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RESUMO

Neste trabalho, é apresentada uma arquitetura para receptor baseada em subamostra-
gem, explorando uma baixa frequência intermediária, implementando a demodulação
do sinal e rejeição de sinal imagem sem o uso de osciladores de frequência variável.
O trabalho iniciou com um estudo do estado-da-arte de arquiteturas de receptores de
radiofrequência baseados em tempo discreto, as quais foram classificadas em duas
famı́lias. Analisando as caracterı́sticas mais atraentes de tais arquiteturas, um novo
sistema foi proposto. Um estudo de revisão bibliográfica foi realizado para compre-
ender os conceitos envolvidos no trabalho. Nesta nova arquitetura, o sinal em ra-
diofrequência (RF) é deslocado para uma frequência intermediária baixa com suba-
mostragem em dupla quadratura. Uma frequência de amostragem fixa e reduzida é
utilizada. O segundo deslocamento em frequência em quadratura é obtido com o uso
de amplificadores com ganho variável programáveis, o que é feito no tempo discreto
ao multiplicar o sinal amostrado com o formato de ondas discretas do seno e cosseno
na frequência intermediária (IF). O conceito de multibanda pode ser explorado ao es-
colher harmônicas diferentes do sinal de amostragem para fazer o primeiro desloca-
mento em frequência do sinal. Através do dimensionamento sistêmico e da definição
do plano de frequência, a arquitetura mostrou-se apropriada para os padrões LTE e
IEEE802.11g. O sistema foi modelado usando a ferramenta ADS Ptolemy e validado
ao demodular corretamente os sinais nos padrões acima citados para os testes de
sensibilidade e de não linearidade usando o ponto de interseção de terceira ordem. A
rejeição de imagem obtida para esta arquitetura foi de 46 dB usando uma configuração
de 6 bits.

Palavras chave: subamostragem, receptor RF, low-IF, rejeição de imagem.



ABSTRACT

This work presents a bandpass sampling receiver architecture, with a low IF approach
while implementing downconversion and image rejection without mixer or frequency-
varying oscillators. The work starts with a study of the state-of-art discrete time re-
ceiver architectures, which have been separated in two types of families of systems.
After identifying the most attractive features of each architecture, a new system was
proposed. A theoretical study about communication fundamentals was made to sup-
port this work. In the proposed architecture, the RF signal is downcoverted to a low-IF
by means of a quadrature bandpass sampling. A fixed and reduced sampling fre-
quency is applied. The second quadrature downconversion to baseband is accom-
plished using time-varying gain amplifiers, which is done in discrete time domain by
multiplying the signal with discrete cosine and sine waves of the IF. Multiband can be
addressed by choosing a different harmonic of the sampling signal to shift the sig-
nal frequency. The system level budget carried along the frequency plan showed the
suitability of such receiver for the LTE and IEEE802.11g standards. The system was
modelled using ADS Ptolemy and validated while correctly downconverting and demo-
dulating the IEEE802.11g and LTE signals for the sensitivity and non-linearity tests.
The obtained image rejection of the architecture for 6 bits was 46 dB.

Key-words: Bandpass sampling, RF receiver, low-IF, image rejection.
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dB Decibel

dBm Decibel-milliwatts

DT Discrete Time, Tempo Discreto

EVM Error Vector Magnitude, Magnitude do Erro Vetorial

FDMA Frequency Division Multiple Access, Acesso Múltiplo por Divisão em
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CH Capacitância de retenção

N0 Densidade espectral de potência do ruı́do

Q Fator de qualidade

RS Resistência da fonte

Roff Resistência da chave aberta do circuito sample-and-hold

Ron Resistência da chave fechada do circuito sample-and-hold

Sn Vetor de posição de sı́mbolo recebido para cálculo de EVM

S0,n Vetor de posição de sı́mbolo ideal para cálculo de EVM



SUMÁRIO
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1.1 Contexto e Motivação . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

1.2 Objetivos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15

1.2.1 Objetivo geral . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15

1.2.2 Objetivos especı́ficos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.3 Estrutura da dissertação . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

2 ESTADO-DA-ARTE DE ARQUITETURAS DE RECEPTORES DE TEMPO DIS-

CRETO 18

2.1 Receptores discretos com taxa de amostragem superior ou igual à
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CAPÍTULO 1

INTRODUÇÃO

1.1 Contexto e Motivação

O crescimento exponencial na área de telecomunicações impulsionou o desenvolvi-

mento de transmissores e receptores sem fio para soluções de altas taxas de dados e

banda larga. Ao mesmo tempo, o projeto de circuitos de radiofrequência para disposi-

tivos móveis exige a redução do consumo de energia e custo de fabricação.

Considerando o grande número de padrões de comunicação, é importante, do

ponto de vista de custo, conseguir maximizar a reutilização de componentes para dife-

rentes padrões. A miniaturização das tecnologias CMOS continua reduzindo a tensão

de operação e tem alcançado maior precisão no tempo (velocidade de comutação),

favorecendo soluções mais próximas do processamento digital de sinais.

Antena

CAD PDSRF BB

Figura 1.1: Diagrama de blocos de um receptor de Rádio por Software.

Idealmente, um receptor de rádio totalmente programável teria um conversor

analógico-digital (CAD) o mais próximo da antena possı́vel, operando a uma taxa de

amostragem ligeiramente acima a duas vezes a frequência de interesse (Fig. 1.1).

Desse modo, a conversão em frequência, filtragem e demodulação do sinal seriam

realizadas por um processador digital de sinais (PDS), este sendo reprogramável para

trabalhar com diferentes padrões de comunicação. Este conceito é chamado de Rádio
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por Software (MITOLA, 1995). Porém, devido às limitações na concepção desses cir-

cuitos, um conversor capaz de trabalhar com uma ampla banda de frequências e com

altı́ssimas taxas de amostragem não apresentaria nı́veis aceitáveis de consumo de

energia para aplicações móveis. Como alternativa, uma abordagem mais realista é a

conversão do sinal para uma frequência intermediária ou banda base, onde o sinal é

digitalizado por um CAD com especificações menos exigentes e então tratado por um

processador (Fig. 1.2). Estas arquiteturas são comumente chamadas de receptor de

rádio definido por software (SDR). Outra solução alternativa é o uso de arquiteturas

baseadas em subamostragem, sendo este o tema discutido neste trabalho.

Figura 1.2: Diagrama de blocos de um receptor de Rádio Definido por Software com
conversor analógico-digital amostrando o sinal situado em frequência intermediária
(IF).

1.2 Objetivos

1.2.1 Objetivo geral

Este trabalho visa o estudo do dimensionamento sistêmico e viabilidade para nor-

mas de comunicação digital modernas, realizando simulação comportamental com

imperfeições de circuito, de um receptor de radiofrequência de baixo consumo ba-

seado num método de subamostragem com dupla quadratura. O receptor deve ser

validado para as normas Long-Term Evolution (LTE) e IEEE802.11g, sendo capaz de
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demodular o sinal e avaliando o seu desempenho em comparação às especificações

exigidas.

1.2.2 Objetivos especı́ficos

Para a realização deste trabalho, foram realizadas as seguintes etapas:

• Revisão bibliográfica dos principais conceitos matemáticos e técnicas de

modulação usados em receptores de comunicação sem fio.

• Estado-da-arte de receptores com arquitetura baseada em subamostragem e

processamento de sinal no tempo discreto.

• Criação de modelos comportamentais para uma arquitetura de receptor baseada

em subamostragem com dupla quadratura, incluindo caracterı́sticas não ideais,

como ruı́do e não-linearidade.

• Estabelecimento de um plano de frequência e especificação sistêmica dos blo-

cos do receptor para os padrões de comunicação LTE e IEEE802.11g.

• Validação do funcionamento da arquitetura através da demodulação correta do

sinal e análise do desempenho do sistema em diversas circunstâncias.

1.3 Estrutura da dissertação

Esta dissertação é organizada da seguinte forma: o Capı́tulo 2 mostra um estudo

das arquiteturas baseadas em subamostragem e processamento de sinal no tempo

discreto que representam o atual estado-da-arte, identificando as principais carac-

terı́sticas e vantagens de cada abordagem; o Capı́tulo 3 apresenta a revisão bibli-

ográfica necessária para o estudo da arquitetura proposta neste trabalho; o Capı́tulo 4

apresenta e discute a implementação da arquitetura proposta, seus blocos funcionais

e o impacto das imperfeições do circuito no processo de demodulação; no Capı́tulo 5,
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é mostrado o plano de frequência e os testes realizados com seus respectivos re-

sultados, validando o funcionamento do sistema; por fim no Capı́tulo 6, é feita uma

conclusão geral do trabalho desenvolvido.
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CAPÍTULO 2

ESTADO-DA-ARTE DE ARQUITETURAS DE RECEPTORES DE

TEMPO DISCRETO

Em uma arquitetura de receptor de rádio definido por software, deseja-se colocar o

conversor analógico-digital o mais próximo possı́vel da antena. Porém, devido aos

requisitos que este dispositivo deverá atender nestas condições, esta exigência pode

tornar a concepção de tal conversor inviável para aplicações móveis. Uma solução

que vem sendo tomada no projeto de receptores é o uso de arquiteturas de tempo

discreto, as quais usam meios para aliviar os requisitos necessários para realizar a

amostragem do sinal. Neste capı́tulo, diversos trabalhos baseados em arquiteturas de

tempo discreto são estudados a fim de conhecer as principais técnicas e topologias

usadas em receptores baseados em subamostragem.

2.1 Receptores discretos com taxa de amostragem superior ou

igual à frequência da portadora

Classicamente, a conversão em frequência é realizada através de um misturador, que

trabalha no domı́nio do tempo contı́nuo. Com o avanço da tecnologia de fabricação

de circuitos integrados, são obtidas maiores resoluções no domı́nio do tempo discreto

com menor consumo de energia (STASZEWSKI et al., 2004). No intuito de seleci-

onar um canal determinado, um oscilador variável em frequência é necessário, nor-

malmente realizado através de uma malha de captura de fase, que apresenta um

alto consumo de energia (LI; BAKKALOGLU; CHAKRABARTI, 2007). Portanto, uma

solução no tempo discreto se torna interessante.
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O receptor discutido em (STASZEWSKI et al., 2004) é destinado ao padrão Blu-

etooth. A frequência de amostragem é igual à frequência da portadora (fs = fRF ),

deslocando o sinal para banda base. O sinal é amostrado em carga, de maneira que

a corrente de entrada é integrada em uma janelada limitada e então amostrada. Este

processo gera um filtro sinc na frequência antes da amostragem do sinal. A frequência

de amostragem final é reduzida em três etapas de dizimação (por 8, por 4 e por 2),

processo onde o sinal é filtrado por filtro passa-baixas e é “re-amostrado” a uma taxa

inferior.

