam um amplificador de poténcia é o seu nivel
de poténcia entregue a antena. Para gerar este nivel de poténcia RF, o préprio
amplificador dissipa um determinado nivel de poténcia. Pode-se entao dizer que o
amplificador consome poténcia a alimentacao DC e converte-a numa poténcia RF

disponivel & sua saida. A relacdo entre estas duas poténcias define a eficiéncia® (n):

o Pout
" Ppc

Se considerarmos os valores de poténcia de entrada e de saida, o ganho em

(3.1)

poténcia do amplificador é definido como:

Py,
Gp = B i (3.2)

Podera entao afirmar-se que, enquanto a eficiéncia descreve a conversao de

poténcia DC para RF, o ganho em tensao descreve a amplificagao de poténcia do

sinal RF de entrada na poténcia RF a saida.

Uma medida mais realista da eficiéncia de um amplificador de poténcia, que tem
também em conta a poténcia entregue a sua entrada, é a designada na literatura

anglo-saxénica por Power Added Efficiency (PAE), sendo definida como:

Pout - Pl
Ppc
onde P, é a poténcia do sinal a entrada do amplificador. O valor de PAE pode

PAE = (3.3)

também ser expresso em funcao do ganho em poténcia:

30 parametro eficiéncia é também designado na literatura anglo-saxénica por Drain Efficiency,
nos casos em que o dispositivo activo é um MOSFET.
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PAE = 7 (1 - GLP) (3.4)

ou seja, o valor de PAE aproxima-se da eficiéncia a medida que o ganho em poténcia

é cada vez maior.

3.4.2 Factor de utilizacao

Uma das formas de quantificar o nivel de esfor¢co a que o dispositivo activo de
amplificacao estd sujeito é o denominado factor de utilizacao?. Este factor, que
pode ser entendido como outra forma de eficiéncia, é simplesmente a relagao entre
a potencia de saida e o produto dos valores maximos, ou de pico, da tensao e da
corrente no dispositivo activo. Se se considerar que o dispositivo é um MOSFET,

entao o factor de utilizagao é determinado por:

Pout max
FU= —MW——— 3.5
VDS,ON 1D, pico ( )

Este factor d4 uma indicacao sobre a utilizacao, em termos de poténcia, do
dispositivo activo. Quanto menor for o valor de FU, maior o esforco a que esta

sujeito.

3.5 Classes de operacgao

Nao existe uma unica técnica para amplificacao de poténcia, nem sequer uma tnica
arquitectura de transmissao que seja a mais apropriada para todas as aplicagoes.
Muitas das técnicas basicas, existentes ha décadas, s6 agora ¢ que tém vindo a
ser utilizadas devido ao avanco tecnolégico no fabrico de componentes e circuitos

integrados capazes de lidar com sinais RF[40].

Cada aplicacao tem os seus préprios requisitos de frequéncia de operacao, lar-
gura de banda, tipo de carga, poténcia a fornecer, eficiéncia, linearidade e custo. Um

sinal RF pode ser gerado por uma variedade de técnicas. As técnicas bésicas para

4Este termo é designado na literatura anglo-saxénica por Normalized Power Output Capability
para definir o nivel de stress a que o dispositivo esta sujeito.
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a amplificacao de poténcia RF sao normalmente agrupadas pela forma como o am-
plificador opera, pelo que estas técnicas sao vulgarmente designadas por classes de
operacao. Embora existam em nimero relativamente elevado, além da combinacao
entre elas por forma a combinar as suas vantagens, as classes de operagao basicas
ssoa A, B,C,D, EeF.

Estas classes de operagao podem ainda ser divididas em dois grupos pela forma
como o dispositivo activo de amplificacao trabalha. O grupo constituido pelas classes
A, B e C é caracterizado por uma operacao linear, enquanto que as classes D, E
e F pertencem ao segundo grupo, em que o dispositivo activo funciona em regime
de comutacao. Um amplificador linear é simplesmente aquele que produz a saida
um sinal que supostamente é uma réplica fiel do sinal a entrada. Por outro lado,
um amplificador comutado gera a saida um sinal cuja amplitude é, idealmente,
independente da amplitude do sinal de entrada. Torna-se deste modo claro que os
dois grupos tém, ou podem ter, a sua aplicabilidade em funcao das caracteristicas
desejadas para a saida, ou seja, dependendo do esquema de modulagao empregue,
a envolvente do sinal a saida ser variavel em funcao da entrada ou entao constante.
Os exemplos mais simples e conhecidos que mostram esta distingao encontram-se
precisamente na emissao comercial de radio, cuja portadora pode ser modulada em

amplitude (emissao em AM) ou em frequéncia (emissdao em FM).

3.6 Amplificadores RF lineares

Quando um dispositivo de amplificacao activo apenas opera nas regioes de saturacao
e de corte (assumindo que o dispositivo é um MOSFET), o amplificador de poténcia
¢é designado por amplificador em fonte de corrente, ou, na literatura anglo-saxonica,
por current source amplifier. Os amplificadores que operam segundo este principio
sao os designados pelas classes de operacao A, B, AB e C. De seguida apresentam-se
algumas consideragoes relativas aos aspectos comuns a estas classes de operagao,

descrevendo-se cada uma delas.
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3.6.1 Consideragoes gerais

As classes de operacao englobadas no grupo dos amplificadores lineares operam
segundo o mesmo principio, sendo distinguidas essencialmente pela polarizacao do
dispositivo activo. Todas elas podem ser compreendidas e caracterizadas através da

andalise do modelo simplificado do amplificador representado na figura 3.7.

Vbp
Lpc
Cs
i :'_[”] * Vout
oH N

Figura 3.7 — Modelo simplificado de um amplificador de poténcia linear.

Neste modelo genérico, a resisténcia Ry, representa a carga a qual sera fornecida a
poténcia de saida. A corrente de polarizacao de dreno do MOSFET é fornecida pela
alimentacao Vpp através da indutancia Lpc. Esta indutancia, referida vulgarmente
por RF choke, e desde que o seu valor seja suficientemente elevado, comporta-se
como uma fonte de corrente DC quase ideal. O dreno esta ligado a um circuito
tanque LC através do condensador de bloqueio Cg, por forma a evitar dissipacao de
poténcia DC na carga. Uma das vantagens desta configuracao em particular é que
a capacidade de saida do MOSFET pode ser absorvida pelo circuito tanque. Uma
outra, resultante da utilizagao de um circuito tanque cuja frequéncia de ressonancia
¢ igual a frequéncia de operagao, ¢ a filtragem de componentes fora da sua largura
de banda, o que permite eliminar as sempre presentes nao-lineariedades que causam
na grande maioria dos casos distorcao harmonica. Se assumirmos que o circuito
tanque tem um factor de qualidade () bastante elevado, entao a tensao aos seus
terminais, e neste caso na carga, sera bastante aproximada a uma sinuséide, mesmo
que o circuito esteja a ser alimentado por uma corrente nao sinusoidal. Torna-se

deste modo claro que este tipo de circuito é apropriado para a amplificacao de sinais
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de banda estreita, sendo esta proporcional ao factor de qualidade do circuito.

A figura 3.8 ilustra as formas de onda associadas ao amplificador representado

na figura 3.7.
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Figura 3.8 — Formas de onda associadas ao amplificador de poténcia genérico: (a) tensdo
de entrada, (b) tensdo na carga Ry, (c) corrente no dreno do MOSFET e (d) tensdo de
dreno.

Um dos aspectos que é salientado na figura 3.8 é o facto de o valor médio e
de pico da tensao de entrada (3.8(a)) controlar o angulo de condu¢ao do MOSFET.
Assumindo uma operacao ideal, e desde que a tensao de entrada seja sempre superior
a zero, o dispositivo opera na regiao de saturacao, permitindo uma amplificagao
linear. Caso a tensao de entrada tenha uma amplitude negativa durante uma parte
do seu periodo, entao durante esse tempo o dispositivo esta ao corte, nao circulando

corrente de dreno. Pode-se entao definir o angulo de conducao 6 como:

6 =208 (rad) (3.6)
Trr

onde ton representa o intervalo de tempo durante o qual o MOSFET conduz e Trp
o periodo do sinal RF a saida. O angulo de condugao pode ser controlado através da

variagao do valor médio e/ou valor de pico do sinal de entrada. No caso da figura 3.8,
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o angulo de conducao é de 2w, pelo que o MOSFET conduz um determinado valor

de corrente durante todo o periodo de operacao.

Outro aspecto que merece atengao, observado na figura 3.8(d), é o facto de a
tensao de dreno atingir o valor de 2Vpp. Isto deve-se a que a indutancia Lpc €
representada por um curto-circuito em DC e, deste modo, o valor médio da tensao
de dreno é igual a Vpp. Assim, a tensao de dreno tem a sua excursao simétrica em

torno de Vpp, pelo que no limite atinge um valor de pico de 2Vpp.

3.6.2 Amplificador de Classe A

Um amplificador a operar em classe A é caracterizado pela conducao do dispositivo
activo durante todo o periodo do sinal RF, ou seja, o seu angulo de conducao # é
de 27w rad. Para que tal seja possivel, a polarizacao do dispositivo activo ¢é escolhida
de modo a que este opere de um modo linear (ou quase). Se o dispositivo activo
for um transistor bipolar, basta que ele opere somente na sua zona activa. No caso
de um MOSFET, esta condicao é satisfeita mantendo o dispositivo na sua regiao de
saturagao durante todo o periodo de operagao. No entanto, para que seja possivel
a operacao em classe A é necessario manter um nivel de polarizacao DC, o que
implica uma corrente DC a circular no dispositivo mesmo na auséncia de sinal.
Inevitavelmente, a manutencao da polarizacao DC leva a uma constante dissipacao
de poténcia no dispositivo, pelo que a eficiéncia ¢ reduzida’®.

Considere-se novamente o circuito representado na figura 3.7. Neste circuito,
o MOSFET, a funcionar como uma fonte de corrente controlavel de valor ¢,vi,,
regula a distribuicao da corrente proveniente da alimentacao, Ipc. De modo a que o
MOSFET nao entre ao corte, é necessario que a corrente Ipc seja pelo menos igual

ao valor maximo da corrente que flui na carga Ry, ou seja:

]DC Z iRF,maX (37)

5No entanto, os amplificadores a operar em classe A continuam a ser os preferidos pelos entu-
siastas do dudio de alta qualidade (Hi-Fi), dado que esta classe de operacao troca eficiéncia por
linearidade, reduzindo a um minimo a distorcao causada no sinal amplificado.
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Se o nivel da corrente de polarizacao DC for escolhido, no limite, como sendo me-
tade da excursao maxima da corrente na carga, pode-se determinar o valor maximo

da eficiéncia de um amplificador a operar em classe A. A poténcia DC é neste caso:

Ppc = IncVbp = 1RF,max VDD (3.8)

e a poténcia a saida é simplesmente o produto da corrente na carga pela sua re-

sisténcia, ou seja:

out \/5 2RL .

A eficiéncia pode entao ser calculada como:
IRF 2
,max R
P out ( V2 ) L

_ Fow _ A 3.10
1 Ppc IRF,max VDD (3.10)

As formas de onda tipicas desta classe de operacao sao as ilustradas anterior-
mente na figura 3.8. Como a méaxima excursao de tensao a saida ¢ igp max 21, = Vbp,
e a tensao média no dreno é vp = Vpp, entao a tensao maxima de dreno vale 2Vpp.
Nesta situacao, a eficiencia maxima que se pode obter num amplificador em classe
A ideal é de 1/2, ou 50 %. No entanto, este valor é o limite méximo, dado que se
a excursao de tensao no dreno for inferior, resultante de uma excursao inferior do

sinal de entrada, a eficiéncia sera menor.

Se consideramos o valor minimo de Vpg nao nulo, variagoes nas condigoes de
polarizacao e perdas nos componentes reactivos, a eficiencia pode atingir valores
substancialmente menores que 50 %, especialmente para baixos valores da tensao
de alimentagao, onde Vpg on pode representar uma elevada fraccao de Vpp. Conse-
quentemente, as implementacoes praticas desta classe de amplificadores apresentam

valores de eficiéncia que rondam os 30 %.

Um outro aspecto importante na implementacao pratica de um amplificador de
poténcia sao os niveis de corrente e de tensao que o dispositivo deve suportar. No
caso da operacao em classe A, o dispositivo deve suportar uma tensao de dreno

méxima de 2Vpp e uma corrente de pico de valor 2Vpp /Ry, pelo que o seu factor de
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utilizagao é de apenas:
VEp/2R 1
pu— _/oo/2fr 1 (3.11)
QVDD QVDD/RL 8

3.6.3 Amplificador de Classe B

O facto de na classe A o dispositivo activo conduzir um determinado valor de corrente
durante todo o periodo de operagao leva a que a sua eficiéncia maxima seja de apenas
50%. Uma das formas de se obter uma maior eficiéncia com o mesmo circuito
consiste em alterar o nivel de polarizacao de modo a que, durante uma parte do
periodo de operacao, o dispositivo nao conduza essa corrente, diminuindo a sua

dissipacao de poténcia.

Num amplificador a operar em classe B, o nivel de polarizacao ¢ tal que o disposi-
tivo mantém-se ao corte durante metade do periodo de operagao, ou seja, 6 = 7 rad.

As formas de onda tipicas desta classe de operacao estao ilustradas na figura 3.9.

Ag Avp(t
ip(t) e (t)

AL W

(a) (b)

Figura 3.9 — Formas de onda tipicas associadas a classe de operagdo B: (a) corrente de
dreno, (b) tensdo de dreno.

Embora o circuito seja exactamente o mesmo que o representado na figura 3.7,
existe uma diferenca essencial no dimensionamento do circuito tanque. Devido a
o MOSFET apenas conduzir durante metade do periodo de operacao, a forma de
onda da corrente de dreno deixa de ser descrita por uma funcao seno durante todo
o periodo, o que leva a que o circuito tanque tenha de ter um factor de qualidade
suficientemente elevado para que na saida se obtenha uma aproximacao aceitavel a

uma tensao sinusoidal.
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Se assumirmos que a corrente de dreno € sinusoidal durante metade do periodo

de operacao e zero para a restante metade, ou seja:
iD = IRF max SII (27 foutt) para ip > 0 (3.12)

o circuito tanque filtra as componentes harmonicas desta corrente pelo que na carga
circula apenas a sua componente fundamental. Deste modo, a tensao de dreno tem

apenas a componente fundamental, tal como ilustrado na figura 3.9(b).

A componente fundamental da corrente de dreno, que é a mesma que circula na

carga Ry, é determinada por:

2

. o /2 . . o IRF,max
I fund = ip(t) sin(27 fout) dt = — (3.13)
0

o que permite determinar o valor da tensao aos terminais da carga Ry:

IRF,max

Ry, sin(27 foust) (3.14)

Vout =

Como a excursao maxima de vy € Vpp, 0 maximo valor da corrente na carga vale:

2Vbp
Ry,

(3.15)

IRF,max —

Por forma a determinar o valor méaximo de eficiéncia que é possivel obter com esta
classe de operacgao, é necessario determinar a poténcia maxima de saida, ou seja,

quando Uout = Vout,max — VDD:

(Uout ?

V2 Vip

P = = 3.16
' Ry, 2Ry, (3.16)
A poténcia DC é o produto do valor da tensao de alimentacao pelo valor médio,

ou DC, da corrente de dreno. Este ultimo é calculado por:

T 1 T/ Z.RF max
ID = —/ iRF max Sin(27Tf0utt) dt = —— (317)
T J ’ T

o que resulta na poténcia DC:

Ppe = ZRF;naX Vbp (3.18)
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A eficiéncia é entao determinada por:

. 2
IRF,max
Rickuinll insabonied R
_ Fow _ ( V2 > - (3.19)

Ppc IRF,max VDD
cujo valor maximo é:
Vb
Pout max 2RL ™
" Ppc 2Vpbp Voo 4 0 ( )
RL m

O factor de utilizagao é neste caso igual ao da classe A. Como se pode constatar,
a eficiencia méxima para a classe de operacao B é consideravelmente maior do que a
maxima obtida na classe A. Os valores de tensao e de corrente que o MOSFET deve
suportar sao iguais aos determinados para a classe A. O aumento da eficiéncia resulta
claramente do compromisso de tolerar alguma distorcao, em virtude de o MOSFET
apenas conduzir metade do periodo, em troca de um aumento na eficiéncia. A
proxima classe de operacao leva ainda mais longe este compromisso, ao permitir que
o dispositivo activo conduza durante uma fraccao do periodo inferior & metade do

ciclo de operacao.

3.6.4 Amplificador de Classe C

A diferenga entre as classes de operagao B e C reside no tempo durante o qual o
dispositivo activo conduz. Na classe C, a polarizacao é tal que o angulo de conducao
do dispositivo é inferior a wrad. Nesta condi¢ao, a corrente de dreno pode ser
aproximada a pequenos segmentos de sinuséide, o que leva a considerar que o seu

nivel DC, comparado com uma sinuséide completa, seja negativo.

A operagao em classe C continua a depender do elevado factor de qualidade do
circuito tanque bem como da indutancia Lpc para obter a saida uma aproximacgao
aceitavel a uma tensao sinusoidal. O facto de o MOSFET conduzir durante menos
de metade do periodo introduz um maior niimero de harmonicos de corrente, que
devem ser filtrados pelo circuito tanque. Quanto menor for o angulo 6, maior devera

ser a selectividade do filtro.
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Aan(t A 'UD(t)
in(?) 2Vop

iD,pico = ZRF + IDC

1D, pico

AN
| VAVAY

(a) (b)

B

Figura 3.10 — Formas de onda tipicas associadas a classe de operagdo C: (a) corrente de
dreno, (b) tensdo de dreno.

Nesta classe de operacao, e de forma a simplificar a analise, é conveniente ex-

pressar a corrente de dreno em fungao do seu valor DC por uma funcao cosseno:
[D(t) = Ipc + trF COS(QWfoutt) , In >0 (321)

ou seja, a corrente de dreno é nao nula durante o tempo de conducao do MOS-
FET. Se também considerarmos a origem dos tempos arbitraria e coincidente com o
maximo da funcao cosseno, tal como representado na figura 3.11, podemos expressar
a corrente Ipc como uma funcao do angulo de condugao 6 e da corrente na carga
IRF, OU seja:

A ip (t)

1D pico = IRF + IDC

-6/2 0 6/2 i

Figura 3.11 — Detalhe da forma de onda da corrente de dreno.

, 0
Ipc = —igp COS (5) (3.22)

Deste modo, vem facilitada a determinacao do valor médio da corrente de dreno:

L
(Ipc + irr cos ¢) d¢ (3.23)

b=
21 J 972
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e, substituido o valor de Ipc pelo obtido em (3.22), obtém-se:

i = " lsin () — (5) cos ()] (3.24)

™
O valor da poténcia DC pode ja ser calculada como:

VD i (0) — (3) cos (5) (3.25)

Ppc =ip Vop =

A componente fundamental da corrente de dreno, que é a mesma que circula na

carga Ry, é determinada por:

2 (T j
iD,fund = 7 /0 ip SIN(27 foust) At = ZQR—;(() — sin ) (3.26)
o que permite determinar o valor da tensao aos terminais da carga Ry;:
R IR
Vout = Z-D,fund Ry, = ZR; L (6 — sin 6) (327)
s

cujo valor maximo é Vpp, ou seja:

RF,max [0 .
Uout,max = Vop = mFé—WL(Q — sin 9) (328)

O valor da poténcia méaxima de saida pode ser calculada através da expressao
v2,./2Ry,. No entanto, considerando a igualdade referida em (3.28), e por forma a
obter uma expressao para a eficiencia em funcao do angulo de conducao 6, a poténcia
maxima pode ser determinada por:

VDD%(Q —sin 9) o 7;RF,mavaDD
QRL N 47

(0 — sin 6) (3.29)

Pout,max -

o que leva a expressao da eficiéncia em funcao do angulo de conducao:

Pout,max _ 1 (9 — sin ‘9)
Poe A (sin(5) — (5)cos (5))

2 2

= (3.30)

Pela andlise da expressao (3.30) pode-se verificar que a medida que o angulo
de conducao # tende para zero, a eficiéncia do amplificador tende a aproximar-se
do valor tedrico de 100 %. No entanto, verifica-se que a poténcia entregue a carga
é também uma funcao de 6 e o seu valor diminui com a diminuicao de #. Pode-

se entao concluir que esta classe de operacao permite obter um elevado valor de
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eficiencia apenas se a poténcia de saida puder ser uma fraccao da sua poténcia
maxima. Por outras palavras, um amplificador em classe C pode apresentar uma
eficiéncia elevada, mas o seu valor de PAE ser reduzido. Em muitas aplicacoes esta
caracteristica ¢ restritiva, pois o desejavel é¢ normalmente obter-se a poténcia maxima
com o maximo de eficiéncia. Outro aspecto relevante relaciona-se com o factor de
qualidade do circuito tanque. Claramente, a medida que se diminui o angulo de
conducao do dispositivo activo, maior serd o contetido harménico da tensao a saida,
pelo que o factor de qualidade devera também ser bastante elevado, o que pode ser

uma séria condicionante a uma implementagao pratica desta classe de operagao.

3.6.5 Amplificador de Classe AB

O dispositivo activo nos amplificadores a operar em classe A conduz durante a to-
talidade do periodo de operacao, enquanto que na classe B opera durante metade
desse tempo. Na classe AB, e tal como o seu nome sugere, o dispositivo conduz
durante um tempo que se situa algures entre a metade e a totalidade do periodo de
operacao, dependendo do nivel DC e da amplitude do sinal & entrada. Consequente-
mente, a sua eficiéncia, bem como a sua linearidade, estarao de igual modo entre os
limites que caracterizam as classes A e B. A deducao das expressoes que permitem
obter a eficiéncia desta classe pode ser realizada com as deduzidas para a classe C,
tendo agora em conta que o angulo # situa-se entre 7 e 2w rad, e que o valor DC da

entrada ¢é agora positivo.
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3.7 Amplificadores RF comutados

A limitagao fundamental dos amplificadores lineares reside no facto de que o dis-
positivo activo, ao estar sujeito simultaneamente a uma tensao e conduzir um valor
nao nulo de corrente, dissipara sempre alguma poténcia. Deste modo, uma eficiéncia
tedrica de 100 % nunca podera ser alcangada. Os amplificadores comutados baseiam-
se num interruptor como dispositivo de amplificacao. Se considerarmos um interrup-
tor ideal, ou seja, tempo de comutacao nulo, resisténcia nula na conducao e infinita
no corte, é possivel obter uma eficiéncia maxima tedrica de 100 %. No entanto, as
nao-idealidades dos interruptores, nomeadamente o seu tempo de comutacao nao
nulo bem como as suas resisténcias associadas aos estados ON e OFF, provocam na-
turalmente a libertacao de alguma poténcia no dispositivo, o que leva a diminui¢ao

da sua eficiéncia.

3.7.1 Conceitos basicos de comutacao

Assumindo que o interruptor é implementado por um MOSFET, a tnica forma de
reduzir a sua resisténcia no estado ON é aumentar o seu tamanho. No entanto,
este procedimento conduz ao aumento das capacidades que lhe estao associadas,
reduzindo a sua velocidade de operacao. O correspondente aumento no tempo de
comutacao leva a que durante mais tempo estejam presentes, simultaneamente, va-
lores consideraveis de tensao e de corrente, o que aumenta a poténcia dissipada no
dispositivo. E entdo necessério estabelecer algum compromisso entre o tempo de

comutacao e a resisténcia no estado ON de um MOSFET.

