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Introducao

Esta apostila abrange a ementa da disciplina Eletronica IV, ministrada no Departamento de
Eletronica da Universidade Federal do Rio de Janeiro.

Quando iniciei minhas atividades como professor da cadeira Eletronica IV, tive muita dificuldade
em selecionar um numero reduzido de material bibliografico, necessario ao acompanhamento do
curso. Isto se deve a grande diversidade dos assuntos abordados.

Tendo acumulado a experiéncia de alguns anos no exercicio desta disciplina, senti-me motivado a
produzir este material, e fornecer aos alunos uma fonte de consulta concisa, mas a0 mesmo tempo
detalhada em muitos aspectos, e de facil aquisicao.

Neste texto sdo abordados aspectos teoricos e praticos para o projeto de amplificadores de poténcia
para audio e radio frequéncia; moduladores e demoduladores de amplitude, fase e frequéncia; fontes
chaveadas; conversores analdgico-digitais; circuitos com PLL.
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Capitulo 1

Amplificadores de Poténcia

Os amplificadores t€m como objetivo alterar o nivel de um sinal. Por exemplo, consideremos um
amplificador de audio que recebe um sinal ténue de um microfone, eleva seu nivel por um fator 4, e
aplica-o a um alto-falante. Além do ganho A, a resisténcia da carga (alto-falante) ¢ uma componente
que deve ser cuidadosamente considerada no projeto do amplificador.

Muitos parametros foram definidos para caracterizacdo dos amplificadores, cujos principais sdo: o
ganho de tensdo (ou corrente) A; a frequéncia de corte; a poténcia de saida, o slew-rate; a distor¢do
harmonica total (THD); a distor¢@o por intermodulagao; a eficiéncia.

Um parametro muito importante ¢ a eficiéncia 7, que relaciona a poténcia média £, que a fonte de
alimentagdo d4 ao circuito e a poténcia média P, que o amplificador da a carga, conforme a equagdo
1.1.

b
P vV,

n= (1.1)

(e}

A eficiéncia nos mostra quanta poténcia P, foi desperdicada no amplificador, normalmente sob
forma de calor, conforme a equagdo 1.2.

E=E.,—E=E(l—lj (1.2
CC 77

Portanto, um amplificador com poténcia de saida de 100W e eficiéncia de 50%, desperdiga
P, =100 sob forma de calor, obrigando a fonte ser capaz de gerar 200W. Quanto maior for a
eficiéncia melhor sera o amplificador, sendo o limite fisico 77=1.

Muitas configuragcdes foram desenvolvidas para implementagdo dos amplificadores, mais
especificamente para o estagio de saida, das quais estudaremos as principais que sdo as classes A, B,
AB e C. A definicdao de cada classe depende do tipo de polarizacdo do estagio de saida, e para cada
uma temos uma caracteristica propria de eficiéncia.

1.1  Amplificador Classe A

Tomemos como exemplo o circuito da Fig. 1.1, onde v, (¢) ¢ uma fonte senoidal. A classe de

operagao depende da regido de trabalho do transistor.
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Vin(t)

=
=0

Fig. 1.1: Amplificador de tensao.

Quando o transistor estd sempre na regido ativa, o amplificador opera em classe A, e a corrente de
coletor comporta-se como na Fig. 1.2.

Fig. 1.2: Operag@o em classe A.

1.1.1 Eficiéncia
Sabemos que

V (t): VCC _IC(Z)RL :VCC _ICqRL _Im Sin(a)t)RL

0
e podemos considerar que a tensdo de saida ¢, de forma geral, dada por

V (t) =V —1, (t)RL = ch +v, (t) = ch -V, sin(a)t) (1.3)

A corrente que circula pela fonte de tensdo é a mesma do coletor, € pode ser calculada por

.= Ve =V, +V si
1, ()=o) e Ve Fasin(e) (14
L

L

e a poténcia instantanea entregue pela fonte é

V3. — VecVe, +VecV, sin(ar)

B ()=1, (t)Vee = R (1.5)

Podemos calcular a poténcia média 13,,6(' pelo valor médio da equagdo 1.5, ou seja:

p :lJT‘ chc _VCCVCq + VCCVm Sin(a)t) dt = VCZC _VCCVCq (1 6)
Vee T o RL RL

A poténcia instantanea entregue a carga R; é dada por
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> (t) _ (VCC _le; (t))z _ VCZC _2VCCI;0L(t) + Voz (Z)

e cujo valor médio ¢

13 1 jVéC_ZVCCKJ(t)_‘_I/oz(t)dt_ VC%C _ZVCCVCq +ng +I/13/2
3 -
T

== (1.7)
0 RL RL

Da equagdo 1.7 notamos que a parcela de poténcia relacionada ao sinal de entrada (por exemplo o
som) é V. / 2R, e portanto, podemos considerar que efetivamente a poténcia média util na carga é

2
SV

Y 2R

L

(1.8)

Consideremos também que o circuito opera com excursdo de saida simétrica e maxima amplitude

de sinal. Desta forma, temos que a tensdo maxima de saida € V.. e a minima ¢ V., , ou seja:
VCC = I/:)max (t) = VCq + Vm (1 9)
VCEsat = Vomin (t) = VCq - Vm
Pela solugdo do sistema de equagdes 1.9, obtemos
Vee + Vg
VC — cC 2 CEsat
(1.10)
V = VCC — VCEsat
" 2
Substituindo 1.10 em 1.6 € 1.8, obtemos
P = VCZC — VCCVCEsat
Ve 2R,
, , (1.11)
P = Vee =2VedVepsar + Vg
‘ 8R,
Finalmente, temos para a eficiéncia maxima teoérica do amplificador classe A a expressao
Vee =V,
77:( CcC CEml) (112)
4V

Quando V.,

sat

¢ suficientemente pequeno para ser desprezado, a equagdo 1.12 reduz-se a n=1/4.