Figura 2.1: Amostrador proposto em (STASZEWSKI et al., 2004) para um receptor de
tempo discreto.

Como ilustra a Fig. 2.1, a primeira dizimação é precedida por um filtro sinc de

resposta ao impulso finita (FIR), o segundo realiza um sinc FIR combinado com um

filtro de reposta ao impulso infinita (IIR) de primeira ordem, e o último um sinc3 FIR.

A frequência de amostragem muda em ordem para endereçar diferentes portadoras.

Um circuito complexo de sı́ntese de frequência foi projetado para alcançar tal objetivo,

resultando em um consumo de energia e ocupação da superfı́cie significativas.

A arquitetura de (MUHAMMAD et al., 2005) é uma extensão de (STASZEWSKI et

al., 2004) visando as quatro bandas do padrão GSM/GPRS. Uma arquitetura low-IF

é implementada com fs = fRF − IF como alternativa. Isto é devido à sensibilidade

do sinal GSM/GPRS ao ruı́do 1/f , polarização e distorções causadas pelo produto
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de intermodulação de segunda ordem (IIP2). A primeira dizimação é feita por 4 ou 2

dependendo da banda RF (900 MHz ou 1800 MHz). O sinal é dizimado outra vez e

filtrado em múltiplas etapas. É necessária uma taxa de amostragem não-inteira para

combinar as diferentes frequências de amostragem para diferentes portadoras e taxas

sı́mbolo do padrão.

Um receptor SDR de tempo discreto é proposto em (BAGHERI et al., 2006). A faixa

de frequência usada varia de 800 MHz a 6 GHz com larguras de banda de 200 kHz

(GSM) a 20 MHz (802.11g). Esta arquitetura faz uso de uma alta taxa de amostragem

para evitar aliasing, mas o sinal é deslocado para banda base convencionalmente

com misturadores passivos (ver Fig. 2.2). O anti-aliasing é feito por uma carga RC

passa-baixas associada com uma técnica de integração da carga amostrada. Várias

etapas de dizimação e de filtros discretos no tempo seguem para reduzir ainda mais

a frequência de amostragem antes do conversor analógico digital. A inovação do

trabalho citado é o um filtro Sinc2 FIR implementado por 8 grupos de capacitores,

os quais dizimam por 4, e seus coeficientes implementam um resposta ao impulso

triangular. São necessários dois osciladores controlados por tensão para endereçar

tal banda larga.

Figura 2.2: Arquitetura proposta por (BAGHERI et al., 2006), a qual faz uso de mistu-
radores para deslocar o sinal para banda base antes da amostragem.

O receptor de tempo discreto (DT) elaborado em (GEIS et al., 2010) busca

ainda como obter uma banda larga com sinais com múltiplas larguras de banda.

Em (BAGHERI et al., 2006), o aliasing das harmônicas sobre o misturador passivo era
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uma preocupação. Em (GEIS et al., 2010), o sinal é amostrado em carga a uma taxa

de Nyquist fs = 2fRF . A primeira amostragem não desloca o sinal de interesse em

frequência. Em várias etapas de dizimação, a frequência de amostragem é reduzida

até 20 MHz. O primeiro filtro de anti-aliasing é o mesmo empregado em (BAGHERI et

al., 2006) com a forma Sinc2, porém deslocado para a frequência fRF ao multiplicar a

resposta ao impulso por ±1. O oscilador local é off-chip.

O trabalho proposto em (MADADI; TOHIDIAN; STASZEWSKI, 2013) emprega um

receptor heteródino que opera na faixa de 500 MHz a 1 GHz com uma frequência

intermediária de 33 a 80 MHz, evitando os problemas conhecidos em receptores de

arquitetura zero-IF, como erro de polarização (DC offset), o ruı́do 1/f , produtos de

intermodulação de segunda ordem e também de arquiteturas low-IF como o erro de

fase das vias I e Q (I/Q mismatch). Esta arquitetura não tem sido considerada por

décadas devido à necessidade de um filtro passa-faixa com alto fator de qualidade

centrado na frequência intermediária não integrado ao circuito. O filtro IF em (MA-

DADI; TOHIDIAN; STASZEWSKI, 2013) é implementado através de processamento

de sinal no tempo discreto e combina duas impedâncias com células de transcon-

dutância com fase invertida em realimentação. A primeira impedância trata-se de um

filtro passa-baixas IIR passivo deslocado em frequência. A segunda impedância é

um filtro notch (rejeita-faixa com alto fator de qualidade) FIR passivo deslocado em

frequência. O segundo filtro, via realimentação, se torna um filtro passa-faixa sele-

tivo. Para implementar as funções discretas, o sinal é amostrado em fs = 4fRF e as

amostras são ponderadas por uma função cosseno em fRF , deslocando o sinal para

a banda base.

Devido à necessidade de melhorar a rejeição do aliasing das harmônicas produ-

zidas pelo primeiro misturador, o trabalho em (CHEN; HASHEMI, 2014) usou uma

frequência de amostragem de fs = 8fRF com um ganho igual a um cosseno em 8

fases diferentes para deslocar o sinal para a banda base. Esta solução rejeita terceira

e quinta harmônicas. O ganho foi realizado através de 8 amostradores unitários que



22

trabalham em um padrão entrelaçado. Cada unidade possui um filtro DT IIR embutido,

de modo que o sinal é um passa-baixas na banda base. O filtro também pode ser visto

como um filtro passa-faixa deslocado em frequência em fRF aumentando a linearidade

do front-end. O receptor em (CHEN; HASHEMI, 2014) trabalha com frequências de

500 MHz a 3 GHz, enquanto múltiplas etapas de dizimação e filtragem reduzem a

frequência de amostragem.

O trabalho em (MADADI et al., 2016) incorpora a amostragem em fs = 8fRF no

receptor heteródino citado anteriormente (MADADI; TOHIDIAN; STASZEWSKI, 2013)

e visa os requerimentos do padrão 4G. O filtro em IF com alto fator de qualidade é

novamente um filtro IIR passa-baixas deslocado em frequência, porém desta vez uma

seletividade maior foi alcançada. Foi mostrado que, com 8 caminhos de amostra-

gem diferentes, é possı́vel aumentar a seletividade do filtro aumentando a sua ordem,

pois há mais amostras para serem combinadas. Finalmente, a arquitetura no trabalho

de (TOHIDIAN; MADADI; STASZEWSKI, 2017) apresenta as mesmas escolhas feitas

em (MADADI et al., 2016) para projetar um receptor de banda larga operando na faixa

de 100 MHz a 2,9 GHz.

2.2 Receptores discretos com taxa de amostragem inferior à

frequência da portadora

Em (JAKONIS et al., 2005), é visado um maior fator de subamostragem. Neste caso,

a amostragem é feita em tensão, pois o comportamento em frequência da amostra-

gem em carga como filtro sinc acabaria filtrando o sinal de interesse. O receptor é

projetado para 2,4 GHz e um único circuito amostrador é usado, com IF = fs/4. Um

amplificador de baixo ruı́do (LNA) com resposta de frequência adaptada ao redor da

portadora antecede o amostrador e apresenta um ruı́do passa-faixa na sua saı́da, pre-

venindo o aliasing do ruı́do, ilustrado no diagrama da Fig. 2.3. A rejeição do aliasing

pela presença de sinal imagem deve ser feita anteriormente ao amplificador de baixo
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ruı́do, através de filtro RF. Após a amostragem, o sinal é filtrado por um filtro complexo

digital (MARTIN, 2004) e em seguida ser deslocado em frequência para banda base

em um processo de dizimação. Em (JAKONIS et al., 2005), várias taxas de suba-

mostragem foram testadas. Os resultados mostram que a redução da frequência de

amostragem tem um impacto significativo no consumo total de energia, enquanto que

o desempenho não é reduzido. A frequência de amostragem é variável para atender

diferentes portadoras.

Figura 2.3: Arquitetura proposta em (JAKONIS et al., 2005) com amostragem em
tensão e amplificador de baixo ruı́do com resposta passa-faixa para rejeição de ali-
asing.

O trabalho em (HERAGU; RUFFIEUX; ENZ, 2013) fez uso da subamostragem com

uma frequência intermediária fixa. Com um filtro seletivo, baixas frequências de amos-

tragem (na ordem de 70 MHz) são possı́veis, reduzindo consideravelmente o consumo

de energia. Para atender canais distintos, um oscilador variável em frequência con-

trolado digitalmente ainda foi necessário. Ainda mais, quando uma alta frequência in-

termediária é usada, uma baixa frequência para o oscilador local também é possı́vel.

Ilustrado na Fig. 2.4, a primeira rejeição de imagem é feita por um filtro RF quando o

sinal é deslocado da frequência da portadora até a primeira frequência intermediária
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IF1. Na subamostragem, o sinal é deslocado para 1/4 da frequência de amostragem,

a qual é IF2. A rejeição de imagem da frequência intermediária é feita por um filtro se-

letivo. Em IF2, um filtro discreto complexo com dizimação desloca o sinal para banda

base e separa as vidas em fase (I) e em quadratura (Q). No lado negativo, são ne-

cessários dois circuitos para sı́ntese de frequência, um fixo e um variável. Além do

mais, o primeiro deslocamento em frequência deve ser feito com um misturador e os

osciladores dependem de ressonadores off-chip com alto fator de qualidade do tipo

BAW (bulk acoustic wave).

Figura 2.4: Destaque da arquitetura proposta em (HERAGU; RUFFIEUX; ENZ, 2013),
o qual faz uso de um filtro off-chip tipo BAW.