A utilizacao de esquemas de comutacao na maior parte dos circuitos electronicos
que os usam envolve sempre a transferéncia de energia entre elementos reactivos. Se,
teoricamente, a energia armazenada num elemento for completamente transferida
para um outro, e se considerarmos que os elementos sao ideais, entao é possivel

obter uma eficiéncia de 100 %.

Para que seja possivel maximizar essa transferéncia de energia, é necessaria uma

correcta operagao dos interruptores, no que se refere aos instantes em que comutam.
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Neste contexto, os termos comutacao suave e comutacao abrupta® referem-se a forma
como o interruptor é actuado. Por forma a ilustrar estes conceitos, considere-se o

modelo simplificado de um amplificador comutado, ilustrado na figura 3.12.

VDD

Lpc

6 ' Ty 7:12 ?

Figura 3.12 — Modelo simplificado de um amplificador comutado.

Admita-se que em instantes anteriores, e durante o tempo em que o interruptor
esteve aberto, o condensador armazenou uma determinada quantidade de energia,

proveniente da alimentacao através da indutancia Lpc. Esta energia é dada por:

1
E=g Cs V5 (3.31)

Se o interruptor fechar no instante 77, parte da energia armazenada no conden-
sador, nao transferida para a carga, sera escoada para a massa, desperdigando-se.
Mesmo que o interruptor seja ideal, a sua operacgao incorrecta reduzira a eficiéncia.

Esta situacao é conhecida por comutagao abrupta.

No caso em que a comutacao se verifica no instante 75, a energia armazenada
tera sido completamente transferida e, deste modo, podera ser obtida uma eficiéncia
de 100%. Nestas circunstancias, em que a comutacao se d4 apds a transferéncia

completa de energia, verifica-se uma comutagao suave.

3.7.2 Modulacao de dreno

Ao termo amplificacdo estd normalmente associado o conceito de que a amplitude

do sinal de saida tem uma relacao linear com a amplitude do sinal de entrada. O

6Estes termos sdao conhecidos na literatura anglo-saxénica por soft-switching e hard-switching,
respectivamente.
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conceito de amplificador comutado poe de parte essa relagao, visto que a utilizagao
de um interruptor como elemento amplificador significa que nao existe qualquer
relacao entre as amplitudes de entrada e de saida. Alias, o conceito de amplificador
comutado esta relacionado com a conversao de poténcia, similarmente ao que se
observa nos conversores de poténcia DC-DC. Em ambos os casos, ¢ a tensao de
alimentacao que determina a poténcia de saida e esta é sempre proporcional ao

quadrado daquela.

A utilizacao de um amplificador comutado em aplicagoes de amplificacao linear
é no entanto possivel através da utilizacao de uma técnica denominada modulacao
da corrente que circula no dispositivo activo. Considerando que o interruptor é
implementado por um MOSFET, esta técnica consiste essencialmente em modular
a tensao de saida através da variacao da corrente de dreno. Esta modulacao é
concretizada através de uma rede de carga composta por elementos reactivos e é
extensivamente utilizada pelas diversas topologias de amplificadores RF comutados.
O tipo de rede de carga utilizada distingue a sua classe de operagao. As mais comuns

sao as classes D, E e F, pelo que serao abordadas a seguir.

3.7.3 Amplificador de classe D

Esta topologia é a implementagao directa do conceito de amplificador comutado,
sendo também utilizada na concepgao de conversores de alimentagao DC-DC. O
circuito representado na figura 3.13 é uma das formas de implementacao de um
amplificador de classe D. E uma topologia do tipo push-pull, em que o acoplamento
entre a entrada e a saida é realizado através de um transformador. A forma de
ligacao do primario aos interruptores garante que apenas um interruptor esta ligado
num determinado instante, e que um deles comuta durante a alternancia positiva e

o outro na alternancia negativa.

A comutacao dos interruptores resulta na aplicacao ao enrolamento primario do
transformador de uma tensao com forma de onda quadrada. Quando um interruptor
esta fechado, a accao do transformador for¢ca o outro interruptor a estar sujeito a

uma tensao 2Vpp. A tensao que é induzida no secundério, vy, tem também uma
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Figura 3.13 — Amplificador de classe D.

forma de onda quadrada, mas devido ao filtro de saida sintonizado apenas a sua
componente fundamental circula na carga. Dado que no circuito de saida apenas
circula uma corrente a frequéncia fundamental, a corrente no circuito do primario
¢ também sinusoidal. Consequentemente, em cada interruptor circula uma corrente
sinusoidal durante metade de cada ciclo em que esta ligado, estando as formas de

onda tipicas de tensao e corrente ilustradas na figura 3.14.

£

2Vbp

Vop

-V

~V

(a) (b)

Figura 3.14 — Formas de onda ideais no amplificador de classe D: (a) corrente e tensdo no
primario, (b) no secundario.

Tendo em conta que a amplitude da componente fundamental de uma onda
quadrada é 4/7 vezes a sua amplitude, a componente fundamental da tensao de

saida é (4/m)Vpp e a poténcia de saida é:

[(4/7)Vop)?
2Ry,

A expressao 3.32 indica que, desde que a resisténcia de carga Rj, seja devida-

Pout - (332)

mente escolhida, a poténcia entregue a carga é constante, o que da a indicacao

de que esta topologia nao é apropriada para amplificacao de sinais com envolvente
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variavel no tempo. Se assumirmos que todos os componentes sao ideais, entao é
possivel obter-se teoricamente uma eficiéncia de 100 %. No entanto, como nao exis-
tem interruptores ideais, existirao sempre perdas devido ao processo de comutacao.
Tensao nao nula no interruptor fechado provoca dissipacao estatica, enquanto que
tempos de comutacgao finitos implicam que o produto VI no interruptor durante
as transigoes se pode extender consideravelmente no tempo. Valores de eficiéncia

maxima para esta topologia rondam, grosso modo, os 60 %.

O factor de utilizagao é neste caso:

[(4/7)Vop]?
FU — " [?f/I;T)VDD] _ % ~ 0,318 (3.33)
DD T

O circuito representado na figura 3.15 ilustra um outro modo de implementar
um amplificador de classe D. Ao invés da utilizagao de um transformador e de dois
interruptores, este circuito utiliza apenas um interruptor controlavel e um circuito

tanque adicional.

Vop

Lpc

c L
+ Vi T C= %L %RL

Figura 3.15 — Amplificador de classe D com um interruptor.

Quando o interruptor esta fechado, a corrente proveniente da alimentacao através
da indutancia Lpc é curto-circuitada para a massa. Quando o interruptor abre, a
corrente é desviada para a saida. O circuito de carga, composto por uma asso-
ciagao série e uma paralela LC', permite a filtragem do sinal de tensao resultante

da comutacao, pelo que apenas a sua componente fundamental circula na carga. O
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tanque LC' adicional permite um caminho para os harmoénicos da corrente e rejeita
os harmoénicos de tensao, permitindo deste modo que o circuito opere de um modo

similar ao circuito representado na figura 3.13.

3.7.4 Amplificador de classe E

Como referido anteriormente, o facto de os interruptores reais apresentarem uma
queda de tensao nao nula no seu estado ligado e de apresentarem tempos de co-
mutacao finitos reduz a eficiéncia de um amplificador comutado. No caso de um
MOSFET utilizado como interruptor, além da sua tensao no estado ON, os tempos
de comutacao dependem essencialmente das capacidades que lhe estao associadas.
Por forma a minimizar as perdas devido a comutacao, os interruptores devem ser
bastante rapidos comparativamente a frequéncia de comutacao. No entanto, e de-
vido as capacidades parasitas associadas a um MOSFET, a medida que a frequéncia

de comutagao aumenta, torna-se cada vez mais dificil cumprir este requisito.

Umas das formas de minimizar as perdas devido a comutacao consiste em moldar
as formas de onda da tensao e da corrente do dispositivo activo de modo a evitar a

sua sobreposicao, reduzindo deste modo o produto VI do dispositivo.

A classe de operagao E, introduzida por Nathan Sokal e Alan Sokal [41] em 1975,
consiste essencialmente na utilizacao de uma rede de carga especial que controla o
tempo de transicao do dispositivo activo de modo a que nao ocorra sobreposicao
entre a tensao aos terminais do interruptor e a corrente que o atravessa. Um am-
plificador a operar em classe E nao tem propriamente uma topologia definida, dado
que o seu modo de operacao é apenas definido por um conjunto de trés condicoes,

enumeradas do seguinte modo:

1. A tensao aos terminais do interruptor nao sobe enquanto a corrente no inter-

ruptor nao se extinguir;

2. A tensao aos terminais do interruptor tem de atingir o valor zero antes de o

interruptor passar para o estado ON;

3. A variacao da tensao aos terminais do interruptor é também zero quando o



108 CAPITULO 3. TRANSMISSAO DE DADOS SEM FIOS

interruptor estd fechado, por forma a assegurar que a tensao aos terminais do

interruptor nao se altera quando esta proximo de zero.

Tal como descrito pelos seus inventores, o circuito normalmente associado a esta

classe de operacao encontra-se ilustrado na figura 3.16.

Vbp
Lpc
Cy L
vsw —I[

%K L. n

Figura 3.16 — Circuito classico de um amplificador de classe E.

A rede de carga é composta por C, Cy e L. A resisténcia de carga Ry, pode
representar a impedancia de uma antena ou entao a impedancia de entrada de uma
rede de adaptacao da impedancia da antena.

Tendo em conta as condigoes enumeradas anteriormente, as formas de onda
tipicas associadas ao circuito da figura 3.16 encontram-se ilustradas na figura 3.17.
Conforme se pode observar, a primeira condi¢ao traduz-se num valor de corrente
nulo antes que a tensao vsw comece a subir. Observa-se também que a corrente
comega a subir logo apds a tensao cair totalmente para zero (condi¢do 2). Final-
mente verifica-se que durante o estado de conducgao do interruptor a variacao da
tensao aos seus terminais ¢ nula, bem como a sua variagao, por forma a garantir
que quando a corrente se anular esta tensao possa crescer a partir do zero. Neste
circuito, a primeira condicao é satisfeita dado que o condensador C'; atrasa o tempo

de subida da tensao aos terminais do interruptor, vsyy.

A rede composta por Cy e L é um sistema oscilatério de segunda ordem. Os
parametros deste sistema dependem do factor de qualidade, (1, escolhido. Variando
este factor de qualidade, torna-se possivel controlar o tempo de descida da tensao
vsw €, deste modo, cumprir as condigoes 2 e 3. A escolha de um determinado factor

de qualidade é no entanto um compromisso entre o contetido harmonico da poténcia
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t

Figura 3.17 — Formas de onda tipicas de um amplificador de classe E.

entregue a carga Ry, (elevado valor de Q)1,), eficiéncia (baixo (Q)1,) e complexidade de

um eventual filtro para uma reducao adicional do conteido harménico.

A determinacao dos valores éptimos da rede de carga consiste em minimizar as
perdas totais na rede, mantendo no entanto um limite maximo para o contetido
harmoénico na carga. A dedugao das equagoes que determinam os valores de Cf,
C5 e L é bastante extensa, pelo que apenas se apresentam os seus resultados finais.
Os valores de Vpp e de Ry, sao normalmente combinados no sentido de fornecer um

valor especifico de poténcia a carga. O valor de Ry, é dado por:

(Vbp — Vsw.on)? 2 _0 577(VDD — Vew.on)?

2
Pout % + ]. out

Ry, =

(3.34)

No caso em que a resisténcia da carga nao € igual a este valor, devera ser utilizada

uma rede de transformacao de impedancias.

O factor de qualidade )1, da rede de carga pode ser escolhido arbitrariamente
de acordo com o compromisso anteriormente referido. O valor de Ly é entao deter-

minado pela definicao de factor de qualidade:

Qu Ry,
L pu—
2 2n f

(3.35)

Por forma a satisfazer as condigoes 2 e 3, os valores dos condensadores C e Cy

sao determinados por:
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C = ! ! (3.36)
"7 onfR (2+1)(5)  2nfRu5,447 ‘
1 1,42
Co ~ [————— ) ([1+=—"—"—
: ((27rf)2L2> < "o 2,08)
5,447 1,42
C ’ 1+ —"— 3.37
1<QL><+QL—2,08) (3.87)
O valor de pico da corrente de dreno vale aproximadamente:
1,77V
iD,pico ~ ’TDD (338)
L

A tensao de pico aos terminais do interruptor, que se verifica na comutacao de
ON para OFF, é
VW pico = 3.962Vpp — 2, 562Vaw on (3.39)

o que indica qual o valor maximo de tensao que o interruptor deve suportar. Este
valor de pico é devido a sobreelevacao do sistema de segunda ordem que representa
a rede de carga. Claramente, trata-se de um valor bastante elevado, o que se torna
numa clara desvantagem desta classe de operacao. Uma das vantagens associadas
reside no condensador que esta colocado em paralelo com o interruptor. Esta ca-
pacidade representa todas as capacidades parasitas do dispositivo, pelo que muitas
vezes é apenas necessario adicionar uma pequena capacidade por forma a completar
o valor determinado em (3.36). Devido ao resultado expresso em (3.39), o factor
de utilizagao nesta classe de operacao é reduzido (cerca de 0,098), o que claramente

indica um elevado nivel de esforco do dispositivo.

3.7.5 Amplificador de classe F

Por detras da operacao em classe E esta o conceito de explorar as propriedades de
uma rede de carga reactiva por forma a moldar, de uma forma vantajosa, as formas
de onda da tensao e da corrente no dispositivo activo. Este conceito é também
explorado pelos amplificadores em classe F, s6 que neste caso sao exploradas as
propriedades das terminacoes reactivas das linhas de transmissao. Um dos circuitos

associados a esta classe de operacao encontra-se ilustrado na figura 3.18.
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Figura 3.18 — Amplificador de classe F.

Neste circuito, o circuito tanque de saida é sintonizado de modo a que a sua
frequéncia de ressonancia seja igual a frequéncia da portadora, assumindo-se que o
seu factor de qualidade é suficientemente elevado para que o circuito se comporte
como um curto-circuito para todas as frequéncias fora da largura de banda centrada

na frequéncia da portadora.

O comprimento da linha de transmissao é escolhido para ter precisamente um
quarto do comprimento de onda (A/4) da frequéncia da portadora. Dado que a
impedancia de entrada de uma linha de transmissao é proporcional ao reciproco da

impedancia da sua terminacao, ou seja:

2

i — ZZ—Lt (3.40)
pode-se deduzir que uma linha de transmissao de comprimento \/4 apresenta uma
impedancia de entrada igual a impedancia da carga. Aplicando esta propriedade
ao circuito da figura 3.18, o interruptor “vé” uma resisténcia pura (Z,, = Ry), ja
que a esta frequéncia o circuito tanque comporta-se como um circuito aberto, e a
linha de transmissao é deste modo terminada pela sua impedancia caracteristica. No
segundo harmoénico da portadora, o interruptor “vé” um curto-circuito, dado que
o circuito tanque é um curto-circuito para todas as frequéncias fora da largura de

banda em torno da portadora, e deste modo a linha de transmissao é vista como se

fosse um condutor de comprimento A/4. Assim, o interruptor “vé” um curto-circuito
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para todos os harménicos pares da portadora, dado que a linha de transmissao apa-
rece como algum multiplo inteiro par de A/4 para todos os harmonicos pares. Para
os harmonicos impares, o interruptor “vé” também um circuito aberto. Embora o
circuito tanque continue a parecer um curto-circuito, a linha de transmissao apa-
rece como um multiplo inteiro impar de A/4 e deste modo fornece o reciproco da

impedancia da carga’.

Esta propriedade das linhas de transmissao associada ao circuito tanque colo-
cado a saida garante que todos os harmonicos impares da tensao os terminais do
interruptor nao “vejam” a carga e deste modo esta tensao tem uma forma quadrada.
Pela condigao de circuito aberto imposta pela linha de transmissao para todos os
harmonicos impares acima da componente fundamental, a Unica componente na
corrente que circula na carga é a fundamental. Assim, a corrente que atravessa o
interruptor ¢ sinusoidal e o circuito tanque garante que a tensao a saida também é
sinusoidal. As formas de onda da tensao e da corrente no interruptor, ilustradas na

figura 3.19, sao deste modo similares as obtidas com um amplificador de classe D.

t

Figura 3.19 — Formas de onda tipicas de um amplificador de classe F.

Dado que a tensao no interruptor tem uma forma de onda quadrada de amplitude

2Vpp, a poténcia entregue a carga é calculada por:

[(4/7)Vop)?

Pou -
’ 2Ry,

(3.41)

"De referir que uma linha de transmissdo com um comprimento de um quarto do comprimento
de onda apresenta uma propriedade de reciprocidade da impedancia, ou seja, a impedancia de
entrada de tal linha é proporcional ao reciproco da impedancia da sua terminagao. Pode também
ser deduzido que duas secgoes de um quarto do comprimento de onda cancelam esta reciprocidade,
ou seja, a linha comporta-se como um condutor.
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sendo que o factor de utilizagdo é o mesmo que o obtido para a classe D, ou seja,
0,318.

3.8 Resumo comparativo das classes de operacao

De entre as classes de operacao abordadas, a classe A é a tnica que pode ser consi-
derada como verdadeiramente linear. E essencialmente caracterizada por uma baixa
eficiéncia, que teoricamente nao ultrapassa os 50 %. A classe B sacrifica a linearidade
por forma a obter valores de eficiéncia superiores (maximo teérico de 78,5 %), a custa
da reducao do tempo de conducao do dispositivo activo para metade do periodo de
operacao. Mesmo assim, continua a usufruir do potencial para uma amplificacao
linear. Reduzindo ainda mais o tempo de conducao, obtém-se valores de eficiéncia
superiores, que na classe C podem atingir um méximo tedrico de 100 %. No en-
tanto, neste limite tedrico, a poténcia de saida é tendencialmente nula, podendo-se
considerar que a classe C pode apresentar valores de eficiéncia razoaveis desde que
a poténcia a saida seja apenas uma fraccao da poténcia maxima admissivel. Pela
necessidade de um circuito tanque com um factor de qualidade elevado, a utilizacao

da classe C é normalmente restrita a sinais de banda estreita.

Devido ao conceito de fonte de corrente controlavel que é explorado nas classes
A, B e C, estas sao as que possibilitam a utilizacao de esquemas de modulacao em
amplitude, ou seja, tornam possivel a saida uma réplica, mais ou menos fiel, da

entrada.

Os amplificadores que utilizam técnicas de comutacao nao tém a capacidade de
uma amplificacao linear, embora todas as classes de operacao que utilizam estas
técnicas permitam obter valores tedricos de eficiéncia méxima de 100%. No en-
tanto, como todas se baseiam num ou mais dispositivos activos para realizar uma
comutacao, os parametros relacionados com os tempos de comutacao degradam a
eficiencia e limitam a frequéncia de operacao. O facto de a saida deste tipo de am-
plificadores ter uma amplitude que, idealmente, é independente da entrada torna-os

adequados a esquemas de modulacao em amplitude constante.
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Os amplificadores a operar em classe D apresentam um dos factores de utilizacao
mais elevados, mas ao utilizarem dois dispositivos de comutacao a sua eficiéncia é
reduzida pelo tempo nao nulo da sua comutacao dos dispositivos. As classes E e F
exploram os conceitos de terminacoes reactivas para evitar simultaneamente valores
consideraveis de tensao e de corrente no dispositivo activo, por forma a reduzir a
poténcia dissipada por este nos instantes da comutagao. Enquanto que na classe
E é utilizada uma rede de carga especial, a classe F explora as propriedades das
linhas de transmissao para obter praticamente o mesmo efeito. No entanto, esta
ultima classe apresenta uma séria desvantagem inerente a utilizacao de uma rede
de carga complexa (linha de transmissao ou modelo LC' equivalente), pelo que as

perdas nesta rede podem ser significativas.

Na tabela 3.1, apresenta-se um sumaério das caracteristicas dos amplificadores
de poténcia que operam nas classes abordadas anteriormente. Pelo facto de estas
poderem ser mais ou menos apropriadas de acordo com o tipo de modulagao em-
pregue, a seleccao da mais apropriada para a aplicagao em causa serd feita apds a

abordagem das técnicas de modulacao.

3.9 Técnicas de modulacao

Por definicao, um sinal de informacao é nao-deterministico, ou seja, as suas carac-
teristicas podem-se alterar de um modo imprevisivel. Este tipo de sinal nao pode,
portanto, ser definido em termos do seu espectro de amplitude e de fase, pelo que é

usual especifica-lo através do seu espectro de poténcia.

Um canal de comunicacao através do qual o sinal é transmitido pode ser espe-
cificado em termos da sua resposta em frequéncia e de fase. Para uma transmissao
eficiente, os parametros de um sinal devem ser compativeis com as caracteristicas
do canal. Quando isso nao se verifica, o sinal deve ser modificado ou processado,

sendo que esta operacao é denominada modulacao.

A transmissao de sinais por radio-frequéncia através de uma antena é baseada

na propagacao no ar de radiagao electromagnética. Por forma a que possa ocorrer
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Tabela 3.1 — Sumdrio das caracteristicas das diversas classes de operacdo

Classe A e Elevada linearidade
e Baixo valor de eficiéncia
e Baixo valor de PAE
e Baixo factor de utilizagao do dispositivo activo
e Amplificacao de sinais de amplitude variavel

e Maior frequéncia de operagao

Classe B e Linearidade moderada

e Amplificacao de sinais de amplitude variavel

Classe C e Baixa linearidade
e Elevada eficiéncia (para uma fracgao da poténcia maxima)
e Valor de PAE moderado
e Amplificacdo de sinais de amplitude varidvel

e Somente para amplificacao de sinais de banda estreita

Classe D e Muito baixa linearidade
e Bom factor de utilizagao
e Valor de PAE moderado

e Apenas para sinais de amplitude constante

Classe E e Valor de pico da tensao de dreno elevado
e Baixo factor de utilizacao

e Apenas para sinais de amplitude constante

Classe F e Similar a classe D
e Eficiéncia superior a classe D
e Rede de carga complexa com perdas algo elevadas

e Apenas para sinais de amplitude constante

uma eficiente irradiagao de energia numa antena, o comprimento de onda do sinal
irradiado deve ser da mesma ordem de grandeza das dimensoes fisicas da antena.
O comprimento de onda de um sinal esta relacionado com a sua frequéncia pela
expressao:

A=< (3.42)

onde A (m) representa o comprimento de onda de um sinal de frequéncia f (s7') e
¢ é a velocidade da luz no vazio (~ 3 x 10®ms™'). Para sinais de dudio, uma an-
tena comparavel com o comprimento de onda teria dimensoes na ordem das varias
centenas de quiléometros o que é claramente impraticavel. Para que uma antena

tenha dimensoes aceitaveis, o sinal irradiado deve ser de frequéncia elevada. Neste
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exemplo em particular, um sinal de alta frequéncia, referido vulgarmente por por-
tadora, deve ser variado (modulado) de um modo que seja possivel efectuar uma

transmissao eficiente de um sinal de informacao de baixa frequéncia.

Assumindo que um sinal de portadora pode ser representado genericamente por:
f(t) = A cos(2mfot + ) (3.43)

onde A, f. e ¢ representam a amplitude, a frequéncia e a fase da portadora, entao
a sua modulacao pode ser efectuada variando qualquer uma destas caracteristicas.