Isto significa que somente 25% da poténcia entregue pela fonte ¢ considerada util. Se fossemos
projetar um amplificador de audio para 100W de saida, desperdicariamos 300W sob forma de calor no
transistor.

ma forma alternativa de implementacdo de um amplificador classe A com eficiéncia superior
Uma fi Iternativa d 1 t d lificador cl A fi

pode ser vista na Fig. 1.3. O indutor L; e o capacitor C; sdo suficientemente elevados, para que nas
frequéncias de trabalho, L; seja um circuito aberto e C; um curto-circuito. A tensdo DC armazenada no
capacitor € V., pois o indutor ndo oferece resisténcia a passagem da corrente continua. Temos entdo
que a tensdo de saida no coletor V. (t) estd deslocada de V¢e em relagdo a V), (t) Assumindo que
Vera seja zero, V(1) pode ser no minimo zero, obrigando uma excursdo de sinal negativa igual a

Vcc. Portanto, para excursao de sinal simétrica, devemos ter
v, (t) =V, sin(wt) =V, sin(wr) (1.13)

Com o méximo de tensdo na saida, o transistor esta cortado e toda corrente que passa pelo indutor ¢
direcionada para a carga. Sabemos que o indutor, neste caso, funciona como fonte de corrente, € sua
corrente € a propria /¢,. Portanto temos que
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Vee (1.14)

Utilizando as equacdes 1.13 e 1.14, podemos calcular as poténcias médias entregues pela fonte e a

consumida pela carga, ou seja:

_ V2
B, =Veclg, = f (1.15)
L
(S
2
P, _JVee (1.16)
2R,

A eficiéncia € obtida das equacdes 1.15 e 1.16, ou seja:

Lo_os (1.17)
F,

77:

Q

c

Este valor é consideravelmente melhor que o anterior, mas a implementagdo do indutor ndo ¢é
pratica. Este circuito dificilmente ¢ usado para grandes poténcias de saida.

- Vce
Vo(ty L

RL

=
=0

Fig. 1.3: Amplificador classe A com indutor.

Um fato interessante que podemos observar ¢ que a tensdo no coletor V. (t) pode ser mais elevada
que a da fonte. Isto ¢ possivel pois o indutor atua como fonte de corrente, e acumula energia.

1.2 Amplificador Classe B
Considere o seguidor de emissor da Fig. 1.4. O transistor ndo possui polarizagdo DC, estando a
base conectada diretamente a fonte sinal. Somente quando v, (1) exceder a tensdo de jungdo Ve,

havera corrente de coletor e tensdo de saida, conforme a Fig. 1.5.

=

0

Fig. 1.4: Amplificador classe B.
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Fig. 1.5: Corrente e tensdo na carga do amplificador classe B.

Podemos observar que somente o ciclo positivo do sinal de entrada é aplicado a carga, ¢ também
com desconto de Vg A queda de Vpg pode ser compensada com o circuito da Fig. 1.6.

A
- V0
Vol oro—C v
Vin(t) > t
Vbe
-
=0

Fig. 1.6: Amplificador classe B com compensacao para V.

1.2.1 Eficiéncia

Podemos calcular a poténcia média da fonte e da carga considerando que a corrente de coletor é a
mesma que circula por R;. Desta forma temos que

— "2y sin (ot )’ 2
PLzlj  sin )dtz Vs (1.18)

T s R, 4R,

e
= ' 18V sin(ot) V..V,
B, == | Veelo(t)dt =— | == dt =—<< 1.19
=g Vel @ai=g [ == ey (1.19)
De posse das equacgdes 1.18 e 1.19 obtemos a eficiéncia
pet 7V (1.20)
PVCC Ve

Considerando o caso ideal, onde a tensdo de pico na saida pode chegar a V¢, temos para eficiéncia
maxima tedrica do amplificador classe B

77=%;78.5% (1.21)

Entretanto, devemos considerar a possibilidade de V, < V.., devido ao Vg € a outros fatores.

Ao contrario dos amplificadores classe A, no classe B a poténcia dissipada pela fonte ¢ dependente
do nivel maximo da saida. E interessante observarmos que a poténcia média dissipada £, no transistor

¢ dada pela equagdo 1.22, e cujo grafico é o da Fig. 1.7.

11
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5 s VeV Va
P=B -P=-Cn_

1.22
Ve 7R, 4R, (122)

Derivando a equagdo 1.22 em relacdo a V,, e igualando a zero, concluimos que a poténcia maxima
dissipada no transistor ocorre para V, =2V,./z e com valor dado pela equagdo 1.23. Este valor deve
ser considerado no calculo dos dissipadores de poténcia, conforme sera mostrado mais a frente.
Observamos que o ponto de maior aquecimento do transistor ndo coincide com a condicao de poténcia
maxima de saida, conforme mostrado na Fig. 1.7.

(1.23)

Fig. 1.7: Poténcia média dissipada no transistor.

1.2.2 Distor¢cao Harmoénica

A distor¢do harménica total (THD) mede a quantidade relativa de harmoénicos produzidos pelo
amplificador. Se aplicarmos um sinal senoidal a entrada do amplificador, a saida sera de forma geral
uma onda periddica, que pode ser representada pela série de Fourier, conforme a equagdo 1.24.

v, (t)=V, +V,sin(@,t + 4, )+ V,sin (2w, + 4, ) +...+V, sin(noyt + ¢, ) +... (1.24)
A THD ¢ calculada pela equagao 1.25.
>
THD = =2 (1.25)

4

No caso do amplificador classe B, v, (t) pode ser expresso pela série de Fourier como
v, (t)=V, +i[An sin(no,t)+ B, cos(na)ot)] (1.26)
n=1

onde

; v, (1)sin(noy ) dr (127)

THD = (1.28)
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No amplificador em questao, temos que

7/2

4 =% ! v, sin(a)ot)dt:Z—’” (1.29)
22 V. /2,n=1
== dt=<3" 1.30
A, T-([ w,t )sin(nw,t ) dt {O,n>1 (1.30)
e
2 0, para n impar
B, = I v, sin(oyt)cos(nw,t)dt =1 2V, _ para n par (1.31)
0 7r(n2 —1)
Segundo a equacdo 1.26 temos
v, ()= Yo V’ —2sin(,t) i cos(2nam,t) (1.32)
T 2’ n=1 77,'( ) _1)
Pela equagdo 1.28, a THD ¢
2
< 2V,
; ﬂ((2n)2 —1)
THD = 7 =43.52% (1.33)
7”1

Para sistemas de 4audio de alta fidelidade, este valor de THD ¢é muito elevado, tornando este tipo de
amplificador inapropriado.