O trabalho em (CHENG et al., 2014) fez uso de um alto fator de subamostragem

sem um componente externo. Foi mostrado que um filtro IF com fator de qualidade

próximo a 100 é suficiente para uma baixa figura de ruı́do e assim propôs uma técnica

para aprimorar o fator Q para integrar tal filtro a um amplificador de baixo ruı́do, ilus-

trado na Fig 2.5. Uma análise na capacidade de alterar a frequência para seleção

do canal também foi fornecida. O conceito de atender várias bandas RF através do



25

uso de diferentes taxas de subamostragem foi introduzido em (BEHJOU; LARSEN;

HOEGDAL, 2008).

Figura 2.5: Front-end e amostrador da arquitetura prospota em (CHENG et al., 2014),
a qual obteve um filtro IF de alta qualidade sem o uso de um componente externo.

2.3 Discussão

Em resumo, duas famı́lias distintas de arquiteturas de tempo discreto aparecem no

estado-da-arte apresentando diferentes metas: as arquiteturas baseadas na amostra-

gem em carga com alta frequência de amostragem, visando banda larga, receptores

multi-padrão, a possibilidade de não usar um filtro front-end ; e as arquiteturas de baixo

consumo, com única banda, baixa frequência de amostragem em tensão, dependen-

tes da filtragem no front-end para evitar aliasing. Para o nosso conhecimento, para

ambas famı́lias, a seleção de canal depende de osciladores de frequência variável e
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da sua resolução.
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CAPÍTULO 3

FUNDAMENTAÇÃO TEÓRICA

3.1 Conversão em dois estágios

Para um padrão de comunicação sem fio, uma faixa de frequências é definida como a

banda para a transmissão do sinal. Esta banda é comumente divida em canais, que

são regiões em torno das diferentes portadoras onde a informação a ser transmitida

pode ser alocada. Esta topologia é conhecida como múltiplo acesso por divisão de

frequência, FDMA (Frequency Division Multiple Access). Considerando um sinal mo-

dulado posicionado na frequência Ωc, a conversão desse sinal para banda base na

sua forma mais simples é feita em um único estágio, mas pode ser realizada através

de dois deslocamentos na frequência. Para isso, um oscilador de frequência variável

sintonizado em Ω0 é usado em conjunto com um misturador para realizar o primeiro

deslocamento a uma frequência intermediária Ω1. Um outro oscilador, não variável e

com frequência igual à Ω1, é usado em um segundo misturador para produzir o deslo-

camento do sinal para a banda base. Esta arquitetura é chamada de receptor super-

heteródino e tem o seu diagrama ilustrado na Fig. 3.1. O equacionamento referente

ao produto destes sinais é dado por:

x(demod)(t) = xmod(t) cos(Ωct) cos(Ω1t) cos(Ω0t), (3.1)

x(demod)(t) =
1

2
xmod(t)[cos(0) + cos(2Ω1t) + cos(2Ω0t) + cos((2Ω0 + 2Ω1)t)], (3.2)
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Figura 3.1: Diagrama de blocos de um receptor super-heteródino.

onde xmod(t) e xdemod(t) representam o sinal modulado e demodulado respectivamente.

Inicialmente o espectro do sinal modulado Xmod(jΩ) situa-se na frequência da por-

tadora Ωc (Fig. 3.2 (a)). O sinal do oscilador não-variável e do oscilador variável

são representados pelos pares de impulsos de Dirac em Ω0 e Ω1 respectivamente

(Fig. 3.2 (b)). O primeiro misturador produz o deslocamento do sinal até as frequências

Ω1 = Ωc −Ω0 e Ωc + Ω0 para o lado positivo do espectro (Fig. 3.2 (c)). O segundo mis-

turador desloca o sinal situado em ±Ω1 até a banda base (Fig. 3.2 (d)).

3.1.1 Rejeição de sinal imagem

O método apresentado na seção anterior apresenta uma solução simples para cons-

truir um receptor capaz de receber sinais situados em frequências diferentes dentro

da banda de uma norma. Entretanto, esta operação está sujeita a um problema co-

nhecido como ”Sinal-Imagem”. Supondo a existência de uma sinal interferente xi(t)

situado na frequência Ωi = Ωc − 2Ω0, ao passar pelos mesmos estágios de desloca-

mento descritos anteriormente, obtêm-se as seguintes componentes em frequência:

x(demod)(t) = xi(t) cos(Ωit) cos(Ω1t) cos(Ω0t), (3.3)
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Figura 3.2: Amplitude do espectro dos sinais envolvidos nas etapas de conversão em
dois estágios.
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x(demod)(t) =
1

2
xi(t)[cos(0) + cos(2Ω1t) + cos(2Ω0t) + cos((2Ω0 − 2Ω1)t)]. (3.4)

Dos produtos de mistura obtidos, uma componente deste sinal também será deslo-

cada para a banda base (Ωi+Ω0−Ω1 = 0). Desse modo, há uma outra frequência Ωi, a

qual pode estar sendo ocupada por um sinal, que também será deslocado para banda

base causando interferência. Este problema é ilustrado na Fig. 3.3. Em Fig. 3.3 (a) o

sinal de interesse (em verde) em Ωc é o sinal a ser demodulado e o sinal interferente

(em vermelho) está presente na frequência Ωi = Ωc − 2Ω0. Os mesmos osciladores

são utilizados, como mostra a Fig. 3.3 (b). Após o primeiro produto (Fig. 3.3 (c)),

o sinal interferente é deslocado para a frequência intermediária ±Ω1 e em seguida

também é deslocado para banda base junto com o sinal de interesse (Fig. 3.3 (d)).

Assim, esta arquitetura de receptor necessita de uma solução para evitar que um sinal

na frequência imagem se misture com o sinal útil desejado. Entre os métodos mais

utilizados, está o uso de filtros (Fig. 3.1), de modo a atenuar qualquer sinal presente

na frequência imagem. Outros métodos são baseados na recuperação do sinal com

dupla quadratura, explicada com detalhes nas seções à seguir.

3.2 Arquitetura baseada em dupla quadratura com baixa

frequência intermediária

Considera-se o seguinte sinal modulado em quadratura:

xmod(t) = <
{

(xI(t) + jxQ(t))ejΩRF t
}
, (3.5)

onde xI(t) e xQ(t) são os sinais em fase e em quadratura de um sinal modulado

em banda base e ΩRF é a frequência da portadora. Uma arquitetura clássica com

baixa frequência intermediária (VALKAMA; RENFORS; KOIVUNEN, 2001) realiza uma
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Figura 3.3: Amplitude do espectro dos sinais envolvidos nas etapas de conversão em
dois estágios na presença de um sinal imagem.
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conversão em quadratura para uma frequência intermediária ΩIF1 = ΩRF −ΩOL, a qual

pode ser entendido através do processamento de sinal complexo (MARTIN, 2004).

Para haver rejeição do sinal imagem, o sinal complexo em ΩIF1 é um resultado de um

deslocamento unilateral em frequência:

xIF1(t) = xmod(t)e
−jΩOLt. (3.6)

Ω
IF1

-Ω
IF1

Ω

2Ω
IF1

Ω
IF1
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IF1

-2Ω
IF1

Ω

Ω
RF

-Ω
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Ω

IF
1

OL

(b)

(a)

(c)

Figura 3.4: Representação gráfica da demodulação em dupla quadratura através do
processamento de sinal. Os deslocamentos são unilaterais de forma a garantir a
rejeição do sinal imagem.

A Fig. 3.4 (a) representa o sinal de interesse em verde sobre ΩRF , o sinal imagem

em vermelho e a componente complexa em −ΩOL. O sinal de interesse cai exclusi-

vamente no lado positivo do espectro sobre ΩIF1, e o sinal imagem cai sobre −ΩIF1

(Fig. 3.4 (b)). Neste estágio, o sinal poderia ser recuperado usando um filtro complexo

para rejeitar as frequências negativas e então deslocar o sinal até a banda base. Al-

ternativamente, o sinal na frequência intermediária pode ser deslocado em frequência

com uma outra conversão em quadratura, fazendo com que haja novamente um des-

locamento unilateral na frequência para a esquerda. Neste caso, o sinal banda base
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complexo se torna:

xBB(t) = xmod(t)e
−jΩOLte−jΩIF1 t. (3.7)

A resposta a esta operação é ilustrada na Fig. 3.4 (c). A partir deste resultado,

são obtidos os sinais em fase e quadratura ao calcular as partes reais e imaginárias,

respectivamente:

xI(t) = <{xBB(t)} = xmod(t) [cos(ΩOLt) cos(ΩIF1t)− sen(ΩOLt) sen(ΩIF1t)] , (3.8)

xQ(t) = ={xBB(t)} = −xmod(t) [ sen(ΩOLt) cos(ΩIF1t) + cos(ΩOLt) sen(ΩIF1t)] . (3.9)

A representação gráfica da transformada de Fourier de xI(t) e xQ(t) e do sinal

imagem é ilustrada na Fig. 3.5. O espectro complexo é representado usando o eixo y

para os números reais e o eixo z para os números imaginários.

2Ω
IF1

Ω
IF1

-Ω
IF1

-2Ω
IF1

Ω

(b)

X
Q
(jΩ) IM

Q
(jΩ)

2Ω
IF1

Ω
IF1

-2Ω
IF1

Ω

X
I
(jΩ) IM

I
(jΩ)

-Ω
IF1
(a)

Figura 3.5: Transformadas de Fourier dos sinais em banda base da arquitetura de
receptor com dupla quadratura com presença de sinal imagem. (a) Sinal na via I. (b)
Sinal na via Q.
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3.3 Amostragem

A amostragem de um sinal é um processo fundamental presente em arquiteturas ba-

seadas em processamento discreto de sinais. Através de um circuito amostrador,

é possı́vel converter um sinal contı́nuo no domı́nio do tempo para o domı́nio dis-

creto (HAYKIN, 2004). O sinal contı́nuo passa a ser representado por uma série de

amostras do valor do sinal obtidas em intervalos periódicos no tempo. O sinal amos-

trado é dado por:

x[n] = xc(nT ), (3.10)

onde T é o perı́odo de amostragem e n um número inteiro. A representação ma-

temática de um sinal amostrador é uma sequência de impulsos de Dirac:

s(t) =
∞∑

n=−∞

δ(t− nT ), (3.11)

S(jΩ) =
2π

T

∞∑
k=−∞

δ(Ω− kΩs). (3.12)

com s(t) o sinal amostrador no tempo, e S(jΩ) a sua transformada de Fourier. A

amostragem é dada pelo produto do sinal xc(t) pelo sinal amostrador s(t) no domı́nio

do tempo, ou por uma convolução no domı́nio da frequência:

Xs(jΩ) =
1

2π
Xc(jΩ) ∗ S(jΩ) =

1

T

∞∑
k=−∞

Xc(j(Ω− kΩs)). (3.13)

O sinal amostrado Xs(jΩ), através da convolução, resulta em uma somatória do

sinal contı́nuo Xc(jΩ) deslocado em frequência em intervalos iguais à frequência de

amostragem Ωs. Este fenômeno é ilustrado na Fig. 3.6.