A variagao de cada um dos parametros do sinal transmitido, mantendo constante
os restantes, da origem ao tipo de modulacao. Mantendo constantes a frequéncia e
a fase da portadora, obtém-se a modulacao em amplitude, designada na literatura
anglo-saxénica por AM (Amplitude Modulation). Os restantes tipos de modulagao
sao naturalmente as modulagoes em frequéncia (FM - Frequency Modulation) e em
fase (PM - Phase Modulation). Estes esquemas de modulagao estao associados a
sinais na sua banda-base que sao continuos, pelo que as modulacoes AM, FM e
PM pertencem ao grupo de técnicas de modulacao continuas. Quando os sinais a
serem modulados por uma portadora sao digitais, é vulgar utilizar-se a designagao

de modulacao digital.

3.9.1 Modulacao digital em amplitude

Na modulagao digital em amplitude, designada modulagao por comutagao de am-
plitude, ou na literatura anglo-saxénica por ASK (Amplitude Shift Keying), os dois
valores bindarios sao representados por valores distintos de amplitude da portadora.
Normalmente uma das amplitudes ¢é zero, ou seja, o codigo bindrio ‘1’ é representado
pela presenca de portadora de amplitude constante, e o valor ‘0" pela sua auséncia.
Este sinal esta representado na figura 3.20, onde o sinal digital de informacao esta
codificado em NRZ-L, e t; representa a duracao de um codigo binario. O sinal
modulado em ASK pode entao ser genericamente expresso por:
Acos2rft+¢) ,b=1

f(t) =
0 . b=0
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Figura 3.20 — Formas de onda associadas a modulacdo ASK.

3.9.2 Modulacao digital em frequéncia

O equivalente digital da modulagdo FM ¢é o designado por FSK (Frequency Shift
Keying), em que a frequéncia da portadora é comutada entre dois valores distintos
fe1 e feo, mantendo a amplitude e a fase da portadora constantes. Embora neste
caso nao exista propriamente uma frequéncia central, esta pode ser entendida como

o valor equidistante dos dois valores extremos, ou seja:

Acos(2mfat +¢) ,b=0
f(t) =
Acos(2rfot +¢) ,b=1
As formas de onda associadas a este tipo de modulacao estao ilustradas na fi-

gura 3.21.

Iol lll
FSK fe2 fe1

AVALTLAVAVAVATIAA

Figura 3.21 — Formas de onda associadas a modulacdo FSK.

A
v

3.9.3 Modulacao digital em fase

No caso da modulacao digital em fase, designada por PSK (Phase Shift Keying), a

fase da portadora é comutada entre dois valores de fase ¢; e o distintos, ou seja:

Acos(2rfet +¢1) ,b=0
ft) =
Acos(2rfet +¢o) ,b=1
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As formas de onda associadas a este tipo de modulacao estao ilustradas na fi-

gura 3.22.

tl /0/ /1/

PSK fer P2 fe, o1

ATAAVAVAVIAVATALVAVAVIAY

Figura 3.22 — Formas de onda associadas a modulagcdo PSK.
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Este esquema de modulacao digital deu origem a algumas variantes que se dis-
tinguem sobretudo no nimero de desvios de fase gerados por um cédigo digital. No
caso mais simples da modula¢ao BPSK (Binary Phase Shift Keying), o valor da fase
comuta entre dois valores espacados de 7w, de acordo com um cédigo binario de 1
bit. No sistema QPSK (Quadrature Phase Shift Keying), a fase da portadora é di-
vidida em 4 valores igualmente espagados de /2, comecando em 7 /4. A comutagao
entre estes valores é controlada agora por codigos binarios de 2 bits, dando origem
a desvios de fase de m/4, 3n/4, 5w /4 e Tw/4. Este esquema é mais eficiente, dado
que neste caso sao transmitidos codigos de 2 bits de informacao ao mesmo tempo, o
que é equivalente a um sistema ASK com o dobro da taxa de dados. Se dividirmos
ainda mais o numero de passos de fase, é possivel aumentar ainda mais o nimero
de bits transmitidos de uma s6 vez, como por exemplo 4 bits (2¢ espacos). Embora
este método possibilite uma maior transferéncia de dados na mesma banda, a me-
dida que se aumenta o ntimero de passos, maior sera a complexidade do sistema de
recepcao, dado que necessita de detectar um desvio de fase cada vez menor entre

cada cédigo transmitido.

3.9.4 [Eficiéncia de utilizacao do canal

Por forma a estabelecer uma comparagao do desempenho dos esquemas de mo-
dulacgao digital anteriormente referidos, um dos principais parametros de interesse é

a largura de banda ocupada no canal de comunicacoes pelo sinal modulado.
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A largura de banda de um sinal modulado em ASK, pode ser descrita pela

expressao:

BWask = 2R (3.44)

onde R (bps) representa a taxa de dados. Deste modo, a largura de banda esta
directamente relacionada com a taxa de dados e neste caso é o dobro. O espectro
deste sinal estd ilustrado na figura 3.23. A titulo exemplificativo, um sinal digital a

uma taxa de 9600 bps ocupa, em ASK, uma largura de banda de 19 200 Hz.

A Fask(f) i

fe

*~BWask™

Figura 3.23 — Espectro de um sinal modulado em ASK.

No caso da modulacao FSK, cujo espectro esta representado na figura 3.24, a

largura de banda pode ser expressa como:
BWrgsk = 2Af +2R =2R(1 + ) (3.45)

onde Af = foo — fo = fo — fe1 € 0 desvio entre a frequéncia modulada e a frequéncia

central e 3 o indice de modulacao definido como = Af/R. Como se pode verificar

b
fa

A Frsk (f) N

i

Figura 3.24 — Espectro de um sinal modulado em FSK.
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na figura, a largura de banda minima em FSK corresponde a situacao de separacao
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minima entre os espectros para as frequéncias associadas aos niveis 16gicos®. Deste
modo, o valor minimo da largura de banda é obtido para um indice de modulagao

unitario, ou seja, BWrsK min = 4R.

Na modulacao PSK, a informacgao binaria é transmitida deslocando a fase 0 ou
m rad. Isto é equivalente a multiplicar o sinal de informacao por +1 ou —1. Deste
modo, a largura de banda de um sinal modulado em PSK, ilustrada na figura 3.25, é
igual a largura de banda ocupada por um sinal ASK. Dado que deste modo nao existe

componente DC no sinal modulante, a portadora no espectro PSK sera suprimida.

A Fosk (f)

\V

Figura 3.25 — Espectro de um sinal modulado em PSK.

Comparando os espectros dos sinais modulados em ASK, FSK e PSK, verifica-se
que o menos eficiente em termos de largura de banda ocupada é o da modulagao
FSK. Embora nos casos ASK e PSK a largura de banda ocupada seja a mesma,
a modulacao PSK pode apresentar uma maior eficiéncia na utilizacao da mesma
largura de banda, se se considerar que podem ser transmitidos cédigos bindarios

multi-bit.

3.9.5 Imunidade ao ruido e taxa de erros

Além da importancia de maximizar a eficiencia da largura de banda ocupada pelo
sinal modulado, deve-se também minimizar a poténcia requerida para efectuar uma
transmissao mantendo uma taxa de erro aceitavel. Esta taxa de erro, associada a

transmissao de sinais digitais e vulgarmente designada por BER, (Bit Error Rate),

80 espectro FSK pode ser entendido como a sobreposicdo de dois espectros ASK em torno de
cada frequéncia de operagao.
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d4 uma indicacao do nimero de bits que chegam ao destino com valor errado. E

normalmente expressa como a probabilidade de ocorréncia desse erro.

O desempenho dos sistemas de modulagao digital referidos pode também ser
comparado relativamente a imunidade ao ruido presente no canal de comunicacao.
Estando o sinal modulado normalmente referenciado a taxas de dados e bits, é usual
referir a sua relagao sinal/ruido (S/N) como uma relagao entre a poténcia do sinal
por bit e a poténcia do ruido. Se se considerar um sinal, digital ou analégico,
que contém informagao digital binaria transmitida a uma determinada taxa R, esta

relacao é definida como:
% _ S/NBW
No R/BW

(3.46)

onde R (bps) é a taxa de dados, BW (Hz) é a largura de banda ocupada, S a poténcia
do sinal transmitido e Ngw a poténcia do ruido contido em BW que pode ser definida
por Ngw = No BW. A relagao (R/BW) traduz a a eficiéncia da utilizacao da largura
de banda. A relagdo Ep/N, é importante, dado que o valor da taxa de erro BER
é uma funcao decrescente desta relacao. De um modo geral, pode-se afirmar que a
medida que a taxa de dados R aumenta, a poténcia do sinal transmitido relativa
a potencia de ruido deve aumentar, por forma a manter um determinado valor da

relagdo Eg/Ny e, consequentemente, manter o mesmo valor de BER.

A figura 3.26 ilustra a probabilidade de ocorréncia de erro, P,, versus Eg/Ny
para os esquemas de modulacao ASK, FSK, BPSK e QPSK. Como se pode veri-
ficar, & medida que a relacao Eg/N, aumenta, a probabilidade de ocorréncia de
erro diminui. De igual modo se verifica que para a mesma probabilidade, os es-
quemas de modulacao BPSK e QPSK necessitam de menos 3dB na poténcia do
sinal transmitido, o que claramente constitui uma vantagem face aos sistemas ASK
e FSK.

A funcao de probabilidade de ocorréncia de erro P, esta relacionada com a relagao

Eg /Ny através da expressao:

Eg
2v/2N,

P, = %[1 — orf( N (3.47)
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Figura 3.26 — Probabilidade de ocorréncia de erro na recepgdo versus Ep /Ny

onde erf(x) é uma funcao de erro probabilistico, normalmente tabelada, dado por:
f(x) : / v q (3.48)
erf(r) = — e Y .
VT Jo

Na tabela 3.2, comparam-se os referidos esquemas de modulagao, em termos de
largura de banda ocupada e eficiéncia na sua utilizagao, para um sinal com uma

taxa de dados de 20 kbps e com uma probabilidade de ocorréncia de erro 107°.

Tabela 3.2 — Comparacdo dos esquemas de modulacdo digital

Esquema de Largura de banda, BW Eficiéncia Eg /Ny
Modulagao (R = 20 kbps) (R/BW)  (BER=1079)
ASK 40 KHz 0,5 13,5dB
FSK 80 KHz 0,25 13,5dB
BPSK 40 KHz 0,5 10,5dB
QPSK 20 KHz 1,0 10,5dB

Pode-se entao concluir que, para o mesmo valor de BER, os sistemas ASK e
FSK apresentam o mesmo valor de Fg /Ny, sendo que o FSK é o menos eficiente na
utilizacao da largura de banda. Os sistemas BPSK e QPSK apresentam uma vanta-
gem de 3 dB relativamente aos sistemas ASK e FSK. O sistema QPSK é claramente

superior por permitir uma eficiéncia dupla da obtida com os outros sistemas. No
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entanto, é importante referir que este tltimo sistema apresenta uma complexidade

de implementacao superior.

3.10 Seleccao do amplificador de poténcia RF

A integracao de um subsistema de transmissao de dados com a interface sensorial
combina as vantagens da conversao A/D e processamento digital de sinal, realizada
no ponto de medida, com as vantagens inerentes a transferéncia sem fios dessa
informacgao para um sistema de gestao ou de medida associado a um determinado

processo.

Pelo facto de a informacao que deve ser transmitida estar ja no dominio digital,
resultante de uma conversao A /D, as técnicas de modulagao naturais sao as digitais.
Estas sao essencialmente caracterizadas por uma amplitude de portadora constante,
pelo que as classes de operacao A, B, AB e C sao preteridas face as que se baseiam em
técnicas de comutacao. A classe F é, teoricamente, aquela que permite uma maior
eficiencia, mas que, devido ao tipo de rede de carga, depende do comprimento de
onda da portadora. Além disso, a rede de carga pode apresentar perdas significativas
e ser algo complexa de ajustar, bem como ser influenciada por elementos parasitas.
A classe D apresenta o problema da utilizacao de dois transistores a funcionar em
oposicao de fase, pelo que, para além de ocupar mais espaco, € necessario um correcto
emparelhamento entre eles. A classe E tem um factor de utilizacao muito baixo o
que indica que o dispositivo é sujeito a um grande esforco. De facto, a tensao a que
estd sujeito atinge um pico na transicao ON-OFF que é cerca de 3,6 vezes a tensao
de alimentacao. Os modernos processos CMOS apresentam uma tensao de ruptura
reduzida, pelo que esta classe pode ser, em alguns processos, inviavel. No entanto,
apresenta duas vantagens importantes. A primeira relaciona-se com a simplicidade
do circuito que implementa a rede de carga, bem como o seu ajuste. Por outro
lado, os MOSFETSs utilizados numa operacao de comutacao de sinais RF ocupam
normalmente uma &area elevada, pelo que a sua capacidade de saida é consideravel.
Nesta classe de operacao, esta capacidade, que pode ser entendida como parasita, é

considerada como parte da rede de carga, além de outras associadas ao né do dreno,
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como por exemplo a capacidade parasita entre a indutancia Lpc e o substrato. Estas
sao duas vantagens importantes que levam a escolha desta classe de operacao. No
entanto, o valor maximo da tensao de dreno pode ser utilizado como forma de limitar

a poténcia do sinal emitido, dado que esta é proporcional ao seu quadrado.

Embora o critério de seleccao de uma arquitectura em particular se possa apoiar
na escolha de componentes que oferecam maior eficiéncia, quer na utilizacao dos
parcos recursos energéticos quer na utilizacao de largura de banda, este pode nao
ser o mais vantajoso. Aplicagbes como a monitorizacao remota de grandezas fisicas
de interesse em processos agricolas beneficiam com o tamanho reduzido do sistema
completo, baixo consumo e baixo custo de producao. Por outro lado, na aquisicao de
dados deste tipo de variaveis, é permitida alguma laténcia pelo que é possivel trocar
o desempenho por uma arquitectura simples e eficaz para o fim em vista. Além
disso, devido as elevadas constantes de tempo associadas ao processo, a informacao
obtida é muitas vezes redundante. Neste contexto, optou-se pela combinacao de um
amplificador a operar em classe E com uma modulagao ASK, por ser a mais eficaz,

com potencial para cumprir os requisitos que se impoem neste tipo de aplicacao.

3.11 Frequéncia de operacao

A escolha da frequéncia da portadora RF é dependente de varios aspectos, nomea-
damente do tipo de aplicacao e do consumo de energia. Outro aspecto importante
é a alocacao de espectro de RF para a transmissao de sinais de baixa poténcia.
Existem varias bandas disponiveis para o uso nao licenciado de aplicacoes de te-
lemetria, designadas por bandas ISM (Industrial, Scientific and Medical Bands).
As frequéncias disponiveis para este propdsito sao as disponiveis nas bandas 38 —
41 MHz, 88 — 108 MHz, 174 — 216 MHz e 433 MHz. Existem outras bandas na regiao
das microondas (> 900 MHz), que nao sao consideradas devido ao maior nivel de
poténcia requerida para operar nestas frequéncias. Além disso, os processos CMOS
que possibilitam a utilizacao de frequéncias mais elevadas (por exemplo na banda

dos 2,45 GHz) sdo também mais complexos e dispendiosos economicamente.
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Os sistemas de telemetria e de telecomando encontraram um elevado nimero de
aplicacoes na banda ISM dos 433 MHz. Das variadissimas aplicagoes, destacam-se
os sistemas remotos de medida de consumo de agua, electricidade e gas, comando
de portoes de garagem, sistemas de distribuicao interna de sinais dudio e ligacoes
de dados de uso genérico. A grande maioria destas aplicacOes requerem apenas um
unico canal unidireccional e um raio de cobertura moderado, normalmente inferior
a 100 metros. A taxa de dados é relativamente baixa, R < 10kbps, e utilizam
esquemas de modulacao simples em amplitude ou em frequéncia. No entanto, em
todos os casos, os requisitos para os circuitos de transmissao utilizados sao o reduzido
espacgo ocupado, baixo consumo energético e, talvez o mais importante, o seu custo

de producao baixo.

A banda ISM dos 433 MHz é compativel com o tipo de aplicacao a que a interface
sensorial proposta se destina. De facto, esta frequéncia é suficientemente elevada
para permitir a integracao dos componentes RF do emissor. Por outro lado, e desde
que a poténcia de saida seja inferior a 10 mW (+10dBm), é permitido o seu uso nao

licenciado.

3.12 Emissor RF

A combinacao de uma interface sensorial em tecnologia CMOS com um emissor
de radio-frequéncia integrado é de facto um grande contributo na monitorizagao
remota. Dispositivos deste género permitem a substituicao de sensores que utilizam

cablagem, com as inerentes vantagens anteriormente referidas.

A utilizagao da banda ISM dos 433 MHz como canal de comunicagoes unidirec-
cional, e a utilizagao de um esquema de modulagao digital ASK, é uma combinagao
que favorece uma ocupagao de espago menor, simplicidade na implementacao de
um receptor, bem como a reducao dos niveis de consumo para operar nesta banda,

comparativamente com a utilizacao de frequéncias superiores.

Na figura 3.27, ilustra-se o diagrama de blocos do emissor RF proposto. A

obtencao da frequéncia da portadora é realizada através de um sintetizador de



126 CAPITULO 3. TRANSMISSAO DE DADOS SEM FIOS

frequéncia, baseado numa PLL (Phase-Locked Loop) na sua configuragao cléssica.
Pelo facto de se utilizar um esquema de modulacao ASK, é apenas necessério sinte-
tizar uma unica frequéncia, pelo que o ramo de realimentacao da PLL fica reduzido
a um divisor de frequéncia do tipo inteiro. Recorrendo a um oscilador baseado num
cristal de quartzo de 13,56 MHz, a frequéncia de operacgao resulta da multiplicacao

deste valor por 32.

Amplificador de
Poténcia RF

Sinal Digital

na banda base

Sinal
modulado

Modulagdo
ASK

Antena

433,92 MHz (Classe-E)

Sintetizador
de frequéncia
(PLL)

Cristal
13,56 MHz

Figura 3.27 — Diagrama de blocos do emissor RF proposto.

A utilizacao da modulagao ASK leva a que o nivel 16gico ‘0’ seja caracterizado
pela auséncia da portadora, nao sendo possivel distinguir este nivel l6gico da auséncia
de transmissao. Por forma a resolver este problema, o sinal digital é previamente
codificado em duas larguras de impulso distintas, correspondendo a 25 % e 75 % da
duracao de um bit do sinal digital de informacao, respectivamente. Esta codificacao
é realizada apenas durante o tempo necessario para transmitir uma trama de dados.

A modulacao ASK é neste caso realizada de um modo muito simples com uma
porta légica do tipo NAND, em que numa das suas entradas é aplicado o sinal da
portadora e na outra o sinal de informacao.

Dado que na classe de operagao E o valor da poténcia de saida é dependente
da tensao de alimentacao e da resisténcia de carga, que normalmente nao é igual
a impedancia da antena, o amplificador estd dotado de uma rede de transformacao
de impedancias. No final do capitulo seguinte é apresentada a sua implementacao

pratica.



Implementacao da
Micro-Interface Sensorial

Neste capitulo abordam-se todos os blocos que constituem a interface sensorial,
descrevendo-se os circuitos utilizados e as opgoes tomadas durante o processo de
desenho do layout. No decorrer das varias matérias, sao igualmente apresentadas

algumas simulacoes.

A micro-interface sensorial sem fios com conversao A/D e suporte de trans-
missao de dados foi implementada no processo CMOS Alcatel—Mietec Semiconduc-
tor 0.7 pm (AMI COTM-A, N—WwELL/ 2M/ 1P/ PpirrC/ HipoR). E um processo
misto, derivado de um totalmente digital com duas camadas de metal (2M) e uma
de polissilicio (1P), e extendido com camadas especificas de um processo analdgico,
como sejam as camadas de 6xido fino (PDIFFC), adequado a implementagao de
condensadores de elevada linearidade e precisao, e a de polissilicio de elevada resis-

tividade (HIPOR), para implementagao de resisténcias de elevado valor 6hmico.

Um dos principais objectivos desta implementacao é a integracao de um modu-
lador A de segunda ordem, utilizando técnicas de condensadores comutados, com
um desempenho equivalente a 16 bits de resolucao, alimentado por uma tensao de
5V. Além deste, pretende-se ainda verificar a funcionalidade do suporte de comu-
nicagoes sem fios, a operar na frequeéncia de 433,92 MHz, com uma poténcia maxima

de saida de +10dBm. Por forma a validar o subsistema de transmissao de dados, a
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sequéncia bindria de saida do modulador é decimada por um contador (filtro digital
de primeira ordem), cuja contagem é processada por um circuito de deslocamento
paralelo/série, codificada em largura de impulso e modulada em ASK antes de ser
emitida. A esta trama sao adicionados campos de controlo, que permitem sincroni-

zar o receptor e fornecem um mecanismo simples de deteccao de erro.

As ferramentas utilizadas na edi¢ao de todos os esquematicos, layout e simulacao
SPICE pertencem a um pacote integrado da TANNERTOOLS, nomeadamente o
S-EpIT (v.6.04) para os esqueméticos, T-SPICE PRO (Vv.6.04) para simulacdo
e L-EpIT PRO (Vv.8.22) para o desenho do layout.

4.1 Arquitectura da micro-interface sensorial

O diagrama funcional da micro-interface esta representado na figura 4.1, onde também
se apresenta a disposicao dos varios blocos constituintes.

As entradas do modulador AX. consistem no sinal analégico de entrada dife-
rencial (Vin(+) e Vin(—)), na entrada de sinal de relégio (CLK)y), nas tensoes de
referéncia (Vrer(+) € Vrer(—)) € na tensao em modo comum (Ve ), a mesma tanto
para a entrada como para os amplificadores operacionais totalmente diferenciais.
A saida bindria Bitstream estd acessivel para o exterior, para posterior analise do
desempenho do modulador. Internamente, esta sequéncia é aplicada a um contador
que executa uma fungao simples de filtragem digital e decimacao. O resultado da
contagem, juntamente com alguns campos de controlo, compoem uma trama que
é posteriormente codificada em largura de impulso. Apds este processamento di-
gital, a trama modula a portadora de 433,92 MHz em ASK sendo esta aplicada a
um transistor que funciona como elemento activo de um amplificador RF a operar
em classe E. A correspondente rede de carga, bem como a antena, sao colocadas no
exterior, de modo a permitir o seu ajuste 6ptimo.

A frequeéncia da portadora, sintetizada por uma PLL, deriva de um oscilador a
cristal de 13,56 MHz, cujo valor foi escolhido para simplificar a implementacao da
PLL. Este mesmo oscilador é também utilizado para gerar a frequéncia de amos-

tragem do modulador (disponivel em CLKoyT, ligado externamente a CLKy), bem
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Figura 4.1 — Diagrama de blocos da interface sensorial proposta.

como para gerar um sinal que controla a taxa de dados utilizada na transmissao.
Os sinais de RESET, SOUT, PWM e LATCH apenas servem o propédsito de teste e

verificacao de funcionamento do circuito, e o seu significado ficard claro ao longo

deste capitulo.
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4.2 Arquitectura do modulador AY

Tal como referido no segundo capitulo, o modulador de segunda ordem é implemen-
tado numa arquitectura totalmente diferencial, utilizando técnicas de condensadores
comutados. Apesar do aumento da complexidade e da area de layout ocupada, ine-
rentes a estrutura diferencial, esta proporciona grandes vantagens, como sejam a
atenuacao do ruido presente na alimentacao, interferéncias em modo comum, in-
jeccao de carga e distorcao harmonica de ordem par. Adicionalmente, a estrutura
diferencial duplica a gama dinamica do modulador. Para uma gama dinamica equi-
valente a 16 bits, a taxa de sobreamostragem minima é de 153. Para sinais de
frequéncia maxima de 500 Hz e taxa de sobreamostragem M = 256, a frequéncia de
amostragem requerida é de 256 KHz. Esta frequéncia é obtida através da divisao por
32 da frequencia de 13,56 MHz proveniente do oscilador a cristal. O valor resultante
de 423,75 KHz é superior ao minimo, o que da margem suficiente para acomodar

todos os erros menores nao quantificados.