1.3 Amplificador Classe AB

Conforme vimos, o amplificador classe B deve ser compensado para queda de V. Isto € feito
simplesmente colocando uma fonte DC de valor Vpz na base do transistor. Entretanto, cada transistor
possui um Vpp ligeiramente diferente e que varia com a temperatura. Torna-se dificil fazer esta
compensacgdo com exatiddo. Normalmente, aplicamos uma fonte de tensdo na base, ligeiramente maior
que Vpg, para estabelecer uma pequena corrente de polarizagdo no transistor. Esta corrente ndo ¢
suficiente para coloca-lo em classe A, mas garante a compensagdo de Ve Este tipo de operagdo ¢é
chamado classe AB, e sera melhor explorado nos amplificadores push-pull.

1.4 Amplificador Classe C

As correntes de coletor nos amplificadores classe A e B conduzem com angulos de 360° e 180°,
respectivamente. Nos circuitos classe C a condugdo se d4 com angulos menores que 180°, conforme a
Fig. 1.8. Este tipo de configuragao tem sua principal aplicacdo nos circuito de radio frequéncia (RF), e
sera melhor estudado mais a frente.

lc
A

>0

-360° -180°—9 0 180° 360°

Fig. 1.8: Conducao da corrente no amplificador classe C.
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1.5 Amplificador Push-Pull

Os amplificadores push-pull sdo compostos por dois circuitos classe B em oposi¢do de fase.
Enquanto um amplificador conduz no ciclo positivo, o outro o faz no ciclo negativo. Isto ajuda a
reduzir drasticamente a THD.

A configuragdo mais empregada atualmente é o estagio de saida com par complementar, que utiliza
transistores NPN e PNP, conforme a Fig. 1.9.

vCC

Vo(t)
Vin(t)

-VCC

Fig. 1.9: Estagio de saida em push-pull.

A configuracdo da Fig. 1.9 emprega duas fontes simétricas. Entretanto, podemos implementar o
circuito com fonte unipolar, ao custo de um capacitor de desacoplamento a mais, conforme a Fig. 1.10.
O capacitor C ¢ calculado, segundo a especificacdo de frequéncia de corte inferior f¢;, pela equagdo
1.34, onde r, ¢ uma estimativa da resisténcia de saida dos transistores. Normalmente, », ¢ desprezado.

1
2xfy (R, +1)

VvCC

(1.34)

QN

Vin(t) { Vo(t)
" Veo2
CC
QP RL

Vbb

+

Vce/2

Fig. 1.10: Estagio de saida em push-pull, com fonte unipolar.

1.5.1 Distorgcao de Crossover
Tomemos como exemplo o circuito da Fig. 1.9. Para uma fonte de sinal v, (1) =V, sin(«r), havera

m

conducdo do transistor NPN quando v, (t)>VBEN , € no transistor PNP quando v, (t)<—‘VBEp‘.

Quando o transistor NPN esta em condugdo, o PNP encontra-se cortado, pois a tensdo entre base e
emissor € maior que _‘VBEP ‘ . O Mesmo ocorre com o transistor NPN quando o PNP estd em condugdo,

pois a tensdo entre base ¢ emissor ¢ menor que ¥y, . Portanto, os dois transistores trabalhando em

conjunto permitem ao circuito operar nos ciclos positivo e negativo do sinal, conforme a Fig. 1.11a.
Podemos observar um desnivel no sinal de saida, tanto no ciclo positivo quanto no negativo, que

corresponde a Vy, e ‘VBE,,‘ . Isto é chamado de crossover e provoca distor¢do harmoénica.

O crossover pode ser eliminado com o uso de fortes realimentacdes negativas ou através de pré-
polarizagdo do estagio de saida, levando o amplificador a operar em classe AB. Com este
procedimento obtemos baixissima THD, conforme a Fig. 1.11b.

14
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(a) (b)

Fig. 1.11: Sinal de saida do estagio push-pull: a) com crossover; b) sem crossover.
O circuito da Fig. 1.12 representa a forma esquematica para compensagao do crossover.

vCcC
o

QN

q Vo(t)

- RL
QP

Fig. 1.12: Compensagao do crossover.

1.6 Dissipadores de Calor

Os amplificadores de poténcia, como todos os dispositivos eletronicos, por exemplo, os
microprocessadores, dissipam energia sob forma de calor. Esta energia deve ser retirada do
encapsulamento dos componentes que estdo aquecendo, para evitar danos as jungdes semicondutoras.
Em geral, uma jungdo semicondutora suporta temperaturas na faixa de 150°C. Os componentes
eletronicos para aplicagdes em poténcia possuem uma area destinada a dissipagdo térmica, onde se
acopla um dissipador de calor.

1.6.1 Resisténcia Térmica

O dimensionamento dos dissipadores torna-se muito simples, se considerarmos o sistema em
equilibrio térmico e as fontes de poténcia constantes. O mecanismo de transferéncia de calor pode ser
simplificado como na Fig. 1.13. A fonte de calor corresponde a fonte de poténcia, por exemplo uma
jung@o PN, e o material ¢ um obstaculo que separa dois meios, por exemplo a carcaga do transistor.
Em equilibrio térmico, a equagdo que relaciona a diferenca de temperatura (7, —7,) e a poténcia

transferida pelo material é
(I, -T,)=R,P (1.35)

onde R, ¢ a resisténcia térmica do material em °C/W . A resisténcia térmica depende de varios fatores
como, por exemplo: a composi¢do do material; a cor (o preto dissipa mais calor); a area (R, ¢
inversamente proporcional a area); o meio refrigerante (ar, agua, etc).

Umas das especificacdes dos dispositivos de poténcia sdo as resisténcias térmicas da juncdo (ou
nucleo) para a carcaga R,,. e da carcaga para o ar R,.,. Um dispositivo isolado, sem dissipador de

calor, apresenta uma resisténcia térmica da juncdo (ou nucleo) para o ar R,,, dada por
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Ry =Ryse + Ryey (1.36)
T1 M T2
A
T
Fonte | /
de (O— E
Calor |\ |
A
L

Poténcia Transferida

Fig. 1.13: Mecanismo de transferéncia de calor.

Quando temos uma sequéncia de materiais acoplados mecanicamente, conforme a Fig. 1.14, a
diferenca de temperatura nas interfaces ¢ calculada simplesmente por

N
T,-T,=P) R, (1.37)
n=1

onde R, ¢ aresisténcia térmica de cada corpo.

M| M| M M| T
To Al AL A A N
T T | T T
Fonte |, | E|E|E 3
de —_
Calor O\ | ' ' |
| Al A]| A A
L L L L
1 2 3 n

Poténcia Transferida

Fig. 1.14: Transferéncia de calor por multiplos obstaculos.