Da mesma maneira, os valores das amostras obtidas podem ser usados para re-
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Figura 3.6: (a) Amplitude do espectro do sinal a ser amostrado. (b) Amplitude do
espectro do sinal amostrador. (c) Amplitude do espectro do sinal amostrado.

construir o sinal original xc(t) através de um processo chamado interpolação ou fil-

tragem de reconstrução. Para que isto seja possı́vel, o sinal contı́nuo xc(t) deve ser

limitado em banda com energia finita, ou seja, não possuir quaisquer componentes

de frequências mais elevadas do que W hertz, onde W é a largura de banda de

xc(t) (HAYKIN, 2004). Dessa maneira, a taxa mı́nima de amostragem necessária para

descrever um sinal contı́nuo de maneira completa é conhecida como taxa de Nyquist

e é igual à Ωs > 2W .

3.3.1 Superposição espectral

Na seção anterior, supõe-se que o espectro do sinal contı́nuo xc(t) é limitado em

banda com energia finita, porém na prática, um sinal portador de informação não

é estritamente limitado em banda. Ao ser amostrado, componentes do sinal em

frequências acima do limite estabelecido pela taxa de Nyquist (W > Ωs/2) serão des-

locados em regiões ocupadas pelo espectro do sinal amostrado. Ocorre um fenômeno



36

de superposição do espectro ilustrado na Fig. 3.7, também conhecido pelo termo

em inglês aliasing. Outra forma de descrever este fenômeno é quando uma com-

ponente de alta frequência no espectro do sinal aparenta assumir a identidade de

uma frequência mais baixa no espectro da versão amostrada. Neste caso, não será

possı́vel reconstruir o sinal original à partir das amostras.
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Figura 3.7: (a) Amplitude do espectro do sinal a ser amostrado. (b) Amplitude do
espectro do sinal amostrador. Neste caso, Ωs < 2W . (c) Espectro do sinal amostrado
com ocorrência da superposição do espectro.

Usam-se dois métodos práticos para evitar os efeitos da superposição espec-

tral (HAYKIN, 2004). Primeiramente, o sinal a ser amostrado é filtrado por um fil-

tro anti-aliasing com resposta em frequência passa-baixas antes da amostragem, de

modo a atenuar as componentes de alta frequência não essenciais contidas nele. Em

seguida, o sinal é amostrado a uma taxa ligeiramente mais elevada do que a taxa de

Nyquist 2W .
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3.4 Subamostragem

O fenômeno explicado na Seção 3.3.1 pode ser usado propositalmente para amos-

trar um sinal em banda passante e ao mesmo tempo realizar um deslocamento em

frequência. Esta técnica é conhecida como subamostragem ou amostragem em banda

passante. Para garantir que a superposição espectral não cause interferência, a taxa

de Nyquist deve ser aplicada para a largura de banda do sinal. O sinal amostrador é

o mesmo definido na equação (3.12). O processo de amostragem é a multiplicação

entre o sinal amostrador e o sinal de interesse, neste caso um sinal modulado situado

em ΩRF . O resultado, no domı́nio da frequência, é um série de deslocamentos em

frequência para o sinal modulado:

XS(jΩ) =
T

2π
Xmod(jΩ) ∗ S(jΩ) =

1

2

∞∑
k=−∞

Xmod(j(Ω− kΩS)), (3.14)

onde Xmod(jΩ) e XS(jΩ) são os espectros do sinal modulado e do sinal amostrado,

respectivamente. É possı́vel observar que quando |kΩS| = |ΩRF |, o sinal é deslocado

para a banda base pela k-ésima harmônica do sinal amostrador (Fig. 3.8).

3.5 Subamostagem em quadratura

Considerando o sinal modulado em quadratura na equação (3.5), é possı́vel deslocá-lo

para banda base e separar as vias em fase e quadratura do sinal de entrada através da

subamostragem em quadratura (SUN, 2006; BAGHERI et al., 2006). Para isto, o sinal

modulado deve ser multiplicado por dois sinais amostradores que estão deslocados

entre si por T/4. O sinal modulado no domı́nio da frequência é:

Xmod(jΩ) =
1

2

1∑
n=−1
n6=0

XI(j(Ω− nΩRF )) + jnXQ(j(Ω− nΩRF )). (3.15)
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Figura 3.8: (a) Amplitude do espectro de um sinal modulado a ser amostrado. (b)
Amplitude do espectro do sinal amostrador. (c) Espectro do sinal amostrado, ilustrando
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Figura 3.9: (a) Amplitude do espectro de um sinal modulado a ser amostrado. (b) Am-
plitude do espectro do sinal amostrador em fase S(jΩ). (c) Espectro do sinal amos-
trado (via I).
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Figura 3.10: (a) Amplitude do espectro de um sinal modulado a ser amostrado. (b)
Amplitude do espectro do sinal amostrador em quadratura S ′(jΩ). (c) Espectro do
sinal amostrado (via Q). A fase é acumulada a cada harmônica do sinal amostrador.

e o espectro do sinal amostrador deslocado no tempo:

S ′(jΩ) =
2π

T

∞∑
k=−∞

δ(Ω− kΩS)e−jk
π
2 ,. (3.16)

criando um deslocamento em fase igual à −kπ/2 entre os impulsos de Dirac do

amostrador. (Fig. 3.10 (b)), sendo k um número inteiro. Os sinais em fase e quadratura

são distinguı́veis se a k-ésima harmônica que converte o sinal para banda base é

ı́mpar. Os sinais I e Q em banda base são obtidos através de:

XI(jΩ) =
T

2π
Xmod(jΩ) ∗ S(jΩ) =

1

2

∞∑
k=−∞

Xmod(j(Ω− kΩS)) for |Ω| ≤ ΩS

2
, (3.17)
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XQ(jΩ) =
T

2π
Xmod(jΩ) ∗S ′(jΩ) =

1

2

∞∑
k=−∞

Xmod(j(Ω− kΩS))e−jk
π
2 for |Ω| ≤ ΩS

2
. (3.18)

As Fig. 3.9 e 3.10 ilustram o processo de subamostragem das via I e Q respecti-

vamente. O sinal modulado a ser amostrado está representado na Fig. 3.9 (a), o sinal

amostrador em fase na Fig. 3.9 (b) e o sinal amostrado na Fig. 3.9 (c). Da mesma

maneira para a via Q, o sinal modulado está representado na Fig. 3.10 (a), o sinal

amostrador em quadratura na Fig. 3.10 (b) e o sinal amostrado na Fig. 3.10 (c). Para a

via Q, nota-se que a fase é acumulada a cada harmônica do sinal amostrador S ′(jΩ).

3.6 Subamostragem em dupla quadratura

O princı́pio desta arquitetura é alinhar as vantagens de um receptor com dupla quadra-

tura com o processamento de sinal presente em arquiteturas no tempo discreto. Para

isto, a demodulação é feita com um processo de subamostragem com dupla quadra-

tura. O primeiro deslocamento em frequência é o mesmo feito na subamostragem

em quadratura descrito em na Seção 3.5, porém o sinal resultante é situado em uma

frequência intermediária, |ΩRF | − |kΩS| = |ΩIF1| (Fig 3.11). O segundo deslocamento

em frequência é um produto analógico no tempo discreto entre os sinais amostrados

das vias I e Q com um sinal seno e cosseno discreto, através de um amplificador de

ganho variável no tempo. (Fig. 3.12). Como a fase do amostrador da equação (3.16)

é acumulada a cada harmônica, a diferença de fase para cada harmônica ı́mpar pode

ser tanto −90◦ (harmônicas N = 1 + 4M , M inteiro) ou +90◦ (harmônicas N = 3 + 4M ,

M inteiro). Os sinais I e Q amostrados são descritos pelas equações a seguir:

xIs±90◦(t) = <
{
xmod(t) [s(t)± js′(t)] e−jΩIF1t

}
, (3.19)
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xQs±90◦(t) = =
{
xmod(t) [s(t)± js′(t)] e−jΩIF1t

}
. (3.20)
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Figura 3.11: Deslocamentos em frequência das vias em fase (a) e quadratura (b) em
um processo de subamostragem em direção a uma frequência intermediária ΩIF1 , e
considerando a presença de um sinal imagem.

que são comparáveis às equações (3.8) e (3.9), onde a combinação dos amostradores

deslocados no tempo substituem o LO e o primeiro misturador. Os sinais de tempo
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discreto para I e Q em banda base ficam:

xI±90◦ [n] = xmod(nT ) cos(ΩIF1nT )± xmod(nT − T/4) sen(ΩIF1(nT − T/4)). (3.21)

xQ±90◦ [n] = ∓xmod(nT − T/4) cos(ΩIF1nT − T/4) + xmod(nT ) sen(ΩIF1(nT )). (3.22)

Na Fig. 3.11, a terceira harmônica da frequência de amostragem desloca o sinal

para ΩIF1. A Fig. 3.12 mostra a demodulação do sinal em fase. É evidente que ao

somar o resultado da Fig. 3.12(a) com o resultado da Fig. 3.12(b) o sinal de interesse

é combinado construtivamente enquanto que o sinal imagem na banda base é elimi-

nado. Ao inverter o sinal, o sinal imagem é demodulado no lugar.