4.2.1 Operacao do modulador

Na figura 4.2 ilustra-se o circuito do modulador. A sua operacao é controlada pelas
fases do relégio de frequéncia f;,. Durante a primeira fase, que corresponde aos
interruptores assinalados por ¢; e ¢14, 0 primeiro integrador amostra a tensao de
entrada nos condensadores C;. O segundo integrador amostra a tensao a saida do
primeiro em Cpg; bem como a tensdo proveniente do conversor D/A em Cgs. Na
segunda fase, e apds a abertura dos interruptores ¢; e ¢4, 08 interruptores ¢, € ¢oq
fecham, permitindo transferir a carga armazenada em Cy; para Cas, e de Cgy e Cgs
para Cpgy. Durante esta fase do relogio, o fecho dos interruptores ¢y € ¢oq permite
subtrair a saida do conversor D/A da entrada de cada integrador. A quantificagao
de 1 bit, realizada pelo comparador, é feita durante a fase ¢.

A relagdo entre os condensadores de amostragem e de integracio, g = g; =
Ca1/Ca2 = 0,25 e go = Cg1/Cpa = 0,5, definem os ganhos de 0,25 e 0,5 nas entradas
do primeiro e segundo integradores, respectivamente. A relacao g, = Cgs/Cgz = 0,25

define o ganho de realimentacao ao segundo integrador.
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Figura 4.2 — Modulador A% de segunda ordem com condensadores comutados.

Com estes valores de ganho, a excursao da tensao de saida dos integradores
coincide com o valor da tensao de referéncia [42], evitando-se deste modo a saturagao
do quantificador.

Sendo o amplificador do primeiro integrador o elemento mais importante do
modulador, o seu ruido térmico e o seu ruido de flicker contribuem em grande
parte para o nivel total de ruido presente a saida do modulador, uma vez que nao é
modulado pela sua funcao de transferéncia de ruido. Para minimizar o ruido 1/f, o
desvio e a deriva do amplificador do primeiro integrador, incluiu-se um circuito de
estabilizacao por chopper®, que serd abordado posteriormente. O segundo integrador

é composto por dois ramos distintos, de forma a diferenciar os ganhos g e g3.

Gerador de fases de relégio

O accionamento dos interruptores utilizados nos integradores é realizado em duas
fases de relégio nao sobrepostas, ¢1 e ¢, que correspondem as fases de amostragem
e de integragao, respectivamente. De modo a evitar injeccao de carga dependente
da amplitude do sinal por parte dos interruptores, sao também utilizadas as suas

versoes ligeiramente atrasadas, ¢14 € ¢oq. Durante o periodo em todos estes sinais

1Opta-se por ndo traduzir este termo, dado que desvirtualiza o seu significado.
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estao no nivel baixo, o que corresponde a todos os interruptores estarem abertos, o
chopper é comutado.
O circuito responsavel por gerar as formas de onda de rel6gio, bem como os sinais

que controlam o funcionamento do chopper, esta ilustrado na figura 4.3.

Do—(&)
Do—u)

LDWMW

Figura 4.3 — Circuito do gerador de fases de relégio.

A parte superior destina-se a gerar fases de relogio, ¢ e @9, P14 € Poq. Na parte
inferior do circuito, sao geradas as fases que controlam a operagao do chopper, ¢. e
@q, € as respectivas versoes atrasadas, ¢.q € ¢pqq. Os inversores identificados pela letra
e . o .

n’ impoem um atraso maior. As formas de onda destes sinais estao representadas
na figura 4.4, que corresponde a uma simulagao, extraida do layout, destinada a

ilustrar os seus detalhes.

Interruptores MOS

Os interruptores utilizados em todo o modulador foram implementados por um
par complementar, vulgarmente designado na literatura anglo-saxénica por Trans-
mission Gate (TG), preterindo-se a solugao baseada em interruptores NMOS. A
utilizacao de uma TG, embora exija uma area maior, apresenta a vantagem de o

interruptor ser caracterizado por uma maior linearidade da resisténcia em conducao
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Figura 4.4 — Formas de onda das fases de relégio.

para toda a gama de tensoes do sinal comutado. Como a operagao de uma TG

requer sinais de comando complementares, optou-se por incluir um inversor junto a

TG (realizado com transistores de dimensoes minimas), reduzindo-se, deste modo, o

nimero de linhas entre estas e o circuito qu
TG encontra-se ilustrado na figura 4.5 e as

na tabela 4.1.

—

M

1 DD

M3

e gera as fases de relogio. O circuito da

dimensoes dos seus transistores listada

TG

Figura 4.5 — Circuito e simbologia da transmission gate utilizada no modulador.

Condensadores

A determinagao do valor dos condensadores a utilizar no modulador deriva das

consideragoes tecidas em relacao a gama dinamica pretendida. O valor da gama

dinamica que é possivel obter é estimada

em funcao da poténcia total do ruido,
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Tabela 4.1 — Dimensdes (IWW/L) dos transistores da transmission gate.

Transistor Tipo Dimensoées W/L (pm/pm)
M; NMOS 4,4/0,7
My PMOS 13,2/0,7
M3 NMOS 2,2/0,7
M, PMOS 2,2/0,7

P, tot, contido na largura de banda do sinal, ou seja:

ViZir /2
pr — Yeer/2 (4.1)
Pn,tot

onde VRgr € a tensao de referéncia do modulador que determina a excursao maxima
do sinal de entrada. Embora a poténcia total de ruido seja a soma de inimeras

parcelas, esta pode ser considerada como a soma das parcelas dominantes:
Pn,tot = PQ + Pth + Pst (42)

onde P ¢ a poténcia do ruido de quantificagao, Py, a poténcia do ruido térmico, e
P, o ruido causado pelo estabelecimento incompleto do integrador. Considerando
que este ultimo pode ser controlado e, deste modo, ser considerado desprezavel, a
gama dinamica pode entao ser estimada por:

ViZar/2
DR =~ _REF/Z 4.3
PQ+Pth ( )

Para um modulador de segunda ordem, taxa de sobreamostragem M = 256 e tensao
de referéncia Vggr = 1V, a poténcia do ruido de quantificacao? vale:

(2 VREF)2 7T4
12 5 M?>

Pq(dB) = = —112,28dB (4.4)

Para uma gama dinamica superior a 98 dB, determina-se por (4.3) a poténcia méxima
do ruido térmico como sendo —101,3dB. O ruido térmico introduzido pela re-

sisténcia nao nula dos interruptores determina o valor minimo do condensador de

2Valor referido & poténcia de um sinal & entrada de excursiio maxima, que coincide com ao valor
da tensao de referéncia. Os valores de poténcia sao apresentados em dB dado que pressupoem um
patamar de ruido abaixo da poténcia maxima do sinal na sua banda base.
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amostragem, que deve ser suficientemente elevado para limitar, na banda de inte-
resse, este ruido. Assim, para o nivel de ruido térmico calculado, o valor minimo do

condensador a entrada do primeiro integrador é calculado como:
Cmin = ——— = 0,22pF (4.5)

onde T é a temperatura absoluta, k a constante de Boltzmann e M a taxa de
sobreamostragem. Para minimizar a contribuicao do ruido térmico, e deste modo
garantir margem para as restantes fontes de ruido, escolheu-se para este condensador

o valor de 3pF. Com este, a gama dinamica estimada aumenta para 106,46 dB.

Apos a determinacao do valor do condensador de amostragem do primeiro inte-
grador, obtém-se o valor de todos os outros através dos valores de ganho definidos

anteriormente. Estes valores estao listados na tabela 4.2.

Tabela 4.2 — Valores dos condensadores utilizados no modulador AY .

Condensador Valor (pF)
Ca1 3,0
Cas 12,0
Ceg1 6,0
Coo 12,0
Cas 3,0
Total (diferencial) 72,0

O layout dos condensadores esta ilustrado na figura 4.6, tendo sido implementado
utilizando técnicas de centro comum?® para minimizar os erros de desalinhamento das
mascaras durante o processo de fabrico. Nesta figura, poderao observar-se 4 grupos
de 18 pF cada (cada unidade minima ¢é de 1pF), onde estao incluidos os condensa-
dores referidos na tabela 4.2. Especificamente, cada grupo contém 1 condensador
de 3pF, 1 de 12pF e outro de 3pF (este ultimo é metade de uma valor total de

6 pF). Em torno de cada unidade foram colocadas bandas de guarda por forma a

3Vulgarmente designado por common-centroid, esta técnica consiste na divisao de uma estrutura
em unidades mais pequenas, emparelhadas de tal forma que qualquer desalinhamento y — = das
mascaras afecta todas as estruturas menores de igual forma.
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minimizar o efeito causado pelo processo de etching do éxido que forma o dieléctrico

de cada condensador.

Figura 4.6 — Layout dos condensadores do modulador AY .

Apos a determinacao do valor minimo do condensador de entrada do primeiro in-
tegrador, é agora possivel determinar a transcondutancia dos transistores de entrada
do amplificador. Na figura 4.7(a) representa-se um integrador SC e na figura 4.7(b)
o seu modelo equivalente durante a fase de integragao (¢2), onde Cs representa a
capacidade de entrada, Ci,; a capacidade de integragao, Cyy a capacidade de saida

do integrador e Cp a capacidade parasita da entrada do amplificador.

C’int'. C’int
Il Il
Uin Cs Cﬁ
¢ IDTI] "Tcgc L N~ Vout Vout
G2\ 9 ’ @A [

Cp = Cp [—]
l l 3 i C’out; }@ i Cout
(a) (b)

Figura 4.7 — (a) Integrador SC (b) Circuito equivalente durante a fase de integra¢do.

A carga capacitiva equivalente, Ceq, do amplificador é determinada pelo principio
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de conservacao de carga como sendo:

Cs + Cp ]
C'int

A expressao obtida em (4.6) indica que, durante a fase de integracao, a carga do

Coq = (Cs + Cp) + Cout[1 + (4.6)

amplificador operacional é dominada pelas capacidade de entrada Cs e pela capa-
cidade de entrada do amplificador Cp, dado que, nesta fase, Cs > C,;. Com esta
consideracao, o produto ganho-largura de banda do amplificador, aproximado por
gm/(27Ce), deverd ser suficientemente elevado para permitir o correcto estabeleci-

mento das tensoes a salda do integrador. Normalmente, a escolha é:

9m/(27Ceq) > 55 (4.7)

onde fs é a frequéncia de amostragem e g, é a transcondutancia do amplifica-
dor. Esta expressao permite estimar a transcondutancia minima requerida para
o amplificador. Assumindo que Cs =~ Cp, * o que resulta em C., ~ G6pF, e
para f; = 423,75 KHz, o valor minimo de transcondutancia é de aproximadamente
80 uA/V.

4.2.2 Amplificador operacional

O amplificador operacional utilizado nos integradores ¢ um dos elementos mais
criticos do modulador. A escolha de uma determinada topologia, bem como a de-
terminacao dos valores de todos os seus componentes, envolve calculos e simulagoes
que visam obter uma elevada velocidade de operacao e um ganho suficiente. Nos
moduladores AY. se o amplificador é suficientemente répido (ou seja, o seu tempo
de estabelecimento é uma pequena frac¢ao do periodo de amostragem) e é utilizada
uma elevada taxa de sobreamostragem, entao pode-se permitir que a sua saida se es-
tabeleca completamente. Normalmente, a sua largura de banda para ganho unitario
deve ser de pelo menos cinco vezes a frequéncia de amostragem. O amplificador
deve também possuir um ganho razoavel em malha aberta para baixas frequéncias,

por forma a que a sua distor¢ao harmonica seja minimizada. Sendo o modulador

4 Admite-se, nesta fase, que a capacidade apresentada pelos transistores de entrada do amplifi-
cador pode ser da mesma ordem de grandeza que Cs.
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AY implementado com técnicas de condensadores comutados, a carga capacitiva dos
amplificadores possibilita a sua realizacao utilizando a saida nés de alta impedancia,
mantendo os nés internos com uma impedancia relativamente baixa, maximizando
a velocidade de operagao. Esta é uma vantagem importante, dado que desta forma
nao sao necessarios buffers para obter impedancias de saida reduzidas e, além disso,

obtém-se excursoes de sinal mais amplas.

Um topologia que preenche estes requisitos é a denominada Folded-Cascode, es-

tando ilustrada na figura 4.8 a sua configuragao diferencial.

VDD

Figura 4.8 — Circuito do amplificador operacional.

O conceito basico por detras desta topologia de amplificacao é aplicar transistores
cascode ao par diferencial de entrada, mas de tipo oposto aos utilizados no estagio
de entrada. No caso da figura 4.8, os transistores M; e M, do par diferencial sao
do tipo NMOS, enquanto que os transistores cascode (Ms e Mg) s@o do tipo PMOS,
polarizados pela tensao CASC-P. Nesta topologia, a largura de banda é de pdlo
dominante, pelo que a compensacao é normalmente feita pela propria capacidade
da carga.

Apos a seleccao da topologia do amplificador operacional, é necessario tecer
algumas consideracoes relativas a escolha do tipo de transistores a usar no par
diferencial de entrada. Transistores NMOS (cascode PMOS) apresentam um maior

valor de transcondutancia e, consequentemente, um ganho DC maior. Além disso,
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tém também a vantagem de gerarem um ruido térmico menor.

Por outro lado, um par diferencial PMOS (cascode NMOS) maximiza a frequéncia
dos polos nao dominantes, resultando num amplificador com maior largura de banda.
Tem a vantagem de um menor ruido de flicker. No entanto, o ganho DC é menor
devido a menor transcondutancia, quando comparados com transistores NMOS com
as mesmas dimensoes e corrente, e o ruido térmico é também maior, contribuindo
para aumentar ainda mais a poténcia total do ruido a saida do modulador.

A utilizacao de um chopper no primeiro amplificador, com vista a minimizar
o ruido de flicker, e o facto de um par NMOS produzir um menor ruido térmico,
justificam a escolha de um par diferencial NMOS.

O par PMOS M3 e My e o transistor My;, polarizados pelas respectivas tensoes
BIAS-P e BIAS-N, constituem as fontes de corrente de polarizacao do par de entrada,
enquanto que o par M7 e Mg forma uma carga activa.

O ganho do amplificador operacional é calculado utilizando o modelo simplificado

para pequenos sinais, representado na figura 4.9.

Vout(-)
3 O
+ 9m5Ugss
vgst') Tds5
Uin(+) . .
0—oO ? § To = Tds9 + Tds7[1 + Gm7Tdso)
+ Jm1Vgs1
!

Vgs1 To = Tas1 ||Tas3

(o, é >
Figura 4.9 — Modelo para pequenos sinais do amplificador da figura 4.8 (apenas metade do
circuito).

Pela analise do modelo, o ganho em tensao ¢ determinado por:

T;’r;(l + gm5rd55)
Tds5 + 7";/ + ’f’;(l + gmBTdsfz)

Vout

AV = —0m1 (48)

Vin
’ " . .
onde r, e r, foram definidos na figura 4.9. Pode-se deste modo concluir que o

ganho é directamente proporcional & transcondutancia do estédgio de entrada (gm1)
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e a constante de proporcionalidade é aproximadamente a resisténcia de saida do

amplificador, dada por:

Tout = 7";, || [7";(1 + gmBTdS5)]- (49)

E de realcar que a resisténcia de saida é dada por um paralelo, pelo que a
menor das duas componentes domina (embora cada uma delas seja elevada, devido

a utilizacao do par cascode). O ganho do amplificador pode entao ser escrito como:

AV ~ —0Gm1Tout (410)

onde se verifica que as duas formas de aumentar o ganho é aumentar a transcon-
dutancia do estagio de entrada ou aumentar a resisténcia de saida, através do au-

mento da transcondutancia g5, dentro do limites que esta vantagem proporciona.

Uma outra vantagem desta topologia é dispensar compensacao através de uma
capacidade de Miller, visto que este amplificador é compensado pela capacidade

presente no no6 de saida.

Para médias e altas frequéncias a capacidade da carga (1, domina, e a largura
de banda do amplificador para ganho unitario é determinada pela relagao entre
a transcondutancia do transistor de entrada e (', numa resposta de polo simples

dominante, ou seja:

Im1
~ 4.11
Wt CL ( )

A andlise da equagao (4.11) sugere que o amplificador pode ser arbitrariamente
rapido através do aumento da largura e da corrente de polarizacao dos transistores
do par de entrada, por forma a aumentar a sua transcondutancia. No entanto, e
por forma a garantir a estabilidade, todos os pélos nao dominantes devem ocorrer
a frequeéncias superiores a do pélo dominante. Assim, a velocidade do amplificador
¢ limitada pela localizacao do pélo dominante, determinada pela relacao entre a

transcondutancia do transistor cascode e a capacidade total na sua source, ou seja,

ng/Cslo'
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Correntes de polarizagao do amplificador

A escolha das correntes que polarizam os transistores do amplificador é feita tendo
em consideracao o tempo de estabelecimento da sua saida. Para uma frequéncia de
amostragem de 423,75 KHz, o tempo disponivel para a fase de integracao (¢9) é de
aproximadamente 1,2 us, pelo que a saida do amplificador devera atingir o seu valor

final neste tempo.

Torna-se pois necessario fornecer uma corrente de saida que permita o cumpri-
mento deste tempo de estabelecimento, tendo em consideracao a capacidade equi-
valente da saida do amplificador. Admitindo uma taxa de variagao (SR) de 5V /pus,

a corrente de saida minima é calculada (admitindo Ceq = 10 pF) como:

SR = g“t = o = (10pF) (5V/us) = 50 pA (4.12)
eq

pelo que se escolheu um valor superior, 80 uA. Com este valor é agora possivel
escolher todas as outras. Escolhendo correntes idénticas para o par diferencial de
entrada e para o par cascode, as correntes de polarizagao ficam todas determinadas

pelas seguintes relacoes:

Z‘g = i10:i7:i5:i8:i6:i2:i1:80MA

ig == ’i4 == ill == 160/LA

As dimensoes (W/L) dos transistores utilizados no amplificador operacional
encontram-se listadas na tabela 4.3. Por forma a minimizar o desvio aleatério®, os
transistores de entrada e os transistores cascode foram realizados com dimensoes su-
ficientemente elevadas para minimizar as variagoes no comprimento e largura AL/L

e AW/W  respectivamente.

®Termo vulgarmente referido por random offset, que é provocado pelo desalinhamento nao
controlado das mascaras durante o processo de fabrico.
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Tabela 4.3 — Dimensdes (IW/L) dos transistores do amplificador operacional.

Transistor Tipo Dimensoées W/L (pm/pm)
My, My NMOS 457,6/4,4
M3, My PMOS 70,4/1, 1
Ms, Mg PMOS 387,2/3,2
M5, Mg NMOS 76,1/2,1
Mo, Mio NMOS 47,2/1,4
Mi1 NMOS 35,2/1,1

Realimentacao em modo comum

No circuito da figura 4.8, a tensao de polarizagao do par composto por Mg e Mg nao
¢é proveniente do circuito de polarizagao mas sim de um circuito de realimentagao
de modo comum, designado na literatura anglo-saxénica por common-mode feedback
circuitry (CMFB).

A desvantagens da utilizacao de amplificadores totalmente diferenciais reside na
necessidade de estabelecer a tensao de saida em modo comum. Idealmente, este
tipo de circuito mantém esta tensao inalteravel, preferencialmente a meio do valor
da tensao de alimentagao, mesmo quando sinais diferenciais de elevada amplitude
estao presentes a saida. Sem o circuito de CMFB, a tensao em modo comum flutua,
ja que o ganho em modo comum do amplificador é incapaz de o controlar. Na
figura 4.10 ilustra-se o topologia adoptada para a implementacao da realimentagao
em modo comum.

No circuito da figura 4.10, a tensao BIAS-P provoca a circulagao de corrente nos
pares diferenciais Mc1/Mca € Mc3/Mcs. A estes é também aplicada a tensao que es-
tabelece o valor em modo comum da saida do amplificador. A utilizacao destes pares
diferenciais leva a que qualquer desequilibrio entre as tensoes Vout(—)/Vout(+) €
Vem gere uma acgao correctiva na carga activa do amplificador, modulando as cor-
rentes em Mg e em My através de Mcs, corrigindo a tensao de saida em modo comum.
Deste modo, as excursoes das tensées Vout(—) e Vout(+) tornam-se simétricas em

relacao ao valor da tensao em modo comum, Vcp.
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Figura 4.10 — Circuito de realimentacdo em modo comum CMFB.

Tabela 4.4 — Dimensées (W/L) dos transistores do circuito CMFB.

Transistor Tipo Dimensoées W/L (um/pm)
Mc1, Mc2, Mcs, Mca PMOS 65,2/0,7
Mcs, Mce NMOS 102,0/1,4
Mcr, Mcs PMOS 70,4/1,1

Circuito de polarizagao

Um dos aspectos fundamentais na polarizacao de um amplificador consiste na se-
leccao apropriada de um espelho de corrente. Estes sao utilizados extensivamente
nas tecnologias CMOS, dado que permitem escalonar vérias correntes através de
uma relagao de geometria dos transistores. Um dos parametros mais importantes
num espelho de corrente, que deriva do conceito de fonte ideal de corrente, esta
relacionado com a sua impedancia de saida, bem como o seu nivel minimo de tensao

a saida que permita manter os transistores do espelho na zona de saturacao.

Na figura 4.11 ilustram-se alguns dos mais conhecidos. No caso da figura 4.11(a),
representa-se o espelho basico, sendo que a corrente de saida, funcao da corrente I,
¢ dada por uma relacao entre as geometrias (W/L) dos transistores My e M,. Neste

caso a impedancia de saida é simplesmente 7440, € a tensao minima a saida, V., ¢é
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igual & tensao de saturacao de M,. Este valor, designado por Vg (tipicamente 0,2
a 0,25V), é determinado por Veg = Visosat = Visz — Vion, onde Vg e € a tensao
dreno-fonte de saturagao de My, Vo a tensao porta-fonte e Vry a tensao de limiar
de condugao de um transistor NMOS (0,77 V para o processo AMI CO7MA). No
caso da figura 4.11(b), a inclusao de M3 e My, permite aumentar substancialmente
a impedancia de saida, que neste caso se torna 7Tou = Tasa(1 + Tas2Gma) + Tasa =
GmaATdsaTds2 = GmaTa, onde gns é a transcondutancia do transistor My. A tensdo
minima de funcionamento é agora Vout min > Vet + (Vesr + Vn).

O circuito da figura 4.11(c) representa uma alternativa que aumenta a excursao
permitida para a saida, mantendo no entanto uma elevada impedancia de saida
(Tout & Gmar?,). A minima tensdo de saida apenas necessita de ser maior do que
(n+1)Veg. Considerando n unitério (escolha usual), este espelho de corrente garante
que todos os transistores se mantém na saturacao mesmo quando V,; cai para niveis
na ordem dos 0,4V — 0,5V. Por este motivo, este espelho é vulgarmente designado

por “wide-swing cascode current mirror”.

Vop Vop Vop

Iout =Iy

Figura 4.11 — Espelhos de corrente (a) basico, (b) cascode e (c) wide-swing cascode.

E precisamente o conceito explorado pelo circuito da figura 4.11(c), que se baseia
o circuito de polarizacao do amplificador operacional, ilustrado na figura 4.12.