1.6.2 Regiao de Trabalho do Transistor em Fun¢ao da Temperatura

Os dispositivos semicondutores suportam uma temperatura limite na jungdo, que limita a poténcia
maxima dissipada. Considerando que o transistor suporta uma corrente de coletor maxima /c,,,, € uma
temperatura de juncdo 7., temos que a poténcia dissipada no transistor Py, deve respeitar as
inequagdes 1.38, onde 7, é a temperaturadoare R, =R, ,. + R, .

<
B, <1

C'max

VCC
(T o — T ) (1.38)
PQ SJR—A

6JA4

Das inequagdes 1.38, concluimos que o transistor deve operar dentro da regido hachurada do
grafico da Fig. 1.15a. Entretanto, quando acoplamos um dissipador de calor ao transistor, o termo
Ry, ¢ substituido por (R,, +R,,,), que é a soma das resisténcias térmicas da carcaga para o
dissipador e do dissipador para o ar. Mas R,., € muito menor que R,,,, de forma que podemos
considerar a nova resisténcia térmica total como sendo R,,, =R, ,. +R,,,, € ¢ muito menor que R, ,, .

A curva de operagdo segura torna-se a da Fig. 1.15b, onde podemos observar que, para mesma
temperatura, o transistor pode dissipar mais poténcia.
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Pq Pq

A A

»

I VC C ]C max VC C

C max

Jmax

(a) (b)

Fig. 1.15: Curva de operagao segura do transistor: a) ao ar livre; b) com dissipador.

1.6.3 Segundo Breakdown

Imagens de infravermelho obtidas de transistores de poténcia em operacdo mostram que a
distribuicdo de calor na jungdo nio é uniforme, criando pontos quentes. O aparecimento destes pontos
esta relacionado com a intensidade de corrente. Os pontos quentes destroem a jun¢do aos poucos,
reduzindo a vida 1til do transistor. Este efeito ¢ conhecido como segundo breakdown (o primeiro
breakdown é devido a tensdo de ruptura da jun¢@o). Normalmente, os fabricantes de transistores
fornecem uma familia de curvas, para cada valor de temperatura na jungao, relacionando a corrente
maxima de coletor e a tensao Vg, como exemplo a Fig. 1.16.

A Limite de
dissipacéao
ICmax térm'ca
7 7 / Segundo
7 breakdown
Z / >V
VCEo *

Fig. 1.16: Curva de operagdo segura, com segundo breakdown.

1.7 Circuitos Para Polarizacao Classe AB

A compensacdo de crossover mostrada na Fig. 1.12 ndo ¢é pratica, pois implica no uso de duas
fontes de tensdo além da alimentacdo. Estas tensoes devem ser geradas através de elementos passivos.

1.7.1 Polarizagdo Com Diodos

O circuito da Fig. 1.17 mostra um estagio de saida push-pull em classe AB, polarizado com diodos.
A fonte de corrente I forca uma queda de tensdo em cada diodo, que é aproximadamente igual a V.
Desta forma as jungdes base-emissor dos transistores encontram-se pré-polarizadas. Sabemos que a
tensdo da junc¢do semicondutora varia com a temperatura, tipicamente —2m V/ °C, e a compensacgao
deve acompanhar esta variagdo, para ser efetiva. Caso contrario, com o aquecimento, os transistores
reduziriam seus Vg e ficariam excessivamente polarizados, a corrente em excesso nos coletores
aumentaria a temperatura, e forgaria uma reducdo ainda maior dos Vpg. Este processo, que ¢
conhecido como colapso térmico, continuaria até a destruigdo do transistor.

Para realizarmos uma compensagdo dinamica, basta colocarmos os diodos em contato com o0s
dissipadores de calor pois desta forma, a temperatura sera aproximadamente a mesma dos transistores.
Com isto, as tensdes nas jungdes dos diodos variam junto com os Vpg, € as correntes de coletor
permanecem estaveis.
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VCC
Rb
— aN
c1
D1
] q Vol(t)
Vin(t) D2 RL
c1
— QP
— Ib
-VCC

Fig. 1.17: Polarizagao classe AB com diodos.

1.7.2 Multiplicador de Vge

A compensagdo com diodos ¢ muito empregada, mas possui o inconveniente de ndo ser possivel
ajustar a tensdo entre as bases. Isto somado ao fato das jungdes dos diodos ndo serem exatamente
iguais as dos transistores, torna este circuito inapropriado para algumas aplicagdes, principalmente as
de elevada poténcia.

O circuito da Fig. 1.18, conhecido com multiplicador de Vpg, permite ajustar uma tensdo V,
proporcional ao Vpz de um transistor. Se acoplarmos o transistor Q ao dissipador do estagio de saida,
temos uma polarizagdo compensada para variagdo de temperatura, € com ajuste de tensdo.

o]

+

Fig. 1.18: Multiplicador de V.

Para analisarmos o circuito, consideremos a Fig. 1.19.
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:
| +
|
e A=pRe -
SR vbe
—+- o

Fig. 1.19: Circuito para analise do multiplicador de V.

Extraindo as equagdes nodais, temos o sistema 1.39.

L
R2 C X
VBE_V; _'_@_’_I =0 (1-39)
B
R, 1
1. =PI,

Do sistema de equagdes 1.39 obtemos

v, = [1+%%JVM + ﬂRZ -, (1.40)
+1 R +

Considerando S muito grande, de forma que [ / ( £+ 1) ~1, temos que

v, =[1+%}VBE+%5 (1.41)
+
1

Da equagdo 1.41, se considerarmos que

R R
[HFZJVBE >—]

: p+1 "
temos que
R, 1 p+1
R, < (1 +F?JI_X . (1.42)
Temos finalmente que

R
V=|1+—= |V, (1.43)

RI

Aplicando a equagdo 1.43 em 1.42, obtemos como forma alternativa para estabelecer o valor
maximo dos resistores a expressao

R < SCA L - (1.44)
o,
VBE Vo
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Devemos ter em mente também que o transistor tem que estar em condigdes de ser polarizado, isto
limita 0 menor valor de R;, ou seja,

RI >V, (1.45)

Na Fig. 1.20 temos um estagio de saida em push- pull, polarizado em classe AB, com multiplicador
de Ve Este circuito é muito pratico, pois permite gerar qualquer diferenga de potencial proporcional a
um Ve, Se acoplarmos termicamente o transistor Q; ao dissipador de calor, temos que Vg de Q, varia
junto com os Vpg dos transistores de poténcia, permitindo um ajuste dindmico da polarizagdo. Outro
fator a ser considerado, ¢ o melhor casamento entre as caracteristicas da jun¢do base-emissor de Q;
com as dos transistores de poténcia.