3.7 Especificações do receptor

O receptor é caracterizado através de um conjunto de parâmetros, os quais devem

atingir o desempenho mı́nimo exigido por uma norma. Os principais parâmetros abor-

dados neste trabalho são a sensibilidade, figura de ruı́do, linearidade e bloqueio de

sinais interferentes.

3.7.1 Ruı́do e sensibilidade

Qualquer sistema real possui ruı́do inerente. O ruı́do de um sistema, neste caso um

receptor, pode ser medido de maneiras diferentes. Em sistemas de comunicação, a

métrica mais utilizada é a figura de ruı́do (NF ). A figura de ruı́do é definida como a

razão em decibeis (dB) do ruı́do total do sistema pelo ruı́do que estaria presente caso

este não fosse ruidoso, mas tivesse um ruı́do de entrada equivalente a uma fonte com

temperatura T = 297 K. Este cálculo também pode ser feito conhecendo a relação
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frequência intermediária ΩIF1 para demodular o sinal em fase, na presença de um
sinal imagem.

sinal-ruı́do (SNR) na entrada e na saı́da do sistema:

SNR = PS/PN , (3.23)
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sendo PS a potência do sinal e PN a potência do ruı́do. A razão da relação sinal-ruı́do

na entrada SNRi à relação sinal-ruı́do na saı́da SNRo é chamada de fator de ruı́do

(F ):

F =
SNRi

SNRo

=
PSi/PNi
PSo/PNo

. (3.24)

A figura de ruı́do do sistema é o fator de ruı́do representado em decibeis, com a

seguinte forma:

NF = 10 logF = 10 log
SNRi

SNRo

. (3.25)

A figura de ruı́do pode ser entendida como uma medição da degradação da relação

sinal-ruı́do provocada por um sistema.

A sensibilidade é definida como a potência mı́nima de sinal detectável para obter

uma taxa de erro de bits (BER) estipulada. Para esta taxa de erros, é calculado

uma relação de sinal-ruı́do mı́nima. No receptor, a figura de ruı́do máxima NFrx é

a diferença entre a sensibilidade e a relação sinal-ruı́do mı́nima com o ruı́do térmico

presente na banda do sinal. Esta relação é expressa por (GU, 2005):

NFrx = PsdBm − SNRmin − 10 log(kT ·BWCH)− 30, (3.26)

onde PsdBm é o nı́vel de sensibilidade em dBm, SNRmin é a relação sinal-ruı́do mı́nima

em dB para que o sistema respeite uma taxa de erro de bits (BER) determinada, k é

a constante de Boltzmann, T é a temperatura em Kelvin e BWCH é a largura de banda

do sinal.
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3.7.2 Linearidade

A linearidade é uma medição importante do desempenho de um receptor. Um am-

plificador não-linear irá produzir harmônicas dos sinais amplificados na entrada. As

harmônicas de segunda e terceira ordem acabam caindo geralmente fora da banda, e

por isso, são fáceis de filtrar. Porém, quando há mais de um sinal de entrada, a não-

linearidade irá provocar uma mistura destes sinais dentro da banda, o que é conhe-

cido como produto de intermodulação. Este problema pode ser facilmente observado

através de um teste com dois sinais próximos (geralmente dois tons). A interferência

entre os dois sinais causada pelo sistema caracteriza o nı́vel de distorção do produto

de intermodulação (IMD). A métrica mais utilizada para estimar a não-linearidade

do sistema é baseada no nı́vel de distorção de terceira ordem, o qual é represen-

tado pelo ponto de interseção de terceira ordem (IP3). O ponto de interseção de

terceira ordem é definido teoricamente como o ponto de interseção da extensão linear

da saı́da fundamental do sinal com a reta do produto de intermodulação de terceira

ordem (IMD3). Tal representação é mostrada na Fig. 3.13. O valor no eixo vertical do

ponto de interseção de terceira ordem é chamado de ponto de interseção de terceira

ordem de saı́da (OIP3) e o valor no eixo horizontal de ponto de interseção de terceira

ordem de entrada (IIP3). No projeto de receptores, a métrica mais usada é o IIP3.

Uma aproximação analı́tica para calcular o valor de IIP3 é dada por (GU, 2005):

IIP3rx dBm =
1

2
(3PI dBm − IMD3dBm),. (3.27)

sendo PI o nı́vel de potência do sinal interferente na entrada em dBm. Caso a mar-

gem M seja toda ocupada por distorção de terceira ordem, o valor da intermodulação

IMD3 será:

IMD3 = 10 log(10Ps+M10 − 10
Ps
10 )− SNRmin. (3.28)
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Figura 3.13: Demonstração do ponto de interseção de terceira ordem no gráfico de
potência de saı́da pela potência de entrada de um sistema não-linear.

3.7.3 Magnitude de erro vetorial

Outra forma de caracterizar o desempenho de um receptor é através da análise da

constelação de sı́mbolos demodulados. A métrica usada é a magnitude de erro ve-

torial (EVM ), calculando o valor eficaz da diferença de posição na constelação dos

sı́mbolos demodulados com a posição dos sı́mbolos ideais. É calculada a média da

soma das diferenças sobre um alto número de sı́mbolos. O valor do EVM é dado

como um percentual da potência média por sı́mbolo da constelação. O cálculo da

magnitude de erro vetorial é dado matematicamente por (FORESTIER et al., 2004):

EVMRMS =
1
N

∑N
n=1 |Sn − S0,n|2

1
N

∑N
n=1 |S0,n|2

, (3.29)

onde Sn é um vetor que indica a posição do sı́mbolo recebido e S0,n é vetor que cor-

responde ao ponto na constelação mais próximo de Sn que representa a posição ideal

de um sı́mbolo. A subtração destes pontos é chamado de erro vetorial (Fig. 3.7.3).
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CAPÍTULO 4

A ARQUITETURA PROPOSTA

Neste trabalho, uma arquitetura de receptor baseada em amostragem em tensão na

banda passante (subamostragem) foi utilizada. Da mesma maneira de que em (STAS-

ZEWSKI et al., 2004), a amostragem é feita ao nı́vel RF juntamente com o desloca-

mento em frequência. Como em (HERAGU; RUFFIEUX; ENZ, 2013), um alto fator

de subamostragem foi escolhido, reduzindo significativamente o consumo de ener-

gia na sı́ntese da frequência. Soluções multi-banda ((BAGHERI et al., 2006; CHEN;

HASHEMI, 2014; TOHIDIAN; MADADI; STASZEWSKI, 2017)) podem ser obtidas ex-

plorando diferentes taxas de subamostragem, demodulando bandas em diferentes

múltiplos da frequência de amostragem. O trabalho em (CHENG et al., 2014) é consi-

derado como uma solução possı́vel para o filtro de anti-aliasing com um fator de qua-

lidade moderado e banda reconfigurável. A arquitetura é baseada na dupla conversão

em quadratura com baixa frequência intermediária (Low-IF ), mas no tempo discreto.

O valor de frequência de amostragem fixo resulta em uma frequência intermediária IF1

variável. O deslocamento para banda base é feito através de um amplificador com ga-

nho variável no tempo (TVGA), o qual emula as ondas seno e cosseno na frequência

intermediária IF1. Este amplificador é controlado com um número “n” de bits e os va-

lores das amplitudes do seno e cosseno são pré-calculados e armazenados em uma

Look-Up Table (LUT). Como resultado, não há necessidade de uma sı́ntese variável

de frequência e de misturadores clássicos para demodular e digitalizar o sinal. Como

a taxa de sı́mbolo para cada padrão é diferente na ordem de kHz, uma conversão

da frequência de amostragem não-inteira, ou alguma técnica de sincronização dos

sı́mbolos será necessária, porém não é abordada neste trabalho.
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4.1 Diagrama de blocos do receptor proposto e funções de con-

versão e demodulação

O diagrama de blocos do receptor é representado na Fig. 4.1. Um filtro no front-

end antecede o amplificador de baixo ruı́do limitando a banda do sinal de entrada.

Para aplicações multibanda, um LNA com alta linearidade pode ser aplicado sem a

presença do filtro. O LNA fornece ganho suficiente para mascarar as figuras de ruı́do

dos blocos subsequentes. O LNA tem um carga sintonizada em frequência, o qual

funciona como anti-aliasing para o ruı́do. Esta resposta do amplificador em conjunto

com o filtro RF garante o anti-aliasing de um sinal interferente. Em sequência, dois

circuitos Sampler-and-Hold são comandados por sinais de relógio em quadratura, os

quais podem ser relacionados à s(t) e s′(t) nas equações (3.19) e (3.20), respectiva-

mente. Uma frequência de amostragem fixa é usada. Uma vez que o sinal está em

ΩIF1, a dupla quadratura é garantida com o produto do sinal pelo cosseno e seno im-

plementados pelos quatro amplificadores de ganho variável. Um outro amplificador de

ganho variável (VGA) segue o sinal já em banda base, fornecendo ganho em tensão

suficiente para os conversores analógico-digital.

A arquitetura foi modelada usando a ferramenta Advanced Design System (ADS),

onde uma vasta biblioteca para geração de sinais de modulação estão disponı́veis. A

funcionalidade e o modelo comportamental de cada bloco são discutidos nas seções

a seguir.
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4.2 Front-end

No front-end, um filtro RF é necessário para rejeitar sinais interferentes. Por exemplo,

o padrão LTE transmite um sinal com nı́vel de 23 dBm no uplink (ETSI 3GPP, 2014).

Um receptor banda larga teria que lidar com tal nı́vel de potência. O filtro RF é mo-

delado como um filtro Chebyshev de quarta ordem, com 0,5 dB de ripple, 80 MHz de

largura de banda e 2 dB de perda. O amplificador de baixo ruı́do tem um alto ganho e

baixo ruı́do, porém uma linearidade moderada. Ao relaxar o fator de linearidade IIP3,

é esperado que este opere em baixa potência. O modelo comportamental é baseado

em uma fonte de ruı́do, seguida de uma função polinomial com ganho. A carga sinto-

nizada em frequência para o amplificador é o filtro com fator de qualidade aprimorado

estudado em (CHENG et al., 2014). Esta carga é modelada como um filtro linear sem

ruı́do de segunda ordem, com frequência central f0 e fator de qualidade Q. A Fig. 4.2

mostra os blocos comportamentais que implementam o front-end.