O espelho de corrente wide-swing cascode NMOS consiste nos transistores Mgy —
Mg,, juntamente com Mgs ligado como diodo, cuja corrente de polarizacao deriva da
malha de polarizacao através de Mgig e Mgy;. A corrente de saida deste espelho é

obtida do dreno de Mg,. Similarmente, o espelho PMOS ¢é realizado por Mgg — Mg,
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Figura 4.12 — Circuito de polarizagdo wide-swing constant-transconductance.

juntamente com Mgi4, cuja corrente de polarizacao deriva da malha de polarizagao
através de Mgio e Mgi3. A corrente de saida é neste caso a corrente de dreno de
Mps.

As transcondutancias dos transistores sao talvez os parametros mais importan-
tes de um amplificador que devem ser estabilizados. Esta estabilizacao pode ser
obtida igualando a transcondutancia de um transistor a condutancia de uma re-
sisténcia. Como resultado, as transcondutancias tornam-se independentes da tensao
de alimentacao, bem como das variacoes no processo de fabrico e da temperatura.

Especificamente, a transcondutancia do transistor Mgz é:

9 [1 _ (W/L)MEB}

(W/L)me1
- 4.13
Im3 Riias ( )
que, fazendo (W/L)ug1 = 4(W/L)mgs, resulta na igualdade:
_ (4.14)
Jms Rpias '

Como todas as correntes dos transistores derivam do mesmo circuito de pola-

rizagao, estas sao também estabilizadas e, para todos os transistores NMOS,

= | T T w9
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e para todos os transistores PMOS,

tp W/L)iloi
Hn (W/L)MB3 ID,MBs "

Gmi = (4.16)

E por este motivo que este tipo de circuito de polarizacao é denominado pola-
rizagao de transcondutancia constante, sendo designado na literatura anglo-saxoénica
por “wide-swing constant-transconductance bias circuit”. No entanto, este circuito
é caracterizado pela possibilidade de, no arranque, todos os transistores serem per-
corridos por uma corrente nula, e o circuito de polarizacao se manter neste estado
estavel. Deste modo é necessério incluir um circuito de arranque (Ms; — Msy), que
injecta corrente na malha de polarizacao enquanto as correntes nesta forem zero.
Apoés o arranque, este circuito é desabilitado através de Ms3 e Ms3. Note-se que Mg,
funciona como uma resisténcia, fornecendo a corrente inicial de arranque.

Na tabela 4.5 apresenta-se a listagem dos transistores utilizados no circuito de
polarizacao. E, no entanto, de referir que os comprimentos de Mg; e M3z devem ser
ligeiramente superiores ao valor minimo e de que os comprimentos de Mg, e Mgy
devem ser superiores aos anteriores, tipicamente duas vezes o comprimento minimo
para minimizar o efeito de corpo® do transistor. O mesmo se aplica aos transistores
PMOS do cascode.

Tendo em conta os valores das correntes de polarizacao do amplificador, bem
como as dimensoes dos transistores do circuito de polarizacao apresentadas, a re-

sistencia Rgjas € agora calculada de modo a definir uma corrente em Mgz de 40 pA.

1 1
Om3 V2KP, (W/L)mesIp,mes

onde KP,, é um parametro de transcondutancia do processo, definido por p,(c0x/tox),

Reias = =41219 (4.17)

sendo y,, a mobilidade dos electroes num transistor NMOS, eox a constante dieléctrica

do 6xido de silicio e tox a espessura do 6xido na regiao da porta. KP, para o processo
AMI CO7TM-A tem um valor de 92 A /V.

6Designado na literatura anglo-saxénica por body effect, é devido & dependéncia da tensdo de
limiar V1 com a tensdo entre a fonte e o substrato. Este efeito traduz-se no aumento da tensdo

de limiar de um valor v(1/2¢p, + vsg — \/¢p) onde ¢, (= 0,3V) é o potencial de contacto e y é o
coeficiente de efeito de corpo que depende da densidade intrinseca de portadores.
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Tabela 4.5 — Dimensdes (IW/L) dos transistores do circuito de polarizaggo.

Transistor Tipo Dimensoes W/L (um/pum)
Mg NMOS 35,2/1,1

Mgz, Mga, Mg13 NMOS 8,8/14

Mgs, Mg12, Msz, Ms3, Mss NMOS 8,8/1,1

Mgs NMOS 2,2/1,1

Mgs, Mgs, Mg1g PMOS 17,6/1,4

Mg7, Mg, Mp11 PMOS 17,6/1,1

Mg14 PMOS 4,4/1,4

Ms; PMOS 2,2/22.,0

Caracteristicas do amplificador

A figura 4.13 ilustra os diagramas de Bode do ganho e da fase do amplificador,
obtidos por simulagao do circuito extraido do layout. A tabela 4.6 resume as suas

caracteristicas.

Tabela 4.6 — Caracteristicas do amplificador.

Parametro Valor Unidades
Ganho DC 91,66 dB
Transcondutancia 1,23 mA/V
Largura de banda! 9,5 MHz
Margem de fase! 78 °
Tensao de alimentacao 5 A%
Corrente maxima de saida 80 HA
Slew-rate (Cr, = 10 pF) 8 V/us

1Simulado para uma carga Cp, = 5 pF

Estabilizacao por chopper

Um dos estdgios mais criticos do modulador AY é o amplificador operacional do
primeiro integrador. Dado ser este o estagio de entrada e o nivel do sinal de entrada

ser reduzido, o desvio, o ruido e a deriva do amplificador sao as nao-idealidades
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Figura 4.13 — Resposta em frequéncia em malha aberta do amplificador operacional.

que afectam mais significativamente o desempenho global do modulador. Uma das
formas de reduzir o efeito destas nao-idealidades é optimizar o emparelhamento dos
transistores de entrada do amplificador. No entanto, esta medida nao é suficiente
para muitas aplicac¢oes. De facto, o ruido 1/f é uma componente que nao é uniforme

com a frequéncia e a sua distribuicao espectral aumenta nas baixas frequéncias.
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Para sinais DC ou de baixa frequéncia, este tipo de ruido pode ser a componente
dominante.

Uma das técnicas mais populares na reducao de ruido 1/f é a designada na lite-
ratura anglo-saxénica por chopper stabilization (CHS), que consiste, essencialmente,
em modular o ruido 1/f para uma frequéncia substancialmente superior, por forma
a nao corromper o sinal na sua banda base. Isto resulta na modulacao do ruido
em torno dos harmonicos impares da frequéncia de comutacao do chopper, que é
posteriormente filtrado. Se esta frequéncia for bastante superior a largura de banda
do sinal, este ruido ¢é substancialmente reduzido pela utilizacao desta técnica.

A figura 4.14 ilustra a aplicacao desta técnica, onde fqop representa a frequéncia

de operacao do chopper.

Chopper Chopper
Vin(+) —.Q ‘ ' {)2— Vout(-)
0! @GA> : O—
Vin(-) —ﬁc %— Vout(+)
........ I RSN S
________________ .?_-_-_-_-_-_-_-_-_:
Ofchop
Figura 4.14 — Utilizacdo da técnica de estabilizacdo por chopper na reducao das nao-

idealidades de um amplificador operacional.

A frequéncia do chopper é sincronizada com a frequéncia de amostragem (f;)
do modulador AY |, de modo a que fuop € 0s seus harmoénicos estejam entre os
harménicos de fs. Assim, escolhendo fe,op como sendo metade da frequéncia de
amostragem (bastante superior a largura de banda do sinal de entrada), leva a que
os harmonicos de fonep estejam dentro da banda de rejeigao do filtro digital [43]. No
circuito da figura 4.14, os interruptores accionados por feop realizam a funcao de
trocarem a polaridade das entradas e das saidas do modulador, modulando efecti-
vamente o ruido para a frequéncia de chopper [44].

Na figura 4.15 ilustra-se o circuito utilizado, bem como a constituicao interna do
chopper. Cada um é composto por quatro TG comandadas pelos sinais ¢., ¢4, ¢eca
e ¢ad, todos de frequéncia fenop-

Estes interruptores nao sao accionados até que o sinal tenha sido amostrado a
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Figura 4.15 — Aplicacdo do chopper ao amplificador operacional do primeiro integrador do
modulador AX.

frequéncia f; e que a saida do amplificador tenha atingido o seu valor final. Deste
modo, e apesar de as frequéncias do chopper e de amostragem estarem sincronizadas,
a temporizacao entre os sinais de comando ¢é tal que qualquer mudanca de estado
dos interruptores s6 ocorra apos a fase de amostragem, por forma a assegurar que o
amplificador estabilize apds qualquer operacao dos restantes interruptores do circuito
exterior. As versoes atrasadas (¢q € ¢qq) dos sinais ¢, e ¢4, destinam-se a reduzir
ao minimo o efeito de injecgao de carga provocado pelos interruptores utilizados nas
TG, apesar da estrutura diferencial. Estes sinais sao também gerados pelo circuito
gerador de fases de relégio, apresentado anteriormente, e as suas formas de onda

foram representadas na figura 4.4.

4.2.3 Comparador

Outro dos principais blocos de um modulador AY é o comparador, dado que, no caso
de moduladores AY. de 1 bit, executa a funcao de quantificacao. A grande vantagem
da utilizacao de um quantificador de 1 bit reside no facto de este ser inerentemente
linear e, deste modo, nao necessitar de um desempenho equivalente ao do modu-
lador. Pelo facto de o comparador estar no ramo directo do modulador, as suas
nao-idealidades sao atenuadas pela funcao de transferéncia de ruido do modulador.
Assim, o desempenho do modulador é relativamente insensivel ao desvio e histerese
do comparador. No entanto, o seu atraso na decisao, representado por uma funcao

atraso no ramo de realimentacao, influencia o desempenho do modulador, devendo
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ser o menor possivel. Assim, e nesta utilizacao, pode-se considerar que o parametro
dominante do comparador é o seu tempo de resposta. O circuito utilizado neste caso

é baseado numa latch regenerativa [45], como ilustrado na figura 4.16.

VDD

Figura 4.16 — Circuito do comparador (quantificador de 1 bit).

Neste circuito, a latch regenerativa é composta pelos pares M3 /M, e Ms/Mg, que
sao comutados através dos respectivos drenos ao invés das suas fontes, de modo
a eliminar efeitos de propagacao inversa e a promover uma rapida regeneracao.
Durante a fase de latch, na qual o sinal de relégio (CLK) esta no nivel légico ‘0’; a
regeneragao esta desabilitada (par M3/My desligado do par Ms/Mg, através de Mg e
Mio), pelo que os nés A e B sao forgados ao nivel lgico ‘17 e as saidas dos inversores
(ReS)a ‘0. Quando o comparador é disparado pelo flanco ascendente de CLK; a
acgao regenerativa da latch provoca um desequilibrio no circuito de decisao forcando
as saidas a um estado determinado pelas entradas. As duas saidas do comparador
sao combinadas num tunico sinal (OUT) através da utilizacdo de uma latch SR com
portas logicas NOR. Dado que neste caso o erro de desvio e de histerese nao sao
parametros relevantes para o desempenho, o comparador pode ser implementado
com transistores de reduzidas dimensoes, tornando-o mais rapido. Na tabela 4.7

apresenta-se a listagem das dimensoes dos transistores utilizados.

4.2.4 Conversor D/A de 1 bit

O conversor D/A utilizado no modulador esta ilustrado na figura 4.17. E essenci-

almente um circuito de um comutador de pélo duplo, dupla accao, conhecido por
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Tabela 4.7 — Dimensdes (IW/L) dos transistores do circuito do comparador.

Transistor Tipo Dimensoes W/L (pm/pum)
My, Ma, M3, My NMOS 1,5/5,0
Mg, Mg, M13, My4 NMOS 2,2/0,7
Ms, Mg PMOS 4,0/2,0
Mz, Mg, M1, M1 PMOS 2,2/0,7

double-pole, double-throw. E composto por duas TG que operam de um modo com-
plementar, ou seja, a saida comum a ambas ¢ comutada para a entrada A ou para
a entrada B, consoante o nivel légico da entrada de comando A/B. E responsavel,
juntamente com o comparador, por aplicar as tensoes de referéncia a ambos os in-

tegradores.

ouT

Figura 4.17 — Circuito do conversor D/A.

Na tabela 4.8 apresenta-se a listagem dos transistores utilizados no conversor
D/A. Os transistores das TG tém um comprimento duplo do minimo para melhorar
o emparelhamento e reduzir a resisténcia em conducao. Além disso, a relacao entre
a largura dos transistores NMOS e PMOS ¢é a mesma da relagao entre mobilidade

de portadores de carga entre os dois tipos.
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Tabela 4.8 — Dimensdes (IW/L) dos transistores do conversor D/A.

Transistor Tipo Dimensoes W/L (um/pm)
My, M3 PMOS 79,2/1,4
M,, My NMOS 26,4/1,4
Ms PMOS 13,2/0,7
Me NMOS 4,4/0,7

4.2.5 Simulacao do modulador

Nas figuras 4.18 e 4.19 ilustram-se os resultados de duas simulagoes que visaram
verificar a operagao do primeiro integrador. Na figura 4.18, a forma de onda na
parte superior representa a fase de relégio ¢, e, na parte inferior, a saida diferen-
cial do primeiro integrador, voqint1- O sinal aplicado foi uma tensao constante de
valor 0,0625V (diferencial), que foi sucessivamente integrada com ganho de 0,25,

determinado pela relagao de condensadores Ca1/Caa.

1.3125
1.1250
0.9375
0.7500
0.5625
0.3750
0.1875
0.0000

Vod,int s o1 (V)

Figura 4.18 — Simulacdo da resposta transitéria do primeiro integrador.

Como se observa, o erro causado pelo ganho finito do integrador (A) é extrema-

mente reduzido, nao influenciando o valor final da saida, mesmo apds 20 integracoes



154 CAPITULO 4. IMPLEMENTAGCAO DA MICRO-INTERFACE SENSORIAL

sucessivas. A injeccao de carga, provocada pela operagao dos interruptores, é inde-
pendente da amplitude do sinal, como se observa pela amplitude constante dos tran-
sitérios resultantes da comutacao. Na figura 4.19 apresenta-se em detalhe a mesma
forma de onda, onde se podera observar o estabelecimento completo da tensao de

saida do integrador. Na figura 4.20 apresenta-se o resultado de uma simulagao do

1,0000 b= P RS CRTPITSIISTEITY IRNERS
' Vod,int [k + 1] = (1 - Z) Vod,int [k] + Gvid,h)t [k]
LG =1 viginslk] = 0.0625V 3 :
0.9375 = 4 ‘,d,g‘i,’,t,[,,l,,,,,,,,,,,1: rrrrrrrrr r rrrrrrrr —
2 0.8750
E |
< 0.8125 I
® :
0.7500 §
0.6875 :
] ] ] ] ]
30,33 32,69 35,05 37,41 39,77
tempo (us)

Figura 4.19 — Detalhe da saida diferencial do integrador.

modulador AY, cujo circuito eléctrico foi obtido por extraccao do layout. Neste
exemplo, a tensao de referéncia foi de 1V (diferencial) e a amplitude do sinal de

entrada, de frequéncia 500 Hz, foi também de 1 V.

4.2.6 Layout do modulador

Na figura 4.21 ilustra-se o layout do modulador implementado, realizado manual-
mente por forma a aplicar algumas regras praticas de desenho que permitam obter
uma maior simetria dos blocos constituintes e optimizar o seu desempenho.

Como se poderd verificar, o layout é totalmente simétrico em relacao a linha
longitudinal no centro do modulador. Para minimizar interferéncias causadas pe-
los circuitos digitais e de radio-frequéncia, colocados na diagonal oposta a entrada
analogica do modulador, foram colocadas diversas zonas de difusao n-well para pro-

mover o isolamento através do substrato.
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tempo (ms)
Figura 4.20 — Simulagdo do modulador AY para uma entrada sinusoidal de frequéncia

500 Hz e amplitude 1 V (diferencial).

I

Figura 4.21 — Layout do modulador AX.
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4.3 Filtragem digital de primeira ordem

Como referido no segundo capitulo, um conversor A/D AX é constituido por um
modulador AY e por um filtro decimador. A integracao de um filtro digital decima-
dor juntamente com o modulador ¢ a solugao natural, no sentido de se obterem, in

situ, amostras a resolucao e taxa pretendidas.

A utilizacao de um contador como filtro digital de primeira ordem é um dos
métodos mais expeditos para se obter uma aproximacao razoavel do valor quantifi-
cado pelo modulador. Essencialmente, o contador determina o niimero de impulsos
de um dado nivel l6gico existentes na sequéncia bindria de saida do modulador du-
rante um determinado periodo de tempo. Este tempo determina a taxa de amostras

que é possivel extrair do modulador.

No presente trabalho optou-se por realizar contagens de 14 bits, o que, a frequéncia
de 423,75 KHz, corresponde um periodo de 38,66 ms, ou aproximadamente 25 amos-
tras por segundo. Por forma a controlar o periodo ao fim do qual se obtém um
novo valor de contagem, implementou-se um circuito de base de tempos cujo sinal
de relégio é o mesmo do modulador. No final de cada contagem, o resultado obtido
é guardado e o contador é limpo. O diagrama de blocos do médulo de decimacao

esta ilustrado na figura 4.22.

RESET
'a —1 ' )
RESET > Contador
(423, 75KHz }—9—| ax  Base de Tempos (14 bits) +—{_Bitstream

L Ti1 LATCH LD D -

LLATC"J\_ _ i 2 By .

32 W_\l Latch
) L Qo _ (14 blts) Qi3

(13,2KHz) T‘1’1 J( LA"I:CH )

Figura 4.22 — Diagrama de blocos do circuito de decimacao.
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4.3.1 Base de tempos

O bloco denominado base de tempos é responsavel por gerar 3 sinais: LATCH,
RESET e T11. O sinal LATCH é um impulso que se destina a controlar a passagem
da palavra de 14 bits proveniente do contador para a saida da latch, tendo um
perfodo de 38,66 ms. O sinal de RESET, com o mesmo perfodo, é tornado activo
imediatamente apds o flanco descendente do sinal de LATCH, servindo para limpar
o valor da contagem acumulada no contador. O sinal denominado T11 é um valor
parcial da base de tempos, tem uma largura de 4,83 ms (o periodo vale 2'? /423 750)
e o seu flanco ascendente coincide com o flanco ascendente do sinal de LATCH.
Este sinal serd utilizado na construcao da janela de transmissao de dados, conforme

explicado mais a frente.

O circuito utilizado no bloco da base de tempos encontra-se ilustrado na fi-
gura 4.23. E basicamente um divisor de frequéncia ao qual foi adicionada a logica
suplementar necessaria para obtencao do impulso de RESET no ciclo seguinte ao
flanco descendente do sinal de LATCH.

Figura 4.23 — Circuito utilizado para a base de tempos do filtro decimador.

4.3.2 Contador de 14 bits

A filtragem digital é feita neste caso por um contador de 14 bits, cujo circuito
utilizado estd ilustrado na figura 4.24. E composto por flip-flops do tipo JK, excepto

o primeiro, que é do tipo D. Isto deve-se a que a contagem deve ser efectuada na
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base de cada impulso de relégio. Assim, o flip-flop do tipo D executa a funcao
de habilitagao, ou nao, da contagem de impulsos de relégio em funcao do valor da

sequéncia bindria.

Bitstream >

Figura 4.24 — Circuito utilizado para a implementacdo de um contador de 14 bits.

O circuito utilizado para executar a funcao de latch esta ilustrado na figura 4.25,
onde sao utilizados flip-flops do tipo D accionados pelo sinal LATCH. O resultado
da contagem fica assim disponivel a saida das latches, mantendo-se até ser obtida

uma nova cont agern.

it

Figura 4.25 — Circuito utilizado para a implementacdo de uma /latch de 14 bits.

Na figura 4.26 ilustram-se alguns dos sinais relacionados com o diagrama de
blocos da figura 4.22. Conforme se pode observar, os sinais de LATCH e de RESET
tém uma duracao de cerca de 1,12 us (0,5/423 750 Hz).

Nesta simulacao, observa-se também o efeito da sequéncia Bitstream no valor dos
bits menos significativos (Dg e D1) do contador, bem como o sinal T11, que sera

abordado posteriormente.
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423,75 kHz

1 1 | | |
141,6 151,0 160,5 169,9 179,4

tempo (us)

T T
1227 132,2

Figura 4.26 — Formas de onda de alguns sinais do circuito de filtragem digital.

4.4 Subsistema de transmissao de dados

O subsistema de transmissao de dados, responsavel pelo envio das amostras de
14 bits resultantes da filtragem digital interna, é composto por um codificador de
largura de impulso, um sintetizador de frequéncia, um modulador ASK e um ampli-
ficador de poténcia. O diagrama de blocos deste subsistema encontra-se ilustrado

na figura 4.27.

Ambplificador de
Poténcia RF

Amostrasé

latch

14 bits

Construcao Deslocamento
da trama Paralelo/Série
30 (SR)

Codificacao f
por largura,
de impulso

(PWM) 1

Modulagéo
ASK

J

Antena

.................... (13 24 KHZ) % (433’92 MHZ)
Sintetizador
+32

de Frequéncia

~ (B R e )
H; qﬂ 13,56 MH;
T 42375KHD) (13,56 M)

Oscilador
a Cristal

Figura 4.27 — Diagrama de blocos do subsistema de transmissdo de dados.

Apo6s o final de cada contagem, e durante o tempo em que esta esta disponivel

a salda da latch, uma trama de dados é construida, a qual sao acrescentados um
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cabecalho e um campo de controlo de erro. Esta trama é posteriormente convertida
numa sequéncia série e codificada em largura de impulso que modula a portadora
em ASK, sendo esta aplicada a um amplificador de poténcia. O circuito RF externo

é composto pela rede de carga especifica da classe de operagao E e por uma antena.

4.4.1 Construcao da trama

Além das amostras de 14 bits, obtidas pelo circuito de filtragem digital e decimagao,
é necessario incluir informacao complementar que permita a correcta interpretacao
da informacao por parte do receptor. Em sistemas de recepcao da dados via radio,
um dos aspectos que se deve ter em conta é o tempo que o receptor demora a
sincronizar-se numa portadora valida. Para este efeito, é incluido um campo de
preambulo cuja sequéncia de valores alternados favorece o sincronismo dos circuitos
internos do receptor. No entanto, o sinal recebido na maioria dos casos nao coincide
com o inicio do preambulo, pelo que é necessario incluir na trama um campo que
permita ao receptor distinguir de forma clara o preambulo do campo de informagao.
Este ultimo campo tem um comprimento de 14 bits e contém o valor de uma amostra.
O tltimo campo destina-se a fornecer um mecanismo de deteccao de erros por parte
do receptor. E denominado, na literatura anglo-saxénica, por Frame Check Sequence
(FCS) e é realizado, neste caso, por uma soma de verificacao do tipo XOR de todos

os bits do campo de dados. Na figura 4.28 ilustra-se a trama completa.

PreAmbulo | Atraso Dados Soma
(7 bits) (5 bits) (14 bits) (4 bits)

‘1010101’ ‘00000’
¢ 4,53 ms >|

Figura 4.28 — Estrutura da trama de dados.

O campo de preambulo é composto por uma sequéncia fixa de valores binarios al-
ternados de valor ‘1010101" e o campo denominado ‘Atraso’ composto pela sequéncia
‘00000’. O sinal que controla a taxa de dados e, por conseguinte a duracao da trama
de dados, é derivado do oscilador a cristal apés uma divisao por 64. A taxa de dados

¢ de aproximadamente 6,6 kbps e a duracao da trama de 4,53 ms.
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4.4.2 Codificagao por largura de impulso

Um dos motivos que levaram a utilizacao de codificacao por largura de impulso na
trama de dados foi o facto de na modulacao ASK a auséncia de transmissao poder
ser confundida com a transmissao do nivel 1égico ‘0’. A utilizacao desta técnica,
quando combinada com um esquema de janela de transmissao, permite utilizar o
meio de transmissao apenas durante o tempo necessario para transmitir uma trama.
Além deste aspecto importante, o receptor tem também os meios necessarios para
determinar a duracao da trama recebida.