1.8

vCC

Vo(t)

Vin(t) AL

-vVCC

Fig. 1.20: Polarizagdo em classe AB com multiplicador de V.

Exemplo de Projeto

Como exemplo, consideremos um amplificador de poténcia para dudio, na configuragdo push-pull,
com as especifica¢des abaixo:

ol

4.

Carga de 8Q) (alto-falante).
Poténcia de 4W na saida.
Eficiéncia melhor que 50%.

Frequéncia de corte inferior menor que S0Hz.

Dados dos transistores:

1.
2.

6.

7.

ﬂmin = 150 para Q39 Q45 Q5 € Q6'
ﬁmin = 15 para ng € QZ'
V| =0.7V para Qs, Qs, Qs e Qs

|VBE| =0.7V para Q,, e Q,, para /¢ na faixa dos mA, e |VBE| =1V para Ic proximo a 1A.

|VCEM =90mV para todos os transistores.

R, =417°C/w
T

J max

=150"°C

O circuito empregado é o da Fig. 1.21, onde temos os transistores de saida na configuragio
Darlington, para aumentar o ganho de corrente, ¢ um multiplicador de Vjz para a polarizagdo em
classe AB. O transistor Qs funciona como fonte de corrente controlada por tensdo, gerando sinal e
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polarizagdo para o estdgio de saida. Os resistores R; ¢ R, t€ém a fungdo de controlar qualquer
descasamento do circuito de polarizacao classe AB, atuando como uma degeneracdo de emissor. Caso
haja um pequeno aumento nas correntes de polarizacdo de emissor dos transistores de saida, devido ao
aumento da temperatura, as quedas de potenciais em R; e R, aumentam e consequentemente reduzem
as tensdes entre base e emissor, forgando a corrente de polarizagdo diminuir. Este é um processo de
realimentacdo negativa que, em conjunto com o multiplicador de Vg, garante a estabilidade térmica
do amplificador. Os valores de R; e R, sdo empiricos e normalmente escolhidos bem pequenos, por
exemplo, R =R, =0.5Q.

BC548C
Q2

TIP29C 1

Q4 Ri1

BC548C

R5

»—|||-o

TIP30C

6 q

0
%R
BC548C
Vin(t)
P1 R3 _—l__

Fig. 1.21: Amplificador de poténcia push-pull.

BC558C

.||
o
q

q

O dimensionamento do amplificador segue os passos abaixo.

Passo 1: Célculo da tensdo e corrente maxima na carga.

PLmax = 4W = — = o % Vomax = 8V
2R,  2x8

1, = Lem =§—> L) =14

Lmax R Lmax —
L

Passo 2: Eficiéncia maxima.

.
n:%:ZXSZO.S—) Vee <12.56V (1.46)
cc

cc

Passo 3: Ciclo positivo.

Vamos considerar que no pico de sinal positivo na saida, o transistor Qs esta no limite entre o corte
e a condugdo, de forma que temos o circuito abaixo.
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Q2

+Vce
TIP29C

Temos pela equagdo de malha que

Vee =R gy + Vs + Vi) + Vi +38

L max

cc :R4m+ VBE3 + VBEz +1LmaxR1 +8
3 2

1
Vee =R +0.7+1+0.5+8 - |R, =2.416-10°V,. —24.64-10°
(1504 1)(15+1) . =

(1.47)

Mas sabemos que R, deve ser positivo, e aplicando esta condi¢do a equagdo 1.47 temos

2.416-10°V,. —24.64-10° >0 —|V,. >10.2V (1.48)

Escolhemos V¢ de forma a atender as inequagdes 1.46 e 1.48, por exemplo |V, =12V, e com a
equacao 1.47 calculamos o valor comercial de R, ou seja,

R, =2.416-10° x12-24.64-10° =4.35kQ —[R, =3.9kQ

Passo 4: Ciclo negativo.

Vamos considerar o pico de sinal negativo na carga, ou seja, V

" wn = —8V . Neste momento, a tensao

no coletor de Qs atinge o menor nivel, e assumiremos que o transistor esta saturado neste instante. Para
a analise temos o circuito abaixo.

Vomin=-8V

Q1
TIP30C

Q6

Q5

BC558C
BC548C

+

Vin(t)max VCEsat

+

Pela equac@o de malha temos

22



Material ndo disponivel para publicago

-V

omin

8+0.5+1+0.7+0.09+V,, =12=0—>|V,, =1.71V

Descobrimos o valor de Vg;, e sabemos que R; esta “bypassado” por C,. Isto significa que a tensdo
Vr3; € uma constante.

+ Ve + |VBE1| + |VBE6| + |VCEsat

4V Ve =0

Passo 5: Corrente de polarizacao de Qs.

Quando o amplificador estd em repouso (sem sinal de entrada), a tensdo na carga € zero e os
transistores de saida estdo polarizados com uma corrente de coletor muito baixa. Desta forma temos

Vri € Vgo despreziveis e Vi, =V, =|V351| :|VBE6| =0.7V . Portanto, a tensdo na base de Q; ¢
Vs, =1.4V . A corrente de polarizacdo /s do transistor Qs passa quase totalmente por R,, de forma
que V., =R,1 cos - Podemos entdo calcular a corrente /o5 € 0 valor comercial de R;, ou seja,

Ve =Vee —1.4=12-1.4=10.6V

Ve = R cgs —>10.6=3900x 15 = 105 = 2.72mA

Ieps  2.72-107
I =2 = >[I, =18.14
B, 150
Vs = Ril s = 1.71= R, x2.72-107 — R, = 628.7Q —[R, = 5600

Neste momento, a tensdo Vy; deve ser recalculada por causa da aproximagao feita para R;.

Vis =Ryl s =560x2.72-107 — |V, =1.52V

Passo 6: Calculo de Rs ¢ P;.

Vamos considerar a corrente que circula por Rs e P; pelo menos vinte vezes maior que a da base de
Qs, e desta forma podemos desprezar /s. Isolando a malha de polarizagdo de Qs temos o circuito
abaixo.