Figura 4.2: Modelo comportamental do front-end na ferramenta ADS.

4.3 Circuito amostrador em quadratura

O circuito amostrador trata-se de um par sample-and-hold, onde o modelo considera

uma chave com uma resistência com dois modos de operação, Ron e Roff conectados

a uma capacitor de amostragem CH . Uma fonte de ruı́do foi adicionada à chave e é

proporcional à Ron. A não-linearidade da chave tem origem na variação da resistência

Ron, que é proporcional à tensão de da porta do transistor MOS, Vgs. No modelo, este
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comportamento é calculado de forma polinomial proporcional ao valor do IIP3 do bloco

(usando o bloco comportamental GainRF disponı́vel na ferramenta ADS), ilustrado na

Fig. 4.3.

Figura 4.3: Modelo comportamental do circuito sample-and-hold na ferramenta ADS.
O ruı́do e a não linearidade do bloco é modelado com o uso do bloco GainRF.

O sinal de relógio em quadratura é gerado a partir de um sinal de relógio de re-

ferência com o dobro da frequência de amostragem e dois circuitos contadores, um

com detecção na borda de subida do sinal de entrada, e o outro na borda de descida.

Dessa maneira, se obtém dois sinais de relógio com uma diferença de perı́odo de T/4.

O erro de fase entre as vias I e Q é modelado como um atraso no contador da via Q.

4.3.1 Figura de ruı́do do amostrador em banda passante

Um estudo detalhado sobre o fator de ruı́do de circuitos amostradores é feito

em (ERIKSSON; TENHUNEN, 1999), o qual é descrito como:

Fsh =
2(1 + (2πfc)

2R2
onC

2
H)

fsCHRS

, (4.1)

onde fc é a frequência da portadora do sinal a ser amostrado, Ron é a resistência
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da chave fechada do circuito sample-and-hold, CH é a capacitância de retenção, e

RS é a resistência da fonte (geralmente 50 Ω). Aumentar o valor da capacitância CH

contribui com a redução do ruı́do (pelo denominador), porém também reduz o sinal

(pelo numerador). Um valor ótimo para CH estabelece a largura de banda do circuito

(-3 dB) igual à fc.

CH =
1

2πfcRon

. (4.2)

O ruı́do existente antes da etapa de amostragem sofre o fenômeno de aliasing,

onde o espectro é “dobrado” para dentro da banda de Nyquist aumentando o nı́vel

de ruı́do dentro da banda de interesse. Uma análise no impacto do aliasing foi feita

em (CHENG et al., 2014), onde foi considerado o uso de um filtro passa-faixa de

segunda ordem antecedendo a amostragem, com fator de qualidade Q e frequência

central f0. Nesta análise, foi considerado que a largura de banda do sinal é pequena

quando comparada à frequência de amostragem, de tal modo que as regiões de ali-

asing são multiplicadas por um único ganho que é calculado no centro desta região.

Ao estender este resultado para calcular o fator de aliasing para qualquer razão en-

tre frequência de amostragem e largura de banda do sinal, obtém-se a seguinte ex-

pressão:

λ =
∞∑

k=−∞

∫ Ω0+k·Ωs+
BWCH

2

Ω0+k·Ωs−
BWCH

2

|G(Ω)|2dΩ∫ Ω0+
BWCH

2

Ω0−
BWCH

2

|G(Ω)|2dΩ
, (4.3)

onde G(Ω) é a resposta em frequência do filtro de anti-aliasing, BWCH é a largura de

banda do canal em radianos.

O módulo ao quadrado da resposta em frequência do filtro, |G(Ω)|2, é dado por:

|G(Ω)|2 =
1

1 +Q2
(

Ω
2πf0
− 2πf0

Ω

)2 . (4.4)



54

Apesar que um resultado analı́tico é derivado para as integrais na equação (4.3) e

a função do filtro da equação (4.4), foram feitas simulações com resultados numéricos

para avaliar o impacto do aliasing no sistema.

4.4 Amplificador de ganho variável

O amplificador de ganho variável no tempo (TVGA) consiste em n − 1 amplificadores

de transcondutância em paralelo com um estágio inversor. Os estágios de ganho são

ponderados em potência de dois. Esta combinação forma uma resolução de ganho

variável de n bits.

Os valores do seno e cosseno nos barramentos que controlam os amplificado-

res são calculados previamente à seleção do canal e são armazenadas em tabelas

(look-up tables/LUT), as quais são lidas em um laço. O tamanho da LUT depende da

resolução de frequência para ΩIF1:

K =
fS

∆IF1

, (4.5)

onde ∆IF1 é a menor distância entre dois canais de um padrão. Os valores do seno ou

cosseno podem ser obtidos a partir de uma mesma LUT começando a leitura a partir

de um ponto inicial diferente proporcional à diferença de fase. Mesmo assim, duas

LUTs são necessárias, visto que os valores de seno e cosseno devem ser calculados

para os instantes nT e nT − T/4 para a via em fase e em quadratura respectivamente

(demonstrado nas equações 3.21 e 3.22). O sistema necessita de um conjunto de

quatro TVGAs, como ilustrado na Fig. 4.4.
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Figura 4.4: Conjunto de amplificadores de ganho variável no tempo. A saı́da de cada
amplificador é combinada de forma a obter o sinal em banda base das vias I e Q.

4.4.1 Efeito da quantização do cosseno e seno na frequência in-

termediária IF1

Como descrito na Seção 4.4, o TVGA tem um número limitado de nı́veis de ganho,

os quais quantizam os sinais seno e cosseno criadas para ΩIF1. Esta quantização

cria harmônicas de ΩIF1 que podem causar o deslocamento de um sinal indesejado

à banda base. As harmônicas aparecem devido à natureza periódica do erro de

quantização, e dependem da razão entre a frequência de amostragem e da frequência

intermediária ΩIF1. A Fig. 4.5 mostra a Transformada Rápida de Fourier do sinal com-

plexo com fLO = IF1 gerado e a aparição de harmônicas para n = 5 bits e fs/IF1 = 8.

É possı́vel observar a diferença da amplitude entre os impulsos de Dirac em ΩIF1 e
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−ΩIF1 de aproximadamente 43 dB, limitando a rejeição de imagem.

Frequência (MHz)
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Figura 4.5: Espectro da exponencial complexa em ΩIF1, n = 5 bits, fs/IF1 = 8

A solução presente até o momento tem sido aumentar o número de bits do TVGA e

aprimorar a quantização do sinal selecionando um método de arredondamento (floor,

round, ceil) que resulte no menor acréscimo de harmônicas. Outra estratégia é ate-

nuar a periodicidade do erro aumentando o tamanho da LUT e forçando erros dife-

rentes a cada ciclo, semelhante à malha de captura de fase com um contador não

inteiro (RHEE et al., 2013).

4.5 Erro de descasamento de ganho e fase entre as vias I e Q e

meios de compensação

O maior obstáculo da arquitetura com baixa frequência intermediária é o sinal imagem,

pois a frequência intermediária é baixa demais para separar a imagem do sinal de

interesse com o uso de um filtro passa-faixas em dispositivos móveis (GU, 2005).

A Figura 4.6 apresenta a rejeição de imagem máxima possı́vel para os valores de

descasamento de fase (em graus) e de ganho (em decibeis). Cada curva representa
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uma certa resposta de rejeição de imagem de 25dB a 60 dB. Para uma certa diferença

de amplitude entre as vias I e Q, a rejeição de imagem não é muito sensı́vel à mudança

de fase e vice-versa.

Rejeição de Imagem

Descasamento de Fase (Graus)

D
e
sc

a
sa

m
e
n
to
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e
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a
n
h
o
 (

d
B

)

Figura 4.6: Resposta à rejeição imagem em função da diferença de amplitude e fase
das vias I e Q de um receptor.

Para esta arquitetura, o descasamento em ganho e fase das vias I e Q determina a

máxima rejeição de imagem. A eficácia do receptor baseado em subamostragem com

dupla quadratura depende da diferença de fase dos sinais amostradores apresenta-

dos na Fig. 3.11 e da diferença de fase entre os sinais seno e cosseno sintetizados

na Fig. 3.12. Efetivamente, qualquer componente analógico pode contribuir para o de-

sequilı́brio entre as vias I e Q (VALKAMA; RENFORS; KOIVUNEN, 2001). A k -ésima

harmônica da frequência de amostragem sk(t) pode ser vista como uma exponencial

complexa em kfs, que desloca o sinal para ΩIF1. Se existir algum erro de atraso ∆t en-

tre os instantes de amostragem e um desequilı́brio no ganho dos amostradores, este

oscilador complexo pode ser modelado como (VALKAMA; RENFORS; KOIVUNEN,
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2001):

sk(t) = cos(2πkfst)− jg sen(2πkfs(t−∆t)). (4.6)

Reorganizando a equação (4.6) como duas exponenciais complexas, obtém-se:

sk(t) = K1e
−j2πkfst +K2e

j2πkfst, (4.7)

onde K1 e K2 são dados por:

K1 = (1 + gej2πkfs∆t)/2, (4.8)

K2 = (1− ge−j2πkfs∆t)/2. (4.9)

O componente em −j2πkfst desloca o sinal para banda base, mas o componente

em j2πkfst desloca o sinal imagem para banda base. Assim sendo, a rejeição do sinal

imagem é dada pela seguinte razão:

∆IM = |K1|2/|K1|2 =
1− 2g cos(2πkfs∆t) + g2

1 + 2g cos(2πkfs∆t) + g2
. (4.10)

O efeito de g e ∆t na rejeição do sinal imagem pode ser pós-compensada por

uma transformação linear do sinal em ΩIF1, considerando o caminho em fase como

referência e o caminho em quadratura a ser compensado (ver Fig. 4.1):

XQ IF (t) = α ·XI IF (t) + β ·X ′Q IF (t), (4.11)
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onde os ganhos α e β são:

α = 1/(g cos(−2πkfs∆t)), (4.12)

β = tan(−2πkfs∆t)). (4.13)

Os erros g e ∆t podem ser considerados estáticos e relacionados ao processo de

fabricação, tal como tempos diferentes de propagação vindo de diferentes comprimen-

tos de percurso no leiaute do circuito ou diferenças nas capacitâncias de retenção. Um

modo de calibração pode ser previsto usando sinais conhecidos como preâmbulo.