Na figura 4.29 ilustra-se todo o circuito responsavel pela construcao da trama de

dados, deslocamento paralelo/série e codificagao por largura de impulso.

Vop

Latch

P :
>( PL Construgdo de trama

Preambulo | Atraso Dad Som
( (Tbite) | (5 e (1450 (4 bite) SouT

ck  Deslocamento Paralelo/Série (SR) —>
|

PL-—> Transmissio |<

Figura 4.29 — Diagrama de blocos do médulo de construcdo de trama.

O cerne deste circuito é o deslocador paralelo/série, vulgarmente designado por
Shift Register (SR). E neste que ¢ construida a trama, e convertida numa sequéncia
série, comandada pelo sinal CLK. O inicio do processo é desencadeado pelo sinal
de LATCH, que por sua vez acciona o sinal PL. Quando este tltimo passa ao nivel
logico ‘1’7, o SR é carregado com os dados paralelo provenientes da latch. No flanco
descendente de PL, o SR inicia o deslocamento. O sinal SOUT, disponivel para o

exterior, contém a sequéncia em formato NRZ-L, 7 que serd codificada em largura de

"Terminologia dada & representacdo grafica simples de um cédigo bindrio, e cujo significado na
literatura anglo-saxénica é Non-Return to Zero - Level.
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impulso. O codificador de largura de impulso é essencialmente construido em torno
de um comutador cuja saida, comandada por SOUT, é um sinal de duracao igual ao
tempo de 1 bit, mas cuja largura é de 25 % para o nivel 16gico ‘0’ de SOUT, e de
75 % para o nivel 16gico ‘1’. Os sinais T11 e PL foram combinados de forma a definir
uma janela de transmissao, durante a qual o sinal de saida PWM esta habilitado.

Fora desse intervalo, este sinal mantém-se no nivel ‘0’.

Na figura 4.30 ilustram-se as formas de onda associadas ao circuito da figura 4.29,

obtidas por simulagao do circuito extraido do layout para uma amostra de valor
‘10001101110011".

000001100111

1010101000001100131101100010101 |

0,0 1!0 2!0 3!0 4!0 5!0

tempo (ms)

Figura 4.30 — Formas de onda da codificacdo por largura de impulso.

4.4.3 Sintetizador da frequéncia de operacao

A frequéncia da portadora de 433,92 MHz é obtida através de um sintetizador de
frequéncia tendo como base a frequéncia de referéncia, precisa e estavel, obtida do
oscilador a cristal. Pelo facto de se utilizar modulagao ASK, a saida do sintetizador
de frequéncia terda uma tnica componente de frequéncia. Estes requisitos levam a
que a escolha recaia num sintetizador baseado numa Phase-Locked Loop (PLL) na
sua configuracao classica, em que na sua realimentacao é utilizado um divisor do

tipo inteiro.
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Phase-Locked Loop

Uma PLL consiste numa malha de realimentagao que segue a fase e a frequéncia do
sinal a sua saida, de acordo com a frequéncia de referéncia a entrada. A figura 4.31

ilustra o diagrama de blocos de uma PLL na sua configuracao classica.

frer Detector de Filtro de Oscilador controlado | foyr = N frer
Oo—>| fase/frequéncia malha por tensdo —O
(PFD), K, F(s) (VCO), Kvco/s

fDIV

Figura 4.31 — Diagrama de blocos de uma PLL.

E composta por um oscilador controlado por tensao (Voltage—Controlled Os-
cillator — VCO), que gera uma forma de onda na sua saida com uma frequéncia
determinada pela sua tensao de controlo, VCOconro. O detector de fase/frequéncia
(Phase/Frequency Detector — PFD) compara a fase e a frequéncia do sinal de re-
feréncia, frer, com a fase/frequéncia do sinal fppy resultante da divisao pelo valor
inteiro NV do sinal de saida, f,,;. O PFD identifica as diferengas de fase/frequéncia
entre o sinal de referéncia externo, frgr, € o sinal interno, fpry, proveniente do
divisor por N. O filtro de malha converte estas diferencas na tensao VCOontrol, que
ajusta a frequéncia de saida do VCO. Quando a malha esta presa (Phase—Locked), a
diferenca entre estes dois sinais ¢ nula e o valor de VCO, o1 mantém-se constante.
O sinal de saida tem entao uma frequéncia de valor f,. = N frer.

O processo de realimentacao negativa tende a manter iguais os valores de fpry
e frer através da tensao VCOeonirol- NO caso de fprv < frer, a variacao da tensao
VCOcontrol dé-se no sentido de aumentar fo,; e, consequentemente, ao aumento de
forv. No caso em que fpry > frer, O processo é o inverso.

A analise do desempenho de uma PLL é normalmente realizada recorrendo a uma
aproximacao linear, na qual os parametros dos seus componentes sao considerados
constantes. No modelo linear, ilustrado na figura 4.32, o PFD tem um ganho de

K, (A/rad), o filtro de malha tem uma funcao de transferéncia F(s) e o VCO tem
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um ganho Kyco (Hz/V).

frer PFD F.M. VCo four = N frer
o—>| : —> i o« O
brer T / OsrR Ky F(s) Kvco/s | dour

fDIV

Oprv H(s)

Figura 4.32 — Modelo linear de uma PLL.

Como a variavel realimentada nao é a frequéncia mas sim a fase, é necessario
incluir um integrador adicional na funcao de transferéncia da PLL, estando este
normalmente associado ao VCO, de modo a que o seu ganho seja Kyco/s. Se
considerarmos Orgr, Gour, Oprv € Ogrr como as fases dos sinais de referéncia, de
saida, do resultado da divisao interna por N e do erro de fase a saida do PFD,
respectivamente, podem-se definir as funcoes de transferéncia associadas a PLL. A

funcao de transferéncia para a frente:

o (s) = dovr _ Ko F(s) Kveo (4.18)

eerr S

A fungao de transferéncia de realimentacao:

Oprv 1
H = = — 4.1
()= g _ L (119

A fungao de transferéncia em malha aberta:

oy Ky F(s) Kyeo

G(s)H(s) = = 4.20
(5)H(s) = g2 = = (4.20
Finalmente, a fungao de transferéncia em malha fechada:
0 G
OUT _ (s) (4.21)

HDIV N 1 + G(S)H(S)

A determinacao dos parametros de todos os componentes de uma PLL depende
essencialmente do tipo de aplicacao. No entanto, e dado que este é um sistema

realimentado, é necessario garantir a sua estabilidade. Por forma a compreender
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a dinamica da malha é necessario, no entanto, alguns conhecimentos bésicos da
teoria de controlo. O método vulgarmente utilizado na determinagao dos valores
dos componentes da malha consiste essencialmente em especificar o valor da margem
de fase para o sistema em malha aberta. A margem de fase ¢, é definida como a
diferenca entre 180° e a fase da funcao de transferéncia em malha aberta a frequéncia
fp, & qual corresponde um ganho unitdrio (0 dB). O valor de f,, corresponde a largura
de banda da PLL e, regra pratica, deve ser pelo menos 10 vezes inferior a frequéncia
do sinal de referéncia. A andlise de (4.20) indica que a fungao de transferéncia
em malha aberta apresenta pelo menos um polo na origem, pelo que a forma de
controlar a margem de fase é incluir polos e zeros adicionais através do filtro de
malha F'(S). Na figura 4.33 ilustra-se, através de um diagrama de Bode, o efeito
do filtro de malha na resposta em malha aberta de uma PLL, em que neste caso o

filtro de malha é de 3* ordem com um pdélo na origem.

A A
Ganho Fase

|G(s)H (s)| ZG(s)H(s)

0dB
-90°

—180°

A
.

f

Figura 4.33 — Diagrama de Bode da resposta da PLL em malha aberta.

No exemplo ilustrado na figura 4.33, F'(s) introduz um zero a frequéncia f; < f,
de modo a que seja satisfeito o valor de margem de fase quando o ganho em malha
aberta se torna unitdrio. Sao também introduzidos dois poélos em fy > f,, com o

objectivo de rejeitar as componentes de frequéncia superiores a largura de banda da

PLL.

O valor da margem de fase ¢ normalmente uma escolha de compromisso, situando-

se entre os 30° e os 70°. Quanto maior este valor maior a estabilidade do sistema, a
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custa da diminuicao da largura de banda e, consequentemente, ao sacrificio do seu

tempo de resposta. Regra geral, o valor utilizado ronda os 50°.

De seguida abordam-se os diversos blocos que compoem uma PLL, apresentando-

se individualmente o circuito implementado. No final, apresenta-se o seu layout.

Detector de fase/frequéncia

A tensao de controlo do VCO é proveniente do filtro de malha, cuja amplitude traduz
o quanto o sinal de saida f,,; do VCO esta atrasado ou adiantado em relagao ao
sinal de referéncia frgr. O PFD ¢ entao combinado com o filtro de malha por forma
a gerar a tensao VCO¢ontrol. A figura 4.34 ilustra um método vulgarmente utilizado
para gerar esta tensao, devido a sua larga gama de frequéncias de comparacao e ao

erro de fase estatico idealmente nulo.

Filtro

de
Malha

I DOWN = I pump

Figura 4.34 — Detector fase/frequéncia bésico.

Este tipo de detector, também designado detector de fase sequencial, compara os
flancos ascendentes dos sinais de referéncia, frgr, € de comparacao, fpry, indicando
se o sinal de saida esta atrasado ou avancado relativamente ao sinal de referéncia.

Quando é detectado um flanco ascendente no sinal frgr, a saida do flip—flop
superior passa ao estado légico ‘1’. Este sinal alto, designado por UP, activa a
fonte de corrente superior, o que permitird que uma corrente de valor Iyp circule em
direccao ao n6 de saida Vep. O mesmo ocorre para o flip—flop inferior relativamente

ao flanco ascendente do sinal fpry, que permitird que a corrente seja escoada do
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né Vep. O fluxo total de corrente que circula no né Vep é precisamente o fluxo
de corrente que circula no filtro de malha e que permite que a tensao VCOcontrol
seja ajustada. Quando ambas as saidas dos flip-flops ficam no estado ‘1’, a porta
l6gica NAND provoca o reset das saidas e ambas as fontes de corrente sao desligadas.
Saliente-se ainda o facto de que os atrasos de propagacao, quer da porta NAND, quer
do flip—flop, levam a que existam sempre impulsos de duracao minima nas saidas
UP e DOWN.

Na figura 4.35 ilustra-se a funcao de transferéncia do detector de fase/frequéncia
da figura 4.34, onde A¢ é a diferenca de fase entre frer € forv € Iop o valor médio

da corrente que flui no né Vip.

AT op
e T
Ad
2 — 0 ™ brd
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, _I DOWN /

Figura 4.35 — Fung&o de transferéncia do detector de fase/frequéncia.
O ganho do detector de fase/frequéncia pode entao ser determinado por:

Ivp — (—Ipown)

Trp —
CP A

A¢ =Ky Ao, (4.22)

onde K, representa a constante de ganho do detector. Se os valores das fontes de

corrente forem idénticos e iguais a Ipump, entao Ky é determinado por:

Loun
Ky= 222 (A/rad) (4.23)

Quando a malha estd presa, o total de carga eléctrica transferida para dentro e
para fora do filtro de malha durante um periodo de comparacao tem de ser zero por
forma a manter constante a tensao VCOoniro1. Idealmente, o erro de fase estatico

deve ser nulo, pois qualquer diferenca de fase entre os sinais a comparar leva a um
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valor nao nulo de carga transferida, alterando deste modo VCO onir01, até que esta
diferenca seja nula e a malha esteja presa.

Na figura 4.36 ilustra-se o comportamento das saidas do PFD quando o sinal
forv esté atrasado em relacao a frer (fig. 4.36(a)), avancado (fig. 4.36(b)) e quando
ambos estao em fase (fig. 4.36(c)).

A A

frer | [ —| frer ‘]_| _| frer —l —l

Jov E E _| Jov _| E _| Jov _| _|
up '| _| wl ] up
DOWN DOWN ] _l B DOWN
>t >t >t

(a) (b) ()

Figura 4.36 — Formas de onda associadas ao detector de fase/frequéncia: (a) fpry atrasado
em relagdo a frer, (b) avangado, e (c) em fase.

Se ambos os impulsos tiverem uma duragao minima, é possivel fornecer con-
tinuamente informacao as fontes de corrente, independentemente da diferenca de
fase entre os sinais de entrada. Esta largura minima evita um problema comum
nos detectores de fase sequenciais, que é o de nao fornecerem informagao quando a
diferenca de fase é muito pequena, o que resulta na denominada zona morta (dead—
zone). Esta incerteza na comparacao tem como consequéncia um aumento adicional
de jitter no sinal de saida.

Por forma a que, em situacao de malha presa, a soma algébrica da carga trans-
ferida para o filtro de malha seja nula, é necessario garantir que os impulsos gerados
nas saidas UP e DOWN cumprem alguns requisitos. Essencialmente, é necessario que
o produto duragao de impulso versus corrente que flui no n6 Vep seja constante ao
longo do periodo de comparacao. No caso em que as fontes de corrente de valor Iyp
e Ipown tém o mesmo valor, torna-se necessario garantir que os impulsos tenham
a mesma duracao, estejam em fase e tenham amplitude suficiente para accionar
devidamente as fontes de corrente. Qualquer desvio em relacao a estes requisitos

levara ao aumento do ripple na tensao VCO,onirol €, cOnsequentemente, ao aumento
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do jitter no sinal de saida.

Um dos métodos convencionais de implementar o PFD descrito anteriormente
consiste na utilizagao de flip—flops do tipo SR com portas légicas do tipo NAND.
Deste modo, o circuito utilizado na implementacao do PFD esta representado na

figura 4.37.

(Tree F>o1 > l»»»m

% Atraso
4

fow J>>0 ..

Figura 4.37 — Detector de fase/frequéncia implementado.

Por forma a garantir uma duragao minima dos impulsos quando a malha esta
presa, e deste modo evitar o problema da dead—zone, adicionou-se um atraso su-
plementar no caminho do sinal de CLR através da inclusao de quatro inversores.
A inclusao do par Mp;/Mps na linha DOWN destina-se a compensar o atraso do
inversor adicional na linha UP, permitindo assim que os impulsos ocorram simulta-
neamente. Os tltimos inversores no trajecto das saidas garantem o mesmo factor

de forma.

Bomba de carga

A bomba de carga, vulgarmente designada charge-pump, quando combinada com
um detector de fase/frequéncia, é uma das alternativas mais vulgarmente utilizadas
na implementacao da funcao de filtro de malha [46]. Fontes de corrente controladas
sao facilmente implementadas em tecnologia CMOS com um nimero minimo de

transistores, sem a complexidade, area e consumo de um amplificador operacional
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usado como filtro activo.

Numa bomba de carga convencional [47], os sinais UP e DOWN provenientes
do PFD controlam interruptores que estao directamente ligados ao né de saida,
tal como esquematicamente representado na figura 4.38. A implementacao deste

conceito, recorrendo a espelhos de corrente, encontra-se ilustrada na figura 4.39.

"4k iy

Filtro
de
Malha

Vob

Filtro

de

Malha
RE .
v

I pump

MBI

Figura 4.39 — Implementacdo convencional de uma bomba de carga.

Este tipo de configuragao coloca a partida o problema de injeccao de carga no
né de saida quando os transistores sdo comutados pelos sinais UP e DOWN. Esta
injeccao de carga, proveniente das capacidades parasitas associadas aos drenos de
M; e M,, é partilhada com a carga existente nas capacidades do filtro, criando ripple

adicional na tensao VCO¢ontrol. Além deste problema, existe ainda a questao do
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desacerto entre as correntes Iyp e Ipown. Esta diferenca, caracteristica das bombas
de carga convencionais, deve-se essencialmente a diferenca entre as tensoes dreno-
fonte dos transistores NMOS e PMOS. Este desacerto gera também desvio de fase
adicional na PLL, aumentando o nivel de espurios no sinal de saida. No entanto,
recorrendo a fontes de corrente com impedancia de saida elevada, este aspecto pode
ser minimizado. A figura 4.40 ilustra a implementagao escolhida para a realizagao

da bomba de carga baseada em [48].

Filtro
de
Malha

Figura 4.40 — Circuito da bomba de carga implementada.

Neste circuito, os sinais UP e DOWN sao utilizados para comutar um espelho
de corrente emparelhado, evitando deste modo a partilha de carga no né de saida
da bomba de carga. Por forma a minimizar a injeccao de carga no né de saida, os
interruptores My> e M5 sao incluidos entre My4 e Vpp e entre M7 e GND, respecti-
vamente. Os drenos dos transistores da fonte de corrente, M4 e My7, estao ligados
directamente ao n6 de saida Vep. Os transitérios que ocorrem agora nas fontes de
M4 e My7 quando My, e Mys sao comutados nao passam para a saida, visto My
e My; estarem ainda desligados quando os transitorios ocorrem. Por forma a que
M14 e My7 arranquem de um modo suave, foram incluidos os condensadores C; e C,,
que fornecem um caminho adicional a GND. Os transistores M3 e Mg fornecem

um caminho de descarga de baixa impedancia quando os interruptores My, e Mys
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sao desligados. Mg e My; foram adicionados para melhorar o acerto no espelho de
corrente devido a inclusao de My, e My5. Com o circuito representado, os valores
das correntes Iyp e Ipown a0 0s mesmos e iguais a Jpump, sendo determinados pela
tensao na porta de My. O divisor de tensao composto por M; e M, ajustam essa
tensao de modo a que a corrente Ipump seja de 300 pA.

Foram também tidas em conta algumas consideragoes que merecem uma mencao
especial. Para maximizar a velocidade de operagao da charge—pump, as correntes de
polarizacao devem estar sempre ON. Os transistores relativos aos espelhos de cor-
rente tém uma largura duas vezes superior ao minimo para aumentar a impedancia
de saida dos espelhos de corrente e também para melhorar o seu emparelhamento no
layout, reduzindo o desacerto nas correntes de saida. Na tabela 4.9 apresentam-se

as dimensoes dos componentes utilizados na bomba de carga.

Tabela 4.9 — Valores dos componentes utilizados na bomba de carga

Transistor Tipo W/L (um/pm)  Condensador  Valor

M, NMOS 52,5/2,8 Ci, Co 2pF
M, NMOS 2.8/2,8
Ms...Mq N/P 30,0/1,4

Filtro de malha

O filtro de malha, designado na literatura anglo-saxénica por loop-filter (LF), tem
como funcao principal a integracao dos impulsos de corrente provenientes do con-
junto PFD/Bomba de carga, por forma a fornecer uma tensao de controlo do VCO
estavel. Por outro lado, e para assegurar a estabilidade da malha, este filtro for-
nece um zero a funcao de transferéncia da PLL. Este integrador, realizado através
de componentes passivos, atenua o ruido de alta frequéncia indesejado e permite
uma tensao estavel de controlo do VCO. Embora possa ser composto por um sim-
ples condensador, uma das configuracoes mais utilizadas com bombas de carga, é o
integrador com 3 pélos, esquematizado na figura 4.41.

Este filtro passivo de 3% ordem é composto por uma sec¢ao de 2 ordem (Cy,

C2 e Ry) e uma seccao de 1* ordem (C3 e R3). Esta ultima secgao fornece um pélo
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Figura 4.41 — Filtro de malha de 3% ordem.

O Vcocontrol

adicional, cuja frequéncia devera ser inferior a frequéncia de comparacao, no sentido
de atenuar ainda mais as bandas laterais nos seus multiplos, e devera ser, regra
pratica, 5 vezes superior a largura de banda da malha por questoes de estabilidade
da malha. Com este tipo de filtro de malha, a PLL é vulgarmente designada de 4¢
ordem®. A funcao de transferéncia do filtro de malha representado na figura 4.41 é
dada por:

s+ 1

B = B e T 6om 1) (4.24)

onde 7y, 75 e T3 sao constantes de tempo e dadas por:
C1C%
Ci+Cy’

Ty = R2C2 ) T3 = R303 (4-25)

’7'1:R2

Se os valores da largura de banda da malha, f;,, e da margem de fase, ¢, forem
definidos, entao os valores das constantes de tempo podem ser calculados. A deducao
dessas expressoes é uma tarefa morosa, pelo que se opta por apresentar os resultados

finais [49]. As constantes de tempo sao determinadas como:

1 _ tanqb 10Attn _1 1
cos ¢p p 10
T1 = T — Ta = T o To — 426
' 27 fp ’ (27 frEF)? 27 @2nf)Xn + ) (4.26)

onde Attn (dB) é o valor desejado da atenuagao das componentes miltiplas de frgr

e f. representa o valor da frequéncia de ganho unitario modificada pela seccao de 1¢

ordem, que ¢ ligeiramente inferior a f,,. Este valor é dado por:

8Considerando apenas o filtro de malha e o pélo associado ao integrador. Na prética, a ordem
da PLL é superior
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2
onf, = tan ¢, (11 + 73) | (1 + 1) +7nm . (4.27)
(11 + 73)% + 7173 [tan ¢ (11 + 73)]2
O valor da capacidade C é determinado como:
71 KgKveo L+ (27 fe)? 75
O, = — 4.28
T RPN \/ G+ eafrma+errs

onde N ¢ o valor do divisor inteiro inserido no ramo de realimentagao (= fout/ frEF)-

Apés a determinacao de C, a capacidade Cy pode ser calculada como:

Cy = O (3 - 1) (4.29)

T1

T2
Co

Para a determinacao do valor de (5 segue-se a regra pratica de que este valor

Ry (4.30)

deve ser 10 vezes inferior a C', ou seja, os valores de C'5 e R3 sao determinados como:

Ch T3
- - - 2 4.31
10 R Cs (4.31)

Por forma a minimizar o numero de ligacoes ao exterior e a manter alguma

Cs

capacidade de ajuste do filtro de malha, optou-se pela integracao de apenas a seccao
de 1* ordem (Rj3 e C}3), deixando um pino (directamente ligado ao n6é Vep) para a

ligacao externa da seccao de 2% ordem.

Oscilador controlado por tensao

Um dos factores de mérito dos osciladores controlados por tensao é o seu ruido de
fase. Quanto mais elevado for o factor de qualidade do oscilador, menor sera o seu
ruido de fase e o sinal de saida apresentara uma maior pureza espectral. No topo
da lista encontram-se os osciladores baseados em cristais de quartzo que apresentam
factores de qualidade bastante elevados () > 10000). Osciladores que utilizam
circuitos ressonantes do tipo LC tém também um bom desempenho em termos de
ruido de fase. No entanto, as indutancias implementadas na forma monolitica, além

do espaco ocupado e das componentes capacitivas e resistivas parasitas, apresentam
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um baixo factor de qualidade, o que leva, naturalmente, a degradagao do desempenho
do oscilador.