Da equacdo de malha obtemos
TyoRs + g =V =0
I B =07+V,, =222V (1.49)
Lo > 201 4

Solucionando o sistema de duas equagdes ¢ uma inequagdo 1.49 temos
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R, <27.01kQ > |R, =27kQ
P =023R, > |F =6.13kQ
Passo 7: Calculo dos capacitores.
Para o célculo de C,, consideraremos que C; seja um bypassing. A impedancia vista por C, ¢

R
R,=R//r,=——2 —=9040
144015 R,

O capacitor ¢ calculado segundo a frequéncia de corte inferior.

C2 =ﬁ=352ﬂF—) C2 =390ﬂF
T CI*%in2

Para o célculo de C;, consideraremos que C, seja um bypassing. A impedancia vista por C; €

1

R =R //F = =1.09kQ2
=R,/ /P //h, 1 407, 09k
R6 Pl ﬂS
Pela frequéncia de corte inferior temos que
1
| =———=29uF
27 fo R,y

Escolhemos o menor capacitor, no caso C;, e multiplicamos por dez.

C,=10x2.9-10° =29uF —[C, =27 uF

Passo 8: Dimensionamento do multiplicador de V.

Sabemos que na polarizagdo, o multiplicador de Vzr deve gerar uma diferenca de potencial de
4x0.7V . Das equagoes 1.43, 1.44 ¢ 1.45 temos

Ryl ys 2 0.7V — R, >257Q

RS <<L
RN
Vae V)
257Q <R, < 51.8kQQ = |R, =3.9kQ
(1.5 _ ) -
I/o —[I'FRT]VBE —>4X07—(1+WJX07—> })2 =11.7kQ

5

— R, < 51.8kQ

Passo 9: Calculo do ganho de tensdo.

Para o calculo do ganho de tensdo, vamos considerar o estagio de saida como sendo um
amplificador de ganho unitario, mas com impedancia de entrada dependente da carga. O multiplicador
de Vg atua como fonte de tensdo, e ndo aparece no modelo AC. Com as consideragdes acima, temos o
circuito abaixo para a analise. Temos entdo que

R, =(Bss +1) (B +1)(R+R,)=(150+1)(15+1)(0.5+8) =20.54kQ

v
A = V,.O =—gm(R,//R,,)

R, R
=—40x1.. (R, //R. L _5l4 =-336
R+R, CQS( N "f)R+RL 4

n
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R=(R1 ou R2)

Vin @ R6 P1 hie % gmvin S Ré Rref
> RL
é
=0

Passo 10: Ganho de poténcia.

O ganho de poténcia 4, ¢ dado por

P
4,= ?i (1.50)
Sabemos que
7= tult)
Rin
e
5 _Y (t)z
L~ RL
mas

2 2 2
vo (t) = ‘A‘v vin (t)
Substituindo as equagdes acima, finalmente temos
R

A == 42 1.51
P RL14W ( )

No circuito, o ganho de poténcia €

150 +1
40x2.72-107°

27-10°//6.21-10° //
4 RSRI o (

’ R, 8

j><3362 —|4,=154-10°

O valor extremamente elevado de 4, ¢ comum para os amplificadores de poténcia. Caso o estagio
de entrada fosse implementado com MOSFET, o ganho de poténcia seria virtualmente infinito.

Passo 11: Dissipador de calor.

A poténcia maxima dissipada em cada transistor ¢ dada pela equacao 1.23, e vale

2 2
P = Vee _ 12 =1.82W

2 2
"™ 2’R, m*x8

Dada a temperatura maxima da jungdo 7, _ =150"C, e considerando a temperatura do ar nas

J max

proximidades do dissipador igual a 50°C, para existir o equilibrio térmico devemos ter

=(T

J max

(Rajc +Ryp, )P

O max

-T

4)

(4.17+R,,)1.82=(150 - 50) = R,,,, = 50.8°C/W

Cada transistor deve ser acoplado a um dissipador de calor com resisténcia térmica igual a
50.8°C/w .
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Capitulo 2

Amplificador Sintonizado

Os amplificadores sintonizados sdo empregados quando desejamos separar ¢ amplificar uma faixa
de frequéncias de um sinal. Suponha que o grafico da Fig. 2.1 seja uma faixa de transmissdo de radio,
e desejamos separar (sintonizar) e amplificar o canal centrado na frequéncia @,. Devemos usar um

amplificador com fungdo de transferéncia A( ja)) passa-banda.

\A(M

» (0

o,
Fig. 2.1: Espectro de radio frequéncia.

A seletividade O do amplificador ¢ definida como sendo a razdo entre a frequéncia de sintonia @,

e a faixa onde o ganho cai 3dB (faixa de passagem), ou meia poténcia, conforme a equagao 2.1 ¢ a Fig.
2.2.
wO

0= @.1)

»

O, 0, o,

Fig. 2.2: Curva de resposta em frequéncia do amplificador sintonizado.

2.1 Circuito RLC de Segunda Ordem

Normalmente utilizam-se circuitos RLC de segunda ordem, como o da Fig. 2.3, para a realizagdo
do filtro. E facil verificar que a fungao de transferéncia do ganho de tensao ¢ dada por
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As)=Le- 8m S 2.2)
RCLC

Substituindo s por jw na equagao 2.2, temos

. am jo
A(jo) =52 —L2 (23)
O
RC LC

Calculando 0 modulo ao quadrado de A4( jw), temos

4(jo)| = A(jo)A(jo) =22 2 2.4)

CZ 0)2 , 1 2
o ———
(RC) LC

Verificamos que |A( ja))|2 ¢ maximo quando (coz -1/ LC):O, ou seja, a frequéncia de sintonia

corresponde a ressonancia do circuito RLC, e ¢ dada por

0, = (2.5)

JLe

O ganho na frequéncia de sintonia ¢ calculado fazendo w= 1/ v LC naequagdo 2.4, ou seja,

|4(, )| = gmR (2.6)

vCC

S O Vo

Vin @ hie  gmVin

Vin

(a) (b)

Fig. 2.3: Circuito RLC de segunda ordem: a) circuito com transistor; b) modelo AC.

Os pontos de queda de 3dB, sao calculados resolvendo a equagdo |A( ]a))| =|A( Jjo, )| / 2 ou, de

forma melhor,

N A(ja) )2 gm’ o’ gm’R’
|A(]a))| :| . 0 | N & 5 = > (2.7)
o

Desenvolvendo a equagdo 2.7, temos
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2 p2 2
C’R*o* —[1 + 2i§ Ja)2 Iz—z =0 (2.8)
A solugdo da equacio 2.8 para ” é
14 2C°R* | 14 4C°R?
o = LC LC (2.9)

2C°R?