Como no primeiro estágio de deslocamento de frequência há uma preocupação

com o erro de fase das vias I e Q, o TVGA pode introduzir o mesmo tipo de erro para o

segundo estágio. Este erro pode ser modelado da mesma maneira e ser compensado

de forma digital.
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CAPÍTULO 5

DIMENSIONAMENTO DA ARQUITETURA PARA AS NORMAS LTE E

IEEE802.11G E VALIDAÇÃO EM SIMULAÇÃO SISTÊMICA

5.1 Especificações

Os vários aspectos da implementação do circuito serão analisados à nı́vel sistema

diante das especificações dos padrões de comunicação LTE (ETSI 3GPP, 2014) e

IEEE802.11g (IEEE, 2012). Ambas normas foram escolhidas devido à disponibili-

dade de bibliotecas de geração e análise de sinal na ferramenta ADS e também pela

ampla documentação publicada para tais. São levados em consideração o plano de

frequência, ruı́do, linearidade e rejeição de sinal imagem. Para cada aspecto, o padrão

mais restringente é considerado como referência, de modo que as limitações do cir-

cuito respeitem ambos os padrões.

5.1.1 Plano de frequência

O padrão LTE contém uma série de bandas de operação que vão de 870 MHz a

3,8 GHz. Além disso, a infraestrutura pode trabalhar com diferentes larguras de banda

de canal, onde um número determinado de usuários podem ser alocados. Concen-

trando na parte de recepção, a portadora de fRF = 2110 MHz foi considerada. O modo

de operação escolhido tem uma taxa sı́mbolo de RS = 7,68 Msps com uma largura de

banda BWCH = 5 MHz. Quando uma frequência de amostragem de fs = 190 MHz

é utilizada, a 11a harmônica irá realizar o deslocamento do sinal de interesse na por-

tadora de 2,11 GHz para a frequência intermediária em IF1 = 20 MHz. Quanto ao

padrão WLAN IEEE802.11g, a banda ISM em 2,4 GHz é considerada (2,4 GHz a



61

Tabela 5.1: Sensibilidade, SNR e NF para os padrões em questão
PsdBm SNRmin BWCH NFrx

LTE -90 dBm 8 dB 5 MHz 7 dB
IEEE802.11g -65 dBm 25,3 dB 20 MHz 10,7 dB

2,48 GHz), mais especificamente a portadora em fRF = 2412 MHz. A taxa sı́mbolo e

largura de banda são RS = 20 Msps e BWCH = 20 MHz respectivamente. Neste caso,

a 13a harmônica irá deslocar o sinal RF para a frequência intermediária IF1 = 58 MHz.

5.1.2 Sensibilidade na recepção: análise do ganho e ruı́do

A figura de ruı́do máxima na recepção é a diferença entre a sensibilidade e a relação

sinal-ruı́do mı́nima com o ruı́do térmico presente na banda do sinal, conforme des-

crito na seção 3.7. Os valores de figura de ruı́do (NFrx) necessários são calculados

a partir da equação 3.26 e são apresentados na Tabela 5.1. A fórmula de Friis é

classicamente usada para calcular a figura de ruı́do individual de cada bloco de um

sistema. Em (LOLIS et al., 2009), é proposto um método para controlar a contribuição

da degradação do SNR de cada bloco e para considerar o impacto do aliasing do ruı́do

no dimensionamento do sistema. A figura de ruı́do em cascata sempre resulta no cal-

culado na equação (3.26) desde que a soma da degradação do SNR se iguale ao

NF. Os valores de relação sinal-ruı́do mı́nimos para o padrão LTE e IEEE802.11g são

obtidos em (M.A.MOHAMED H.M.ABD-ELATTY, 2014) e (OTEFA; ELBOGHDADLY;

SOUROUR, 2007) respectivamente.

A fim de alcançar NFrx = 7 dB, algumas considerações são feitas no receptor. Em

relação à figura de ruı́do do amostrador da equação (4.1), os seguintes valores são

estabelecidos: fc = 2,4 GHz, Ron = 20 Ω, RS = 20 Ω, fs = 190 MHz, CH = 3,2 pF,

resultando em NFsh = 21 dB. Este conjunto de valores também respeita a condição

da equação (4.2). Sobre a figura de ruı́do global, a figura de ruı́do do LNA irá sofrer

o aliasing pela equação (4.3), de modo que NFLNAeff = NFLNA + λdB. Para avaliar

a capacidade de rejeição do aliasing do filtro da equação (4.4) para ambos padrões,
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Tabela 5.2: Especificações sistêmicas para subamostragem com dupla quadratura e
padrão LTE.

Filtro RF LNAeff S/H TVGA VGA ADC TOT
SNRdeg, dB 2 2,5 1,05 0,75 0,6 0,1 7
γ, dB 0 0,2 0,05 1,2 1,2 0,35 3
G, dB -2 24,1 0 0 40 0 62,1
NF, dB 2 2,5 21 20,4 20,1 52,7 7
IIP3, dBm 16,7 -13,1 16,7 7,4 8 40 -19

é considerado f0 = 2,1 GHz e f0 = 2,4 GHz como frequências centrais, e fator de

qualidade Q = 40. Os fatores de aliasing resultantes são λLTE = 0,25 dB e λ802.11g =

0,33 dB.

As especificações sistêmicas são apresentadas na Tabela 5.2 considerando a

distribuição da degradação do SNR de (LOLIS et al., 2009) e as condições decla-

radas acima. Pode-se notar que um ganho considerável para o LNA é necessário

para mascarar a figura de ruı́do do amostrador. Uma vez que os blocos sample-and-

hold e TVGA não apresentam ganho, a figura de ruı́do para os blocos subsequentes

deve ser mantida baixa. Contudo, estes valores estão em acordo com os dispositivos

disponı́veis no estado-da-arte (SOUZA; MARIANO; TARIS, 2017).

5.1.3 Linearidade na recepção: análise de IIP3

Na presença de outros sinais indesejados, o nı́vel do sinal de interesse é colocado

M dB acima da sensibilidade. Esta margem é para tolerar distorções adicionais

originadas pelo aliasing, produtos de intermodulação (não-lineares e ruı́do de fase)

e saturação do ganho. O teste de intermodulação não é especificado no padrão

IEEE802.11g, onde a tabela IIP3 mostra as especificações para IP1 (INIEWSKI, 2007).

A Tabela 5.3 resume as especificações de intermodulação não-linear.

Quanto ao ruı́do, o método em (LOLIS et al., 2009) separa a degradação SNDR

(relação sinal-ruı́do com distorção provocadas por não-linearidade) por bloco, conside-

rando γ = SNDRdeg−SNRdeg. O valor de IIP3 em cascata irá sempre resultar no valor
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Tabela 5.3: Especificações para a Interseção de Terceira Ordem de Entrada (IIP3).
MdB PIdBm IIP3dBm

LTE 3 -46 (ETSI 3GPP, 2014) -19
IEEE802.11g 3 – -20,4 (INIEWSKI, 2007)

especificado, visto que a soma de γ resulta em M dB. Portanto, é possı́vel determinar

quais blocos contribuem mais ou menos na geração de produtos de intermodulação.

O circuito sample-and-hold deve ser muito linear, assim sua contribuição será a me-

nor possı́vel. Se o TVGA fosse implementado por blocos ativos, certamente diminui-

ria o seu requisito de IIP3, e da mesma maneira para o VGA que antecede o con-

versor analógico-digital. Com estas considerações, a distribuição para γ e para as

especificações de IIP3 são resumidas na Tabela 5.2.

5.1.4 Requisitos para rejeição de imagem

Para o padrão LTE, o modo de operação escolhido tem uma sensibilidade de PS =

−90 dBm e na presença de um sinal indesejado, o sinal de interesse pode estar 6 dB

acima da sensibilidade. Assim, Pds−LTE = −84 dBm e um sinal espúrio interferente

pode ter Pint = −44 dBm, então ∆P = 40 dB, enquanto um SNRLTE = 10 dB é

necessário para demodular o sinal, resultando em ∆Im−LTE = 50 dB. Para o padrão

IEEE802.11g, um sinal não-adjacente é colocado 25 dB acima do sinal de interesse

enquanto este pode estar 3 dB acima da sensibilidade. Desse modo, Pds−IEEE802.11g =

−62 dBm e Pint = −37 dBm. Com SNRIEEE802.11g = 25,4 dB, ∆ImIEEE802.11g = 50,3 dB.

5.2 Simulação e validação

5.2.1 Ambiente de simulação

A arquitetura é modelada usando a ferramenta ADS. A ferramenta é capaz de realizar

simulação baseada em envoltória complexa, onde o passo de simulação é relacionado
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à frequência de amostragem da arquitetura. Também possui uma série de bibliotecas

internas para validar o desempenho do sistema para um dado padrão de comunicação.

Estão disponı́veis modens banda base para os padrões LTE e IEEE802.11g, onde

medições como taxa de erro de bits (BER), magnitude de erro vetorial (EVM) e relação

sinal-ruı́do podem ser obtidas. A arquitetura é testada neste ambiente como ilustra a

Fig. 5.1.

EVM

Fonte de Sinal 
Modulado RF 
LTE/WLAN

Demodulador 
Banda Base 
LTE/WLAN

Receptor com 
Subamostragem em 
Dupla Quadratura 
(comportamental)

Figura 5.1: Diagrama do sistema em teste.