A utilizacao de frequéncias relativamente baixas leva a que os osciladores em anel
sejam muitas vezes utilizados na implementagao de PLLs. O oscilador em anel tem
pior desempenho em termos de ruido de fase comparativamente as suas alternativas,
mas a sua integracao é, sem duvida, a mais facilitada, visto recorrer a simples
blocos digitais, nao havendo necessidade de se recorrer a componentes externos [50].
O espaco ocupado é reduzido e pode operar a frequéncias relativamente elevadas,
mantendo um baixo nivel de poténcia dissipada. A configuracao escolhida é baseada
naquela que é conhecida na literatura anglo-saxénica por current—starved [51]. Esta
configuracao consiste em controlar o atraso, provocado por um ntmero fmpar de
inversores, imposto a um sinal. Este controlo é realizado pala variacao da corrente
que circula nos inversores, e o seu nimero ¢ normalmente combinado para conseguir
um determinado atraso e consequentemente uma gama de frequéncias de operacao.

A solucao proposta estd ilustrada na figura 4.42.

Vbp

T

Figura 4.42 — Circuito do VCO implementado.

Os transistores My, 5. € M3, 3. operam como inversores e os transistores My, _1e
e My,_4e como fontes de corrente. A tensao de controlo VCOg¢onirol € aplicada a Mg,
o que faz variar a corrente que circula em Ms. Esta corrente é espelhada por Mg
e Mg, que controlam as correntes nos inversores e, consequentemente, o atraso de
cada um.

Por forma a limitar superiormente a gama de frequéncias de operacao, é incluido
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o transistor M7, que funciona como resisténcia limitadora de corrente. Colocado
entre Mg e GND, tem ainda como fungao subir o nivel DC da tensao de controlo do
VCO. O transistor Mg serve para impor um valor minimo de corrente em Mg e deste
modo ajustar a frequéncia minima de operagao. Os transistores M; e Mg foram esco-
lhidos por forma a que a gama de frequéncias de saida estivesse compreendida entre
330 MHz e 500 MHz, aproximadamente. Na tabela 4.10 apresentam-se as dimensoes

dos transistores utilizados.

Tabela 4.10 — Dimensdes (IW/L) dos transistores do VCO.

Transistor Tipo Dimensoes W/L (pm/pm)
Mia...M1e, Maa...Mpe PMOS 8,8/0,7
M3a...M3e, Mya...Mge NMOS 8,8/0,7
Ms PMOS 8,8/0,7
Mg PMOS 8,8/0,7
M NMOS 30,0/0,7
My NMOS 48/2,1
Mg NMOS 5,0/0,7
Mo NMOS 8,8/0,7

Na figura 4.43 apresenta-se o resultado de uma das simulagoes realizadas com o
VCO. Neste caso particular, a frequéncia de saida de 433,92 MHz é obtida para um
valor de tensao VCO oniror de 2,34 V.

Repetindo a mesma simulacao para varios valores de VCOontro1, torna-se possivel
tracar a sua funcao de transferéncia, que se encontra ilustrada na figura 4.44.

O ganho Kyco, definido pela inclinacao da recta tangente ao ponto central de
operagao, ¢ determinado por:

fmax - frnin

KVCO =2 Vmax - szn

(4.32)

Simulacao da PLL

For forma a prever o comportamento da PLL, foram realizadas algumas simulagoes

com varios valores de largura de banda e de margem de fase. Para cada simulacao,
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Figura 4.43 — Simulagdo da saida do VCO.
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Figura 4.44 — Simulac3o da funcdo de transferéncia do VCO.

numeradas de 1 a 3, foram determinados os correspondentes valores dos componentes
do filtro de malha, apresentados na tabela 4.11. Os parametros tempo de captura,
margem de fase efectiva, amortecimento e atenuagao de espurios foram determinados
por uma ferramenta on-line de simulagdo (FasyPLL da National Semiconductor
Corporation). A evolucao da tensao de controlo do VCO, obtida por simula¢ao do
circuito eléctrico extraido do layout, encontra-se ilustrada na figura 4.45, para as 3
simulagoes realizadas.

Como se podera verificar pela andlise da figura 4.45, o tempo de captura e o factor
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Tabela 4.11 — Simula¢des do comportamento da PLL.

Parametro Sim.#1 Sim.#2 Sim.#3 Unidades

JREF 13,56 13,56 13,56 MHz
Sout 433,92 433,92 433,92 MHz
Kvco 91,0 91,0 91,0 MHz/V
Ky 300 300 300 1A /2w rad
Margem de fase 50 55 50 °
Largura de banda 1000 500 500 KHz
C1 335 11,88 12,27 pF
Cy 48,30 240,87 218,34 pF
Ry 7,91 3,85 3,39 KQ
Cs 0,49 1,82 1,58 pF
Ry 57,01 27,38 32,35 KQ
Tempo de captural 3,2 6,0 5,4 1S
Margem de fase efectiva' 47,5 53,3 51,5 °
Amortecimento ¢* 0,77 0,84 0,82 -
Atenuacdo de esptrias' 16,6 25,6 26,0 dB

LObtido através da ferramenta de simulagdo EasyPLL (National Semiconductor Corporation)

vcocontrol (V)

tempo (us)

Figura 4.45 — Simulagdo da resposta da PLL para 3 conjuntos de valores de filtro de malha.

amortecimento ( estao de acordo com os valores apresentados na tabela 4.11. Com
base nestes resultados, optou-se por seleccionar para o filtro de malha, os valores

que correspondem a simulacao nimero 3.
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Layout da PLL

Na figura 4.46 apresenta-se o layout da PLL. Na parte superior encontra-se o divisor
de frequéncia, ao centro e do lado direito, os dois condensadores de 2 pF da bomba
de carga divididos em duas unidades de 1 pF cada, enquanto que no lado esquerdo
estd o detector de fase/frequéncia. Na parte inferior e ao centro situa-se a sec¢ao de

primeira ordem do filtro de malha. No canto inferior direito encontra-se o VCO.

o R A E T

Figura 4.46 — Layout da PLL.

4.4.4 Modulacao ASK

A modulacao ASK é feita de um modo muito simples, dado que se baseia no facto
de que s6 existe portadora para o nivel logico ‘0’. Deste modo, é utilizado o circuito
representado na figura 4.47, em que esta operacao é realizada através de uma porta
l6gica NAND e de um inversor.

O circuito de ataque ao amplificador de poténcia esta representado na figura pelo
termo drive, sendo sua fungao a de aumentar a capacidade de corrente. Isto deve-se a
que, a esta frequéncia de operacao, as capacidades parasitas do amplificador formam

um impedancia relativamente baixa, pelo que é necessario aumentar a corrente de



180 CAPITULO 4. IMPLEMENTAGCAO DA MICRO-INTERFACE SENSORIAL

433,92 MHz Modulador

ASK Drive

File : CircuitoModuladorASK.eps

Figura 4.47 — Circuito do modulador ASK.

polarizacao do andar de entrada do amplificador de poténcia.

4.4.5 Amplificador de poténcia RF

O ultimo estagio da interface sensorial, antes da antena, é o amplificador de poténcia
RF, que opera em classe E. O seu circuito esta ilustrado na figura 4.48. O ampli-
ficador é composto por um elemento activo, neste caso o transistor My, por uma
rede de carga (Lpc, C1, C; e L), e a antena representada pela resisténcia R, . Esta é
usualmente denominada de carga 6ptima e é determinada de acordo com as especi-
ficagoes da poténcia de saida e da tensao de alimentacao. A alimentacao ¢ fornecida

por uma fonte DC (4+Vgg) e o interruptor M; é accionado pelo sinal Vask.

+VRrF

Loc
(@} L
RFout
Vask Cp C RL
M T

Figura 4.48 — Circuito do amplificador de poténcia de classe E.

Uma das grandes vantagens desta classe de operacao reside no facto de que a
capacidade do préprio transistor pode, e deve, ser absorvida no valor de C;. Este
aspecto €, de facto, importante, visto o transistor, nesta utilizacao, apresentar nor-
malmente dimensoes razoaveis, por forma a suportar elevados valores de pico de

tensao e de corrente.
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Embora existam alguns trabalhos [52-54], que visam estabelecer métodos mais
eficazes e expeditos para a determinacao dos valores dos componentes do circuito
da figura 4.48, optou-se por utilizar a abordagem classica [41].

A poténcia de saida, P, é dada pela expressao:

Var — Veg)? 2 Var — Veg)?
P = (Vi ) S = M (4.33)
R, \Z+1)  LTBR

onde V g € a tensao de saturacao do transistor M;. Os valores das capacidades C; e

C, e da indutancia L, sao, respectivamente, determinados por:

1 1
= ] - 4.34
! whR (2 +1) (%) 54466 wRy, (4:34)
1 1,42 5, 4466 1,42
~ 14— | ~ ! 14— 4.
“ (Lw?) ( +62—2,08) Cl( Q ) ( +62—2,08) (438)
;- @i (4.36)
w

A corrente que flui no circuito através de Lpc é uma funcao da poténcia consu-

mida por R_ e da poténcia de perdas no transistor:

2w A)?
Pout 1_( 12)

Iipe = (4.37)

6

onde A é um factor relacionado com as nao-idealidades do interruptor dado por:

am (1) (1) a9

em que Q) é o factor de qualidade do circuito, T'= 1/f é o periodo da frequéncia
de operacao e ty é o tempo de descida da corrente de dreno quando o transistor é

desligado.

Outras expressoes se aplicam para determinar os valores de pico a que o transistor
estd sujeito. Assim, a tens@o méaxima a que M; estd sujeito no estado OFF e a

corrente de pico durante o estado ON sao determinadas, respectivamente, por:
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2 -1/2
Vaspico = VRrr + |27 arcsin (% + 1) — 1| (Vir — Vigt)
= 3,562 Vgr — 2,562 Vg (4.39)
a2 1
I ico — I 1 —_— 1 11— —
d,p Loc |1+ 1 + ( ZQ)]
~ 2,862 Iipc (440)

O valor da corrente que circula na carga ¢ determinada segundo Raab [55]:

7T2
In, = \[ 7+ Llinc (4.41)

Tensao maxima de operacao

Um dos aspectos caracteristicos desta classe de operacao reside no facto de que
a poténcia de saida é imposta pela tensao de alimentacao, conforme observado
em (4.33). No entanto, ha ainda a considerar que a tensao de alimentacao deve
ser limitada superiormente, por forma a que a tensao de pico a que M; estd sujeito
nao exceda a sua tensao de breakdown (10V para um transistor NMOS no pro-
cesso AMI CO7TM-A). Assim, e admitindo uma tensao Vg = 0,25V, a tensao Virp

méaxima ¢, por (4.39), de:

10,6405

Ve < 556

— 299V (4.42)

Determinacao dos elementos da rede de carga

Um dos aspectos fundamentais no ajuste da rede de carga estd relacionado com o
circuito ressonante L C,. Se este nao estiver correctamente sintonizado a frequéncia
de operagao, a poténcia dissipada no transistor M; aumentara, o que levara a sua

destruicao. Isto deve-se essencialmente ao principio de operacao desta classe e ao
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factor de qualidade subjacente ao circuito. Com um factor de qualidade relativa-
mente elevado, a eficiéncia cai drasticamente com qualquer desvio da frequéncia de
operacao, causando dissipacao de potéencia adicional no dispositivo activo. No en-
tanto, um baixo factor de qualidade provoca um aumento do conteido harmonico

no sinal transmitido, pelo que se devera estabelecer um compromisso.

Na tabela 4.12 resumem-se as especificagoes do amplificador e o resultado dos

calculos efectuados com base nestas.

Tabela 4.12 — Determinacdo dos valores dos componentes do amplificador de poténcia.

Parametro Valor Unidade
Poténcia de saida (Pout) 10,0 mW
Tensao de alimentagio (Vgrr) 2,0 \%
Factor de qualidade (Q) 5,0 —
Carga (Ry,) 176,6 Q

e 0,381 pF

Cs 0,244 pF

L 0,647 uH

A andlise dos resultados obtidos, principalmente no que se refere as capacidades
Ch e (5, indica que estas apresentam valores muito baixos. Ha ainda a referir que
(' deve absorver a capacidade parasita de My, que pode ser algo elevada. De facto,
estes resultados eram ja esperados, dado que para uma poténcia de saida reduzida,
a corrente de dreno também o é, e, deste modo, o principio de operagao desta classe
leva a que C] tenha também de ser reduzido. Por forma a aumentar o valor das
capacidades C; e Cy para valores exequiveis, e dado que estas dependem indirecta-
mente da tensao de alimentagao, reduziu-se o seu valor para 1V. Na tabela 4.13

apresenta-se o resultado dos novos calculos efectuados.

Dimensoes do elemento activo de amplificacao

Com base nos resultados apresentados na tabela 4.13, podem agora determinar-se

as dimensoes do transistor My, obtidas em funcao da corrente de pico:



184 CAPITULO 4. IMPLEMENTAGCAO DA MICRO-INTERFACE SENSORIAL

Tabela 4.13 — Resumo dos valores calculados para o amplificador de poténcia.

Parametro Valor Unidade
Poténcia de saida (Poyt) 10,0 mW
Tensao de alimentagao (Vgrr) 1,0 A%
Factor de qualidade (Q) 5,0
Carga (Ry) 32,4 Q
Cy 2,07 pF
Cs 3,36 pF
L 59,5 nH
Corrente média em Lpc (Inpc) 14,6 mA
Corrente de pico no dreno (14 pico) 41,8 mA
Corrente média na carga (Igy,) 27,2 mA
fn Cox (W 2 1
In = 5 (f) (Vas — V) 15 0(Vas — Van) (4.43)

onde foi incluido o termo relativo ao efeito de degradacao da mobilidade ao longo
do canal, 8. Neste caso, a expressao (4.43) resulta numa relagao W/ L de aproxima-
damente 340. Escolhendo um transistor de comprimento L = 1,1 um, a sua largura
¢ de W = 374 ym. Por margem de seguranca, optou-se por quase duplicar as suas
dimensoes, ou seja, My foi implementado com as dimensoes (W/L) = 704/1, 1.

A capacidade parasita deste transistor é essencialmente a capacidade entre o

dreno e o substrato (Cqp), calculado por:

onde Cjp (5x107* F/m?) é a capacidade de deplecgao para potencial nulo por unidade

Cap = Aqg (4.44)

de area, PB (0,73 V) é o potencial da jungao com o substrato e vqgp é a tensao dreno-
substrato. Para o transistor M, com 4rea de dreno de 704 x 1,1 x 1072 m?, a sua
capacidade Cyp, é de 0,135 pF.

Dado que o valor da capacidade ' da rede de carga absorve todas as capacidades
parasitas vistas do dreno de My, e considerando uma capacidade parasita do pad de

0,25 pF, o valor de C efectivo é de:
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Cref = C1 — Cap — Cpaa = 2,07 — 0,135 - 0,25 ~ 1,68 pF (4.45)
Transformagao de impedancias

Tendo em conta que no circuito apresentado na figura 4.48 a carga 6ptima do am-
plificador foi determinada como sendo de 32,4 (), torna-se necessario a utilizacao de
uma rede reactiva para transformar a impedancia de 50 €2 da antena. Isso pode ser
feito através de uma sec¢ao do tipo L (composta por Ly e Cy), conforme ilustrado
na figura 4.49. A razao desta escolha prende-se com a sua simplicidade e com a

vantagem de combinar as indutancias L com Ly.

+VRe

Loc
C L Lm
|
R
Crer Cm T (509)

% Transformag3o
.............................. d impedancia

Figura 4.49 — Transformac3o de impedancia no amplificador de classe E.

Pela teoria das transformacgoes de impedancia [56, p.104], os valores de Cy e Ly

sao facilmente determinados:

Vo /32,44 (50 — 32,44
CM _ 32,44 _ 5739pF o I_M _ ) ( - ) )

50 w w

=875nH  (4.46)

A indutancia Lpc funciona como fonte de corrente, sendo vulgarmente designada
por RF Choke. Neste caso, para que uma indutancia possa ser considerada um RF
Choke, a sua reactancia deve ser, regra pratica, dez vezes superior a reactancia de

(1, ou seja:

10
w2 Cl

Xipe > 10 X = Lpc > (4.47)
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No entanto, é preferivel que a indutancia Lpc funcione como uma indutancia
designada por DC feed, dado que a sua resisténcia é menor com um menor valor de
indutancia, o que leva ao aumento da eficiéncia para a mesma poténcia de saida e
tensao de alimentagao [57]. Como a excursao da tensao de dreno é méxima quando a
indutancia Lpc forma um circuito ressonante com C', a sua indutancia é determinada
por:

Lpc = % = 65nH (4.48)
w?

Na figura 4.50 ilustra-se o layout do transistor M; e do modulador ASK, ambos

do lado esquerdo da imagem. Do lado direito, encontra-se parte do pad de ligagao

ao exterior.

‘g
LR AR
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i

ﬁ
|
.
.
&

s

B
o

Figura 4.50 — Layout do modulador ASK e do transistor Mj.

Simulacao

Na figura 4.51 ilustra-se uma das simulagoes obtidas com o amplificador implemen-
tado. O traco superior (a) é o sinal Vask e o trago inferior (b) representa o sinal

obtido numa carga de 50 (2.
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o f b o e
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Figura 4.51 — Resposta transitéria do amplificador numa carga de 50 €.
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4.5 Layout da micro-interface sensorial

Para finalizar este capitulo, apresenta-se na figura 4.52 uma microfotografia comen-
tada da micro-interface sensorial. As suas dimensoes sao de 2,04 mm por 1,86 mm

(3,79 mm?).

Figura 4.52 — Fotografia comentada da micro-interface sensorial.

No capitulo seguinte, apresentam-se os resultados obtidos nos ensaios ao protétipo

implementado.



Resultados Experimentais e
Discussao

A micro-interface sensorial foi fabricada no IMEC-Bélgica, através do programa
EUROPRACTICE, utilizando o processo CMOS Alcatel—Mietec Semiconductor
0.7 um (AMI CO7TM-A, N—weLL/ 2M/ 1P/ PpirrC/ HipoR). Neste capitulo,
apresentam-se os resultados obtidos durante os testes e medidas efectuadas com o

protétipo, finalizando-se com a sua discussao.

Para caracterizar o prototipo da micro-interface foi desenhado um circuito im-
presso onde foram colocados todos os componentes passivos, tensoes de referéncia e
desacoplamento das tensoes de alimentacao (figura 5.1). A disposigao dos compo-
nentes e o respectivo esquema eléctrico encontram-se ilustrados nas figuras 5.2 e 5.3,

respectivamente.

A micro-interface sensorial foi caracterizada pela avaliacao dos desempenhos
do modulador AY. e do subsistema de transmissao de dados, onde esta incluido
o emissor RF. O modulador foi caracterizado individualmente, dado que a sua saida
(Bitstream) esta acessivel ao exterior. O desempenho do emissor RF foi avaliado
através do envio consecutivo de tramas geradas pelo subsistema de transmissao de
dados, onde a sequéncia binaria de saida do modulador ¢ filtrada e da qual resultam

amostras de comprimento 14 bits.

189
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RM100303A

(D.U.T.)

vcm

g
Csd
Csd
Raul Morais
Junho -2003

LED2 LED1

+
v
<

VRF

(]
=
o

TP6_TP10 TP TP3 TP4 TP1
O ooeBEE =
RST SOUT PWM CLKOUT LATCH STREAM

Figura 5.2 — Disposicao dos componentes no circuito impresso.

5.1 Testes ao desempenho do modulador AX

Para determinar as caracteristicas do modulador AY, aplicaram-se a sua entrada
sinais de caracteristicas distintas (gerados por uma fonte de sinal de precisao) e
capturaram-se as correspondentes sequéncias bindrias para um computador, onde
se procedeu a filtragem e decimacao através do ambiente MATLAB™. Dado que
a informacao na sequéncia de saida do modulador esta contida na densidade de

impulsos a ‘1’ e a ‘0’, houve a necessidade de construir um circuito adequado a sua
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Figura 5.3 — Esquema do circuito de caracterizac¢3o.

captura. Embora complexo, o método adoptado foi o de utilizar a porta paralela

do computador no modo EPP (Enhanced Parallel Port), que permite, teoricamente,

uma taxa de transferéncia de cerca de 2 Mbit/s. Para optimizar o processo de

captura, a sequéncia binaria foi aplicada a um shift register controlado pelo relégio

do modulador, que juntamente com uma latch permitiu a captura directa de 8 bits

de cada vez

Apoés a captura das sequéncias binarias provenientes do modulador AY procedeu-

se a filtragem digital. A filtragem foi efectuada por 4 filtros decimadores em cascata,
com frequéncias de corte de 105,95 KHz, 26,48 KHz, 6,621 KHz e 1,655 KHz que cor-

respondem a 1/4, 1/16, 1/64 e 1/256 da frequéncia de amostragem, respectivamente.
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A decimacao é feita por reducgao sucessiva de taxa de amostragem com razao cons-
tante e igual a 4. O dultimo filtro é responsavel pela obtencao de amostras que
ocorrem a frequéncia de Nyquist (fxy = 1655Hz) do sinal de entrada. Os filtros
utilizados foram do tipo FIR e os seus coeficientes foram determinados através da
funcao remez do MATLAB. A ordem dos trés primeiros filtros foi de 63 enquanto

que no ultimo foi de 255.

Na figura 5.4 apresenta-se o espectro obtido para um sinal de entrada de ampli-
tude —20dBYV e frequéncia 200 Hz. Como se observa da figura, um tom de frequéncia
50 Hz estd presente devido a rejeicao insuficiente da componente fundamental da
rede eléctrica. Verificou-se, no entanto, que este tom foi injectado no sinal através
do circuito utilizado para a captura da sequéncia binaria. A distorcao, essencial-
mente de segunda ordem, estd também presente. Como se verificou que a amplitude
desta componente é bastante sensivel aos circuitos utilizados para a caracterizacgao,
provavelmente esta nao é devida ao préprio modulador. Como esperado, o ruido de
baixa frequéncia (flicker noise) é atenuado pela operacdo do chopper do primeiro
integrador. Os lobulos na zona de baixas frequéncias, que representam o desvio DC
do modulador, sao essencialmente devidos a resolucao limitada da FFT utilizada na

determinacao deste espectro.

Nas figuras 5.5 e 5.6 ilustram-se os espectros obtidos para sinais de frequéncia
300Hz e 20Hz, respectivamente. Também no espectro da figura 5.5 esta pre-
sente a componente de 50 Hz da rede eléctrica e o respectivo terceiro harmoénico.
Além da componente fundamental de 300 Hz aparece uma componente de segundo
harmonico. Também na figura 5.6 aparecem as mesmas componentes relativas ao

segundo harménico do sinal e as relativas a rede eléctrica.

A repeticao dos procedimentos descritos anteriormente para sinais de amplitude
variavel, tornou possivel tracar a curva que determina a gama dinamica do modula-
dor AY.. Na figura 5.7 apresentam-se os valores de SNDR (Signal to Noise+Distorsion
Ratio) em funcao de um sinal de entrada sinusoidal de amplitude varidvel. A entrada
de nivel 0dBV representa um sinal sinusoidal cuja amplitude, pico-a-pico, corres-
ponde ao espagamento entre os dois niveis do conversor D/A, ou seja, aos valores

da tensao de referéncia (1,25V diferencial).
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Figura 5.4 — Espectro obtido para uma entrada sinusoidal de amplitude -20 dBV e frequéncia
200 Hz (FFT com 946 pontos, janela de Hanning).
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Figura 5.5 — Espectro obtido para uma entrada sinusoidal de amplitude -20 dBV e frequéncia
300 Hz (FFT com 32689 pontos, janela de Hanning).

A frequéncia do sinal sinusoidal a entrada é 100 Hz e a frequéncia de amostragem,
fs, de 423,75 KHz com um taxa de sobreamostragem M = 256. A gama dinamica
obtida foi de 98.7dB, o que resulta numa resolugao efectiva (ENOB) de 16,1 bits.
O valor maximo de SNDR obtido neste teste foi de 95.2dB.
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Figura 5.6 — Espectro obtido para uma entrada sinusoidal de amplitude -20 dBV e frequéncia
20 Hz (FFT com 32689 pontos, janela de Hanning).
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Figura 5.7 — Valores de SNDR e DR obtidos para uma entrada sinusoidal de 100 Hz e
amplitude varidvel, com uma taxa de sobremostragem M = 256.