Tomando como referéncia o grafico da Fig. 2.2, € facil concluir que

2 p2 2p2
14 2CR 14 JCR
. LC | LC
! 2C*R? 2C*R?
(2.10)
2 p2 2 p2
208 [
W, = +
g 2C*R? 2C*R?

Para encontrarmos @, — @, , consideremos o sistema de equagdes 2.11.

x=+~a-b @.11)
y=~a+b '
Por manipulagdo algébrica temos que

(y—x)2:2a—2\/a2—b2—>y—x=\/2a—2\/a2—b2 (2.12)

Comparando o sistema de equagdes 2.11 com 2.10, termo a termo, e através da equacdo 2.12,
temos finalmente que

1
W, -0 =—— 2.13
2O = (2.13)
Pela equacgdo 2.1, temos que a seletividade do circuito é
O=w,RC (2.14)
Considerando a equagdo 2.5, temos que a seletividade também pode ser expressa por
R
=—— 2.15
Q ol (2.15)

Substituindo as equagdes 2.14 ¢ 2.5 em 2.2, temos

A(s)zﬂz—ﬂ e

V. C

_ 2.16
in S+ %54 @ =10
0

2.2 Amplificadores com Sintonia Sincrona

Filtros sintonizados de segunda ordem com sintonia muito elevada sdo dificeis de realizar, devido
as imperfeicdes dos componentes, tipicamente as resisténcias parasitas dos capacitores e indutores.
Normalmente, seletividades elevadas sdo obtidas pela associacdo em cascata de amplificadores
sintonizados com seletividades idénticas, conforme a Fig. 2.4.
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n©) — 1O HaoF - —4.6)

N
L 1, ()=, )[4 ()
k=1
Fig. 2.4: Cascata de amplificadores sintonizados.

As fungoes de transferéncia 4, (s) diferem entre si somente por um fator de ganho, ou seja,

a,s
4, (s)= a)k (2.17)
s7+ EOS +o,
Definindo
T(s)= ws (2.18)
s+ EOS +o;
temos
4, (s)=a.T(s) (2.19)
Da equagdo 2.19, concluimos que fungao de transferéncia do filtro da Fig. 2.4 ¢ dada por
V. (s) i
= =H(s)=T(s a (2.20)
v 05) (5)=7(s) ]
Analisando T (S)N separadamente, e substituindo s por j @, temos que
2N
T (jo)[" = @ 2.21)

2 2\? 603 2 '
(a) —a)o) +§a)
Aplicando a transformacdo de variavel o =@, + Aw = o, (1 +Aw/ a)o) a equacgdo 2.21, temos
2N ot (1+ Awja, )"
IT(j (@, +20)) " = o { : / 20) 7
{(0)5(1+Aa)/a)0)2—a)5) +g‘;a)§(l+Aa)/a)0)2}

Considerando que a seletividade final do circuito ¢ muito maior que 1, temos que a frequéncia de
queda de 3dB estd muito proxima de @y, e lembrando que, para |x| « 1, vale a aproximacgao

(1+x)" = (1+2x), temos que (1+Awjw,)’ =(1+2A0]w,), e a equagio 2.22 torna-se

(2.22)

2N N
‘T(j(a)o +Aa)))‘2N - Wy (1+2Aa)/a)0)

{(2@0Aa))2 + g‘zwé (1+2A0/w, )}

(2.23)

Como estamos considerando variagoes de frequéncias em torno da faixa de passagem, é razoavel

assumir que 2Aw/®, ¢ da mesma ordem de grandeza que 1/Q, e como 1/Q <1, a equagdo 2.23 pode
ser aproximada por

(Za)OAa))2 + a)—ga)g

‘T(j(coo +Aco))‘2N = %" - }N (2.24)

Para determinarmos a seletividade O, de T (s)N , basta calcularmos Aw de forma que
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2N
. N 2N T ]0) 2N
7(j(o, +A0)) " = R N:| ( 2°)| ZZQQ)ZN (2.25)

{(Za)oAa))2 +g°a)§} ’

2

e fazermos O, = o, / (ZAa)) . Da equagdo 2.25 obtemos

V2N 1
=2V~ (2.26)
Q
Finalmente, a seletividade do amplificador em cascata é
0, = _Q 2.27)

22UV 1

2.3 Amplificador de Banda Plana

Em algumas aplicagdes, ¢ necessario que a faixa de passagem do amplificador sintonizado seja
quase plana. Uma aplicacdo tipica ¢ a sintonia de canais de televisdo, cuja faixa de frequéncias ¢
aproximadamente 4MHz. Um filtro sintonizado de segunda ordem ou com sintonia sincrona, provoca
um desnivel progressivo de 3dB entre os extremos da faixa e a frequéncia central. Isto gera uma
distor¢do inaceitavel para sinais de video.

Uma forma simples, mas eficiente, de projetar filtros com banda quase plana consiste em uma
cascata de amplificadores sintonizados, mas com frequéncias de ressonancia ligeiramente diferentes.

A Fig. 2.5 ilustra o procedimento. No exemplo, trés amplificadores sintonizados 4 ( ja)) , 4, ( ja)) e

A, ( ja)) , com frequéncias de ressonancia o,, @, € o, respectivamente, compdem o filtro A( ja)) .

Fig. 2.5: Filtro de banda plana.

2.4 Fator de Qualidade

O fator de qualidade Q mede o quio proximo o componente estd do ideal. Este pardmetro
normalmente ¢ usado para caracterizar indutores e capacitores, ¢ em geral depende da frequéncia.

2.4.1 Fator de Qualidade dos Indutores

Um indutor ideal deve possuir impedancia puramente reativa jwlL . Entretanto, fatores como

resisténcia do fio, efeito pelicular, irradiacdo eletromagnética e capacitincia parasita, alteram o valor
medido da reatancia e acrescentam uma componente resistiva. De forma geral, ao estabelecermos a
relacdo entre os fasores de tensdo e corrente no indutor em uma frequéncia o, estamos medindo uma
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impedancia em fun¢do de w. Esta impedancia pode ser representada pela associagdo série ou paralelo
do indutor com resistor.