O sinal LTE modulado utilizado em simulação tem uma taxa sı́mbolo de RS = 7,68

Msps e largura de banda BWCH = 5 MHz. O sinal IEEE802.11g modulado tem uma

taxa bit de Rb = 54 Mbps e largura de banda BWCH = 20 MHz. Foi usada uma

modulação 64-QAM para cada portadora OFDM. O plano de frequência adotado é

definido na Seção 5.1.1. A métrica usada para estimar o desempenho é o EVM, o

qual usa os vetores obtidos do sinal demodulado e calcula o erro em comparação

com os sı́mbolos originais que foram enviados. A relação sinal-ruı́do com distorção na

saı́da pode ser derivada a partir do EVM (SHAFIK; RAHMAN; ISLAM, 2006):

SNDR = −20 log10(EVM). (5.1)

Para a validação das conversões em frequência, deslocamentos e demodulação

do sinal, todas as fontes de ruı́do, não-linearidades e quantização das ondas seno e
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cosseno da frequência ΩIF1 são removidas. Para avaliar a rejeição de imagem, os

valores do seno e cosseno discreto armazenados nas LUTs são calculados usando 4,

5 e 6 bits, enquanto as fontes de ruı́do e não-linearidades são desligadas. Para o teste

de sensibilidade e linearidade, todas as imperfeições são consideradas. Para todos os

testes, o SNDR na saı́da é observado.

5.2.2 Deslocamento em frequência e demodulação do sinal

A fim de testar a amostragem, o deslocamento em frequência e a separação correta

dos sinais em fase e em quadratura, as Fig. 5.2 e 5.3 mostram a densidade espectral

de potência (DEP) dos sinais em diferentes estágios do receptor para os padrões LTE

e IEEE802.11g, respectivamente. O sinal de interesse está no nı́vel de sensibilidade

com ruı́do e não-linearidades presentes. As Fig. 5.2 (b) e 5.3 (b) ilustram a densidade

espectral de potência complexa do sinal resultante XIIF1
(f) + jXQIF1

(f) (ver Fig. 4.1)

na saı́da do amostrador em quadratura. O sinal LTE cai sobre a frequência inter-

mediária IF1 = 20 MHz e o sinal IEEE802.11g sobre IF1 = −58 MHz. O ruı́do das

ondas seno e cosseno discretas de ΩIF1 são acrescentadas ao ruı́do total. As Fig. 5.2

(c) e 5.3 (c) mostram o espectro do sinal complexo em banda base XIBB(f)+jXQBB(f)

(ver Fig. 4.1) depois de sofrerem deslocamento em frequência pelo seno e cosseno

discreto de 6 bits. O sinal é concentrado na banda base.

A saı́da banda base é filtrada por um passa-baixas e enviada ao demodulador.

Enquanto apenas a imperfeição causada pela discretização do seno e cosseno em

ΩIF1 está presente no receptor, um SNDRLTE = 48 dB é obtido, validando o plano de

frequência e a demodulação do sinal através do sistema.

5.2.3 Simulação de sensibilidade

Ao passo que o espectro do sinal em diferentes estágios do receptor são apresentados

nas Fig. 5.2 e 5.3, as constelações na saı́da para os testes de sensibilidade são ilus-
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tradas nas Fig. 5.4 e Fig. 5.5. Os valores de SNDR obtidos foram SNDRLTE = 12 dB

e SNDRIEEE802.11g = 28,7 dBm, condição em que as potências do sinal de interesse

em ambos os testes representa a sensibilidade para cada norma. Pode-se observar

um valor de SNDR melhor que o esperado para o LTE (NFrx = 5 dB), o qual pode

ser atribuı́do ao fato de que, após a divisão do sinal em vias diferentes, os ruı́dos são

recombinados em potência, ao passo que o sinal é recombinado em amplitude. O

budget do sistema não considera tal particularidade. Cada amostrador e cada TVGA

da Fig. 4.1 possui uma fonte de ruı́do proporcional à figura de ruı́do apresentada

na Tabela 5.2. Por outro lado, um valor de SNDR menor foi obtido para o padrão

IEEE802.11g (NFrx = 7,3 dB). Esta limitação no SNDR pode ocorrer devido ao filtro

de rejeição de aliasing que atenua parte do sinal modulado. Em ambas as situações,

a qualidade do sinal alcança os valores de SNRmin exigidos na Tabela 5.1.

5.2.4 Simulação de rejeição de imagem

No intuito de validar a rejeição de imagem do receptor realizada através do proces-

samento de sinal complexo, este teste não faz uso de filtros RF. As fontes de ruı́do

e não-linearidade também são removidas nesta simulação. Os filtros na banda base

são mantidos, assim como os valores discretizados do seno e cosseno em ΩIF1. O

sinal imagem é somado ao sinal de interesse com um nı́vel de potência 30 dB acima

do sinal de interesse para o padrão LTE, ilustrado na Fig. 5.2, e 25 dB para o padrão

IEEE802.11g, ilustrado na Fig. 5.3. As simulações com sinal imagem e de interesse

foram feitas separadamente com o propósito de ilustrar as contribuições de cada uma

no domı́nio da frequência. A rejeição de imagem, por outro lado, é analisada ao adi-

cionar ambos sinais na mesma simulação e avaliando o valor do EVM e SNDR na

saı́da.

Na frequência intermediária ΩIF1 (Fig. 5.2 (b) e 5.3 (b)), pode-se observar um chão

de ruı́do na densidade espectral de potência do sinal imagem, o qual é causado pelo

produto de intermodulação com os valores de ganho quantizados.
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Tabela 5.4: EVM, SNR and Rejeição de Imagem.
LTE

nbits ∆P EVM SNR ∆Im
4 30 dB 13,12% 17,64 dB 47,64 dB
5 30 dB 15,121% 16,35 dB 46,35 dB
6 30 dB 5,4% 25,3 dB 55,3 dB

IEEE802.11g
nbits ∆P EVM SNR ∆Im
4 25 dB 48,42% 6,3 dB 31,3 dB
5 25 dB 29,9% 10,48 dB 35,48 dB
6 25 dB 13,7% 17,24 dB 42,24 dB

Na Fig. 5.2 (b), é visto que o sinal imagem cai em −ΩIF1 = −20 MHz para o LTE e

na Fig. 5.3 (b) a imagem cai em ΩIF1 = 58 MHz para IEEE802.11g. Após o segundo

deslocamento em frequência, a maior parte do sinal imagem cai em −2ΩIF1, mas uma

porção cai na banda base. Inevitavelmente, este será um fator limitante no desempe-

nho da rejeição de sinal imagem, visto que nenhuma compensação harmônica ou de

desequilı́brio das vias I e Q está sendo utilizada.

Os resultados para rejeição de sinal imagem são mostrados na Tabela 5.4, com

valores obtidos em simulações com 4, 5 e 6 bits de discretização do seno e cosseno

de ΩIF1. O erro de quantização para 5 bits com o padrão LTE gerou harmônicas que

degradam mais a rejeição de imagem do que quando testado com 4 bits. O resultado

obtido com 6 bits é compatı́vel com o exigido pelas especificações. Para o padrão

IEEE802.11g, foi atingida uma rejeição de imagem menor devido à maior largura de

banda do sinal e ΩIF1 comparadas à frequência de amostragem.
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Figura 5.2: Teste para o padrão LTE. (a) Espectro do sinal de entrada, (b) Espectro
complexo em ΩIF1,(c) Espectro complexo na banda base.
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Figura 5.3: Teste para o padrão IEEE802.11g. (a) Espectro do sinal de entrada, (b)
Espectro complexo em ΩIF1,(c) Espectro complexo na banda base.
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Figura 5.4: Constelação para sinal LTE 16-QAM obtido no teste de sensibilidade.
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Figura 5.5: Constelação para sinal IEEE802.11g 64-QAM obtido no teste de sensibili-
dade.
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CAPÍTULO 6

CONCLUSÕES

O projeto de circuitos integrados para sistemas de comunicação sem fio envolve uma

gama de preocupações que vão além da funcionalidade do dispositivo, como o con-

sumo de energia em aplicações móveis, custo de fabricação e reusabilidade para

diferentes padrões de comunicação. Os avanços nas tecnologias de concepção de

circuitos têm permitido a fabricação de circuitos mais precisos no tempo, o que favo-

rece soluções tendendo ao processamento digital de sinais. Visando um receptor sem

fio totalmente programável, o ideal seria o Rádio por Software, onde toda parte de

conversão em frequência e demodulação do sinal seriam feitas por um processador.

Porém, tal projeto ainda não é totalmente viável devido a limitações dos conversores

analógico-digital. Portanto, as soluções buscadas hoje em dia se baseiam na amostra-

gem do sinal em um frequência intermediária ou banda base, onde as especificações

do circuito amostrador são menos exigentes. Um estudo do estado-da-arte de arqui-

teturas baseadas no tempo discreto foi realizado, permitindo identificar duas famı́lias

de circuitos: um grupo com taxas de amostragem acima à frequência da portadora do

sinal e outro fazendo o uso da técnica de subamostragem. Este último se beneficia de

baixı́ssimas taxas de amostragem, porém deve lidar com o problema de superposição

espectral. Ainda assim, as arquiteturas estudadas fazem uso de osciladores locais e

misturadores para realizar a conversão do sinal para uma frequência desejada. Isto

implica a necessidade de um circuito sintetizador de frequência variável. A arquite-

tura explorada nesse trabalho faz uso da subamostragem para digitalização do sinal

e também como técnica de deslocamento do sinal em frequência. Devido ao fato

de usar uma baixa frequência intermediária, a rejeição de imagem é atingida através

de dupla quadratura. Para evitar o uso de osciladores e misturadores no circuito, as
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outras conversões em frequência são feitas através do processamento do sinal em

tempo discreto com o uso de amplificadores com ganho variável. O modo multi-banda

é obtido quando o receptor atende diferentes portadoras ao selecionar uma taxa de

subamostragem diferente mantendo a frequência de amostragem constante. A ar-

quitetura foi validada através de simulação comportamental com a ferramenta ADS,

demodulando um sinal modulado do padrão LTE e IEEE802.11g no nı́vel de sensi-

bilidade. As limitações de circuito, como fontes de ruı́do, não-linearidade e erros de

quantização gerados pela discretização das ondas seno e cosseno da frequência inter-

mediária ΩIF1 foram analisadas em diferentes situações. A rejeição de sinal imagem

obtida respeitou as especificações dos padrões para n = 6 bits de quantização no

TVGA e para ΩIF1 onde a periodicidade do ruı́do de quantização não foi observada.
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