Na figura 5.8 apresentam-se as formas de onda obtidas a saida do modulador
quando as suas entradas sao curto-circuitadas e colocadas a tensao em modo comum
(2,048 V), a que corresponde uma entrada diferencial de valor zero. Se se considerar
que a sequéncia binaria toma os valores ‘+1" e ‘—1’, o valor médio da sequéncia

bindria é zero — como se pode observar na figura 5.8(a) —, o que corresponde a
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representacao digital da entrada. No entanto, esta sequéncia alternada de ‘+1’ e
‘—1" ndo se mantém constante, como pode ser visto na figura 5.8(b). Esta alteracao
de padrao para uma entrada nula confirma a presenca do ruido. Eventualmente,
acabara por existir um numero superior de impulsos a ‘1’, que se constatou apds
contagem de 16 bits da sequéncia. A média do resultado de 20 contagens para
sequéncias idénticas permitiu verificar um ligeiro valor positivo (29/65535), que se

deve ao ruido presente na saida do modulador.
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Figura 5.8 — Sinal de reldgio e saida do modulador AY para uma entrada diferencial zero.

5.2 Testes do subsistema de transmissao

Os testes realizados ao subsistema de transmissao de dados foram divididos em duas
fases. A primeira consistiu na verificacao do funcionamento de todos os circuitos
digitais de codificagao em largura de impulso e modulacao ASK através dos pinos
deixados para o efeito. Na segunda fase verificou-se a operagao do amplificador de

poténcia RF.

Na figura 5.9 ilustram-se as formas de onda obtidas nos pinos SOUT, PWM,
LATCH e RESET. Na figura 5.9(a) apresenta-se a forma de onda em SOUT corres-
pondente a uma trama completa e o resultado (em PWM) da sua codificacao em
largura de impulso. A figura 5.9(b) ilustra em pormenor o inicio da trama. Tal como

esperado, para o nivel 16gico ‘1’ o sinal em PWM ocupa 75 % do tempo de cada bit
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(= 151 us) enquanto que para o nivel 16gico ‘0’ o sinal em PWM é 25 % desse tempo.
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Figura 5.9 — Formas de onda relacionadas com a geragdo de trama: (a) — Trama completa,
(b) — Parte inicial (predmbulo e campo de atraso), (c) — Separagdo entre 2 tramas transmitidas
e, (d) — Sinais de LATCH e de RESET que despoletam cada transmiss3o.

Na figura 5.9(c) ilustram-se duas tramas consecutivas. Cada trama ocorre a
cada 38,6 ms, o que corresponde a uma taxa de transferéncia de aproximadamente
25 amostras por segundo. Ja na figura 5.9(d) encontram-se ilustradas duas formas de
onda relacionadas com o processamento das tramas. O sinal de LATCH é responsavel
pelo armazenamento de cada amostra de 14 bits proveniente do contador, enquanto
que o sinal RESET repde a zero o valor dessa contagem. O processo de construcio

da trama ¢ iniciado pelo sinal LATCH.

O sinal PWM ¢ responsavel pela modulacao ASK e, deste modo, comuta inter-
namente a portadora de 433,92 MHz. O resultado é aplicado ao elemento activo

do amplificador de poténcia RF. O teste de desempenho do amplificador consistiu
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em determinar a poténcia RF do sinal emitido. Para tal utilizou-se um analisador
espectral (TEKTRONIC 2710) e utilizou-se uma ponta de prova de 50€). As perdas
desta foram determinadas através do tracking generator do analisador, do que re-
sultou uma atenuacao de 2dB a frequéncia de 433 MHz. O espectro obtido, apds o
ajuste dos condensadores da rede de carga do amplificador, encontra-se ilustrado na

figura 5.10.

Figura 5.10 — Espectro obtido para a saida do amplificador de poténcia (escala vertical de
10dB/div, escala horizontal de 5 MHz/div e resolugdo em largura de banda de 300 KHz).

O valor da poténcia da portadora é de 9,2dBm o que, tendo em consideragao a
atenuagao da ponta de prova, corresponde a uma poténcia total de aproximadamente
11,2dBm (13,2mW). A informagao transmitida encontra-se nas bandas laterais da
portadora. Pode também observar-se uma pequena componente simétrica em torno
da frequéncia central — afastada de 13,5 MHz — que corresponde a frequéncia de

operagao do detector de fase/frequéncia da PLL.

O teste que se sucedeu consistiu em determinar o alcance da transmissao. Para
tal utilizou-se um monopdlo como antena (sem plano de massa director), como
se pode observar na figura 5.1. Como receptor, optou-se por utilizar um maédulo
comercial (LM-RXAM2433 da Low-Power Radio Solutions, Ltd). Na figura 5.11
ilustram-se as formas de onda de uma trama transmitida e recebida (a distancia de

cerca de 3 m).

A forma de onda da trama obtida no receptor encontra-se ligeiramente atrasada

em relacao a transmitida, e sofre de alguma distor¢ao causada pelos circuitos internos
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Figura 5.11 — Formas de onda de uma trama transmitida (parte superior) e a recebida por
um dispositivo comercial de recep¢do (LM-RXAM2433 da LPRS).

do médulo de recepgao. Seguidamente, afastou-se sucessivamente o receptor para
determinar o alcance da emissor. Para distancias superiores a 50 m, a taxa de erros

aumentou significativamente.

5.3 Discussao dos resultados

Um dos principais parametros de desempenho de um modulador AY é a sua gama
dinamica. Como referido anteriormente, este valor depende da contribuicao de todas
as fontes de ruido presentes no circuito e da tensao de referéncia do modulador. O
valor estimado para a gama dinamica foi de 106,46 dB o que corresponde a uma
resolucao efectiva superior a 17 bits. Este valor foi determinado tendo apenas em
conta as contribuicoes do ruido de quantificagao e do ruido térmico provocado pelos
condensadores de amostragem a entrada do primeiro integrador. O valor obtido
experimentalmente (98,7dB) é coerente com o esperado, dado que as fontes de
ruido nao consideradas na estimativa formam contribui¢oes minimas mas existentes.
O aumento da taxa de sobreamostragem bem como da frequéncia de amostragem
além do minimo tedrico, permitiram manter a gama dinamica desejada com todas
as fontes de ruido presentes no circuito. Foi também considerada a hipdétese de
se efectuarem testes ao modulador com uma frequéncia de amostragem dupla da
original (=~ 847 KHz) no sentido de se reduzir ainda mais o ruido de quantificagao.

No entanto, esta hipotese foi colocada de parte dado que nao se conseguiu capturar
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a sequeéncia binaria para o computador. Isto deveu-se a que para esta frequéncia,
a taxa de transferéncia seria de 847,5kbit/s, sendo a maxima obtida de 768 kbit /s,

bastante inferior a especificagdo da porta paralela no modo EPP (2 Mbit/s).

Outro aspecto de realce é a auséncia de tons relativos ao ruido gerado na seccao
RF. Julga-se que esta auséncia se deva a dois factores. O facto de a frequéncia da
portadora ser um multiplo inteiro da frequéncia de amostragem do modulador, leva
a que estes tons estejam na banda de rejeicao do filtro digital. Alids, é precisamente
este facto que leva a que filtros digitais do tipo sinc sejam estruturas simples e
eficientes, especialmente quando o ruido é de frequéncia multipla a da amostragem.
Outro factor prende-se com o desenho do layout. A estrutura totalmente simétrica
do modulador, o afastamento das suas entradas face as zonas mais ruidosas e a
colocacao ao longo do substrato de zonas de difusao de isolamento, terao também

contribuido para minimizar o ruido.

Relativamente aos procedimentos de filtragem digital, embora tivesse sido refe-
rido no capitulo segundo que a filtragem 6ptima de moduladores AY de ordem L
poderia ser obtida com um filtro do tipo sinc de ordem L + 1, optou-se pela uti-
lizacao de filtros de ordem superior, computacionalmente mais exigentes, no sentido
de se efectuar uma filtragem proxima da ideal. Assim, com este tipo de filtragem,
a gama dinamica obtida corresponde ao valor maximo (dentro da tolerancia que se

atribui a idealidade do filtro utilizado) que é possivel obter do modulador.

As caracteristicas de um filtro a ser integrado juntamente com a interface deverao
ser equacionadas tendo em conta as caracteristicas desejadas para cada aplicacao da
micro-interface. Isto deve-se ao facto de que a integragao de filtros digitais envolve
uma area consideravel de layout que depende da complexidade e da capacidade
computacional do filtro. Além disso, em muitas aplicagoes nao é necessario uma
resolucao da ordem dos 16 bits. Para resolugoes moderadas — 10/12 bits —, a fil-
tragem pode inclusivamente ser efectuada através de uma contagem de média ou,

alternativamente, com filtros de ordem superior mas de baixa complexidade relativa.

Em relagao ao emissor RF, o valor obtido para poténcia de saida esta de algum

modo de acordo com o esperado. E superior ao calculado e as razoes podem ser
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varias, como por exemplo a rede de transformacao de impedancia da antena e a
tensao de alimentacgao. Estes sao dois dos parametros que influenciam directamente
o valor da poténcia de saida. O alcance da transmissao, sendo fung¢ao da poténcia
emitida também o é em relacao a poténcia DC consumida. Em aplicacoes muito
especificas e localizadas o valor obtido da poténcia total consumida pela micro-
interface podera ser excessivo. No entanto, esta podera ser substancialmente redu-

zida através da diminuicao da poténcia RF.

Finalmente, apresentam-se na tabela 5.1 as caracteristicas da micro-interface

sensorial.

Tabela 5.1 — Resumo das caracteristicas da micro-interface sensorial.

Parametro Valor Unidades
Area 1,86 x 2,04 mm?
Tensao de alimentacao 5,0 A%
Total de poténcia dissipada 30,3 mW
Modulador AX

Taxa de sobreamostragem, M 256 —
Frequéncia de amostragem, fs 423,75 KHz
Tensao de referéncia (diferencial), Vrgr 1,25 \Y%
Gama dinamica, DR 98,7 dB
Resolucao efectiva, ENOB 16,1 bit
SNRpico 95,2 dB
Emissor RF

Poténcia de saida (em 50€) 11,2 dBm
Eficiéncia de conversao de poténcia DC 61 %
Alcance na recepcao’ > 50 m

LCom um dispositivo de recepgio comercial (LM-RXAM2433 - LPRS)



Conclusoes Finais e
Trabalho futuro

Neste trabalho foi apresentada uma micro-interface sensorial com conversao A /D
AY e transmissao de dados sem fios, através de um emissor de radio-frequéncia, im-
plementada em tecnologia CMOS. Foram discutidos os aspectos fundamentais por
detras da sua concepgao que levaram as suas caracteristicas, adequadas a maior
parte dos sensores que podem ser utilizados para quantificar as grandezas fisicas
relevantes na agricultura. A baixa frequéncia dos sinais envolvidos, caracteristica
comum nesta aplicacao, determinaram a escolha de uma arquitectura A de segunda
ordem. Além da sua robustez, estabilidade, imunidade ao ruido e as nao idealida-
des dos circuitos, esta arquitectura apresenta um elevado grau de flexibilidade na
sua integracao com diversos tipos de microssensores. As caracteristicas distintas
destes, como a amplitude dos seus sinais, podem ser parcialmente satisfeitas pelo
escalonamento das tensoes de referéncia do conversor, bem como através da relagao
entre os condensadores que definem o ganho em cada estagio. Além disso, podem
também ser utilizados, sem grandes alteracoes de layout, microssensores cuja saida
seja em corrente ou em variacao de capacidade eléctrica, bem como o respectivo

condicionamento.

A gama dinamica obtida (98,7 dB), consistente com 16 bits de resolucao, permite

a utilizacao da micro-interface com sensores cuja saida seja de baixo nivel. Nos casos

201
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em que nao ¢ necessaria uma elevada resolucao na medida, como por exemplo a
temperatura e a radiacao solar, é possivel a utilizacao de filtros digitais decimadores
bastante simples e pouco consumidores de area de layout. Através de um esquema
simples e unidireccional de transmissao de dados, esta solugao integrada promove a
substituicao de sensores discretos, com as vantagens ja mencionadas ao longo deste
documento. O valor obtido experimentalmente da poténcia do sinal RF transmitido
(11,2dBm) possibilita um razodvel raio de cobertura — cerca de 50 m — permitindo
que um sistema de gestao local destas unidades cubra, individualmente, uma vasta
area de influéncia. O consumo total da micro-interface — cerca de 30mW —, é

compativel com a utilizacao de um painel solar para a sua alimentacao.

Em aplicagoes onde apenas ¢ permitido um processamento on-chip minimo, a
cadeia de processamento podera ser dividida em duas fases. A primeira é resultante
do processamento directo da saida do modulador para o subsistema de transmissao
de dados, enquanto que na segunda fase, e apds a recepcao da informagao por parte
de um sistema hierarquicamente superior, o processamento ¢é finalizado. Neste caso,
o modulador apenas necessita de ser integrado juntamente com o subsistema de

transmissao de dados, deixando para um nivel superior o processamento final.

Os resultados obtidos confirmam que as tecnologias da microelectrénica podem,
e devem, ser aplicadas a agricultura. A possibilidade de medida através de sistemas
de dimensoes minimas, potencia a sua utilizacao em massa e permite medir variaveis
que de outra forma seria impensavel [58]. Embora alguma investigacao tenha ainda
de ser feita, pode-se afirmar que foi dado um passo importante na melhoria da
gestao dos processos agricolas. No caso particular da medicao do teor de dgua em
solos agricolas, a integracao no mesmo substrato do microssensor correspondente
com a interface sensorial proposta é de facto uma potencial solu¢ao universal para
a medicao deste parametro. Isto porque as medidas podem ser realizadas ao nivel
da raiz da planta, o que se reveste de especial relevancia em sistemas de controlo de

irrigacao.
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Perspectivas de trabalho futuro

Num trabalho nesta area, é sempre dificil, ou mesmo impossivel, afirmar que foi
alcancada a solucao final. Embora esta interface sensorial seja o bloco fundamen-
tal de um sistema de medigao remoto, subsistem ainda alguns aspectos que devem
ser equacionados e ser alvo de investigacao futura, até se alcancar, eventualmente,
uma solugao comercial de sucesso. Existem essencialmente trés vertentes distintas
que tém ainda de ser exploradas. A primeira relaciona-se com o subsistema de ali-
mentacao. A utilizacao de células solares é, aparentemente, aquela que proporciona
maiores vantagens como fonte de energia gratuita e renovavel. Além disso, é possivel
inferir sobre os indices de radiacao solar através destas células, fazendo também de-
las sensores. Também o facto de poderem ser realizadas no silicio complementa as
vantagens da sua utilizacao. No entanto, e durante os periodos nocturnos, torna-
se necessario a utilizacao de baterias que deverao ser recarregaveis. Assim, devem
ser incluidos numa futura interface os subsistemas de alimentacao responsaveis pela
gestao de energia. E evidente que este processo deve ser acompanhado pela reducao
de consumo de toda a interface actual, evoluindo no sentido das solugoes low-voltage,

low-power.

Uma segunda vertente relaciona-se com o subsistema de transmissao de dados.
Nesta, existem vérias op¢oes que devem ser ponderadas. A mais importante é tal-
vez a utilizacao de uma frequéncia de operacao bastante superior, sendo a tecnolo-
gia Bluetooth uma excelente candidata, dada a sua compatibilidade com a terceira
geracao de telemoéveis. A utilizacao de frequéncias superiores permitird inclusive
integrar a prépria antena no perimetro do chip, reduzindo-se o tamanho da solugao
completa. Além disso, a bidireccionalidade nas comunicagoes possibilitard a soli-
citacao de dados e o controlo das funcoes internas, o que se traduz num nimero

controlado de transmissoes e, consequentemente, num consumo menor.

Finalmente, resta referir a vertente de investigacao relacionada com o encap-
sulamento. Sistemas aplicados em ambiente agricolas tém ser caracterizados por

um elevado grau de proteccao contra ambientes agressivos. Além da protecgao, o
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encapsulamento deve permitir, e inclusive servir de suporte, a utilizacao destes mi-
crossistemas em locais extremamente especificos e delicados, como por exemplo nas
raizes, folhas e caules das plantas. No caso particular da medida da radiacao solar,
o encapsulamento pode constituir um filtro éptico, permitindo efectuar a medigao,
através de fotodiodos, da radiacao solar que promove efectivamente o desenvolvi-

mento das plantas.

Com base nas tres directrizes tracadas, ilustra-se na figura 6.1 uma proposta de

um sistema completo para a medida de radiacao PAR.

Gestao de
Interface energia

sensorial —
—

Foto-diodos _—

Interface RF
Bluetooth

Células
solares Antena

integrada

—

Encapsulamento
com janela

Figura 6.1 — Proposta de um microssistema completo para a medicao de radiacdo solar.

Um microssistema do tipo representado na figura 6.1 sera com certeza de bastante
utilidade em estudos diversos, como por exemplo na detecgao dos indices de radiagao
solar a varias profundidades de dgua, em estudos de quantificacao de plancton, e em
estudos que visem determinar as caracteristicas de transmissao opticas e reflexao das

coberturas para estufas agricolas, e o modo que estas afectam a producao agricola.

Finaliza-se esta tese com a convic¢ao de que o trabalho apresentado pode cons-

tituir um pilar para a evolucao e melhoria da gestao dos processos agricolas.
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Processo de Fabrico CMOS
Alcatel-Mietec CO7TM-A

Caracteristicas gerais

Processo misto, derivado de um totalmente digital com duas camadas de metal
(2M), uma de polissilicio (1P), uma camada de 6xido fino (PDIFFC), adequado
a implementacao de condensadores de elevada linearidade e precisao, e uma de
polissilicio de elevada resistividade (HIPOR), para implementacao de resisténcias de
elevado valor 6hmico.

e Precision highly linear thin ozide poly/dif capacitors,

e Precision high ohmic polysilicon resistors,

e Low Vt PMOS transistor,

e Self aligned twin-well CMOS process,

e Optimised LOCOS for device isolation with reduced birdsbeak,

e n+doped polysilicon gate,

e NMOS & PMOS : LDD and Spacers for improved linearity € hot carrier,
resistance,

e T4 based barrier for lower contact resistivity,
o Aluminium alloy based metallisation for low interconnect resistivity,

e Nitride based passivation.
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APENDICE A. PROCESSO DE FABRICO CMOS ALCATEL-MIETEC CO7M-A

Resisténcias

e Flutuantes : independente da tensao aplicada

e Elevada resistividade : 2 KQ/O £ 20% (HipoR)

e Coeficiente de temperatura negativo : —2250 ppm/°C (a 25°C)

e Emparelhamento : (Ry/R; — 1< 0,5%)

Condensadores

e Dopagem especial : Poly/oxide/diffusion (PDIFFC)

e Elevado valor : 750 pF/mm? (45nm)

e Elevada linearidade : 30 ppm/V (tipico)

Transistores / modelos SPICE

Simbolo SPICE  Descricao Valor
NMOS Typical, LEVEL 3
tox TOX Espessura do 6xido de silicio 175 x 10719 m
Ln Uuo Mobilidade dos portadores de carga & superficie 466 cm? V—1s™!
VN VTO Tensao de limiar para vgp, = 0 0,77V
KP, KPN Parametro de transcondutancia em saturagao 92 uA/V?
Cox COX Capacidade entre a porta e o substrato por uni- 1,973 x 1073 F /m?
dade de éarea
Na NSUB Dopagem do substrato 7,35 x 106 cm—3
Rsu RSH Resistividade do dreno/fonte 5209Q/00
0 THETA  Factor de degradagao da mobilidade 0,07V~!
5 GAMMA Coeficiente do efeito de modulacido do compri- 0,79 V?1/2
mento do canal
[2¢¢] PHI Potencial de superficie em inversao forte 0,8V
0 DELTA Factor de ajuste da tensdo de limiar para 0,85
transistores estreitos
KAPPA  Factor de saturacio na modulacdo do compri- 1x 1073V~!
mento do canal
NFS Parametro de modelizagao da inversao fraca 1,9 x 10" cm—2
XJ Profundidade da juncao 0,05 x 10~%m

(continua na pdgina sequinte)



(continuagao)

Simbolo SPICE  Descrigao Valor
WD Tolerancia na largura W 0,05 x 107%m
ETA Factor de ajuste da tensao de limiar 5,2 x 1073
P PB Potencial da juncao source-drain 0,73V
FC Coeficiente de polarizagao directa da jungao 0,5
JS Densidade de corrente inversa de saturacao 1x1073Am—2
Cio CJ Capacidade da juncao source-drain por unidade 5 x 107*Fm™2
de area
Csw CISW Capacidade lateral da juncdo source-drain por 2,8 x 1071°Fm™!
unidade de comprimento
MJ Coeficiente de variagao da juncao source-drain 0,35
MJSW Coeficiente de variacao lateral da juncao source- 0,21
drain
Caso CGSO Capacidade de sobreposicao gate-source por uni- 4 x 107'1°Fm~!
dade de largura
Cgdo CGDO Capacidade de sobreposicio gate-drain por uni- 4 x 107'°Fm~!
dade de largura
KF Coeficiente para determinacdo do ruido de flicker 3 x 10728
AF Expoente para a determinacao do ruido de flicker 1
PMOS Typical, LEVEL 3
tox TOX Espessura do éxido de silicio 180 x 107 19m
o UO Mobilidade dos portadores de carga & superficie 156 cm? V—1g~1
Virp VTO Tensao de limiar para vgp = 0 —-1,0V
KP, KPP Parametro de transcondutancia em saturacao 30 uA/V?
Np NSUB Dopagem do substrato 3,5x10% cm™3
Rsn RSH Resistividade do dreno/fonte 8709/0
0 THETA  Factor de degradagao da mobilidade 0,13V~1!
[2¢¢] PHI Potencial de superficie em inversao forte 0,76V
1) DELTA Factor de ajuste da tensao de limiar para 0,8
transistores estreitos
KAPPA  Factor de saturacio na modulacdo do compri- 1x 1073V~!
mento do canal
NFS Parametro de modelizagao da inversao fraca 8,9 x 1019 cm~2
XJ Profundidade da juncao 0,025 x 10~ %m
WD Tolerancia na largura W 0,075 x 10~ %m
ETA Factor de ajuste da tensao de limiar 30 x 1073

(continua na pdgina sequinte)
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(continuagao)
Simbolo SPICE  Descricao Valor
P PB Potencial da juncao source-drain 0,9V
FC Coeficiente de polarizacao directa da jungao 0,5
JS Densidade de corrente inversa de saturacao 1x1072Am™2
Cio CJ Capacidade da juncdo source-drain por unidade 6 x 1074 Fm~—?2
de édrea
Cisw CJSW Capacidade lateral da juncao source-drain por 3,6 x 107'°Fm~!
unidade de comprimento
MJ Coeficiente de variagdo da juncao source-drain 0,51
MJSW Coeficiente de variacao lateral da jungao source- 0,35
drain
Cas0 CGS0 Capacidade de sobreposicao gate-source por uni- 1 x 107°Fm~!
dade de largura
Cgdo CGDO Capacidade de sobreposicio gate-drain por uni- 1 x 107'°°Fm~!
dade de largura
KF Coeficiente para determinacdo do ruido de flicker 5 x 1073°

AF Expoente para a determinacao do ruido de flicker 1