2.4.1.1 Indutor em Série com Resistor

A impedancia de um indutor em série com resistor, circuito da Fig. 2.6, ¢ Z (a)) =joL +R . Se

definirmos o fator de qualidade como sendo a relagdo entre a componente ideal e a indesejavel, temos

oL,
0, = RS‘ (2.28)
Ls Rs
O_/'YYY\_/VV\I_O

Fig. 2.6: Indutor em série com resistor.

2.4.1.2 Indutor Paralelo com Resistor

Calculando a admitancia do circuito da Fig. 2.7, temos Y(a)) = l/ JoL,+ 1/ R, . A componente ideal
é 1/ JoL, , e da mesma forma que no item anterior, podemos definir o fator de qualidade como sendo a

razdo entre a componente ideal e a indesejavel. Temos entdo que

R

0,=—1 (2.29)

P

Lp

Rp

Fig. 2.7: Indutor em paralelo com resistor.

2.4.2 Fator de Qualidade dos Capacitores

Da mesma forma que nos indutores, quando medimos um capacitor, relacionamos os fasores de
corrente e tensdo, que nos fornece uma admitancia em fungdo da frequéncia. As principais
imperfeigdes dos capacitores sdo: a resisténcia finita do dielétrico, particularmente em frequéncias
elevadas; a resisténcia dos terminais; as indutancias parasitas dos terminais e do dielétrico.

2.4.21 Capacitor em Paralelo com Resistor

Calculando a admitancia do circuito da Fig. 2.8, temos Y(a)) =joC, + 1/ R, . A componente ideal

¢ joC,, e consequentemente,

0,=wRC, (2.30)
Cp
—
oO—e
Rp

Fig. 2.8: Capacitor em paralelo com resistor.

2.4.2.2 Capacitor em Série com Resistor

A impedancia do circuito da Fig. 2.9 ¢ Z(a))zl/ja)CS +R,, e a componente ideal ¢ 1/joC, .
Seguindo o mesmo procedimento dos itens anteriores, temos para o fator de qualidade
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1
= 2.31
0.=rc (2.31)
Cs Rs
o—I——W\—o0

Fig. 2.9: Capacitor em série com resistor.

2.5 Indutores Acoplados

Os indutores acoplados sdo dois ou mais indutores que compartilham parte ou todo fluxo
magnético gerado pelo sistema. Como exemplo, considere o sistema de dois indutores da Fig. 2.10. As
correntes ¢ tensdes se relacionam segundo o sistema de equagdes 2.32, onde M ¢é a indutancia mutua.

Podemos considerar o efeito do acoplamento, lembrando que M =k,/LL,, onde k é o fator de
acoplamento. Desta forma, o sistema 2.32 pode ser melhor representado por 2.33.

Vi L M i
= S (2.32)
i M L1
Vi L, kJLL, || I
= ! (2.33)
V, kyLL, L, I,

M
<>
(e, O
+ _\l/ +
11
VA1 12 V2
L1 L2
o o

Fig. 2.10: Dois indutores acoplados.

O valor de k varia entre zero ¢ um. Para indutores com acoplamento fraco, temos k£ muito préximo
de zero, enquanto k tende para um quando o acoplamento ¢ forte.

2.5.1 Modelos Equivalentes Para Indutores Acoplados

O sistema de equagdes 2.33 pode ser inapropriado para a analise de alguns circuitos, devido a
complexidade dos célculos. Podemos representar o circuito da Fig. 2.10 por um modelo equivalente,
composto por indutores desacoplados e transformador ideal. Os circuitos a seguir sdo formas
equivalentes de representacao.

a)

L=(LL,-M*)/(L,-M)

L,=(LL,-M")/M

L =(LL,-M)/(L,-M)
b)

L=L-M

L =M

L=L-M
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©)
L,=(1-#)L,
L, =kL,
a=k\L /L,

k=M/JLL,

Para acoplamento unitario, ou muito préximo, o circuito c) pode ser simplificado, e representado
pela Fig. 2.11. Esta forma de representagao ¢ uma das mais usadas para a andlise dos amplificadores
sintonizados.

N,/N, ¢ a relagdo de espiras

o ¢ o do transformador.
Fig. 2.11: Representagdo dos indutores acoplados com acoplamento unitario.

2.5.2 Autotransformador

Consideremos os indutores acoplados, com k=1, da Fig. 2.12. Este circuito ¢ chamado de
autotransformador, pois os indutores formam um enrolamento continuo. Da mesma forma que no item
anterior, podemos representar o sistema por um indutor ¢ um transformador ideal, conforme a Fig.
2.13.

VA1 -

L1 =~ N1
V2 )

L2 N2
V3

Fig. 2.12: Autotransformador.

L=L+L,+2\/LL,

Vi . V1 V2
L1 <N1 . . N3=NI1+N2
V2 L
P T R A AT S ARRITAE
V3 o PN o)
v3 v (V,-1,)/(V,=V,)=(N1+ N2)/N2=N3/N2

Fig. 2.13: Circuito equivalente do autotransformador.

2.5.3 Multiplos Indutores Acoplados

Consideremos o sistema de trés indutores acoplados, com & =1, da Fig. 2.14. Podemos caracteriza-
lo, escolhendo um dos enrolamentos 1-2, 1-3, 2-3 ou 4-5, medindo a indutancia e o fator de qualidade.
Temos entdo os circuitos equivalentes da Tabela 2.1. E importante observar que, nos modelos
equivalentes, o indutor e o resistor devem estar representados em somente um dos enrolamentos do
transformador (nunca em mais de um ao mesmo tempo).
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1 4
L1

2 - L3
L2

3 5

Fig. 2.14: Sistema de trés indutores acoplados.

Tabela 2.1: Circuito equivalente para os trés indutores acoplados.

1 4
L1
R
2 - N3 Q:a)_i
1
L2
3 O 5
1 O 4
L1
R
2 - N3 Q:a)z
L2 ’
3 5
1 4 10 - 04
L1 N1
R
2 = L3 20 = N3 L3 § R3 Q:w[i
3
L2 N2
3 5 3 —O 5
o-=1
1 4 10— 4 oL
L1 (N1+N2)" _R (N1+N2)’
NN
2 L L3 _— R§ L N3 5 5
(N1+N2) (N1+N2)
L2 7 =R 2
N2 N2
: oo ° (N+N2)" (N1+N2Y
N3 T N3

2.5.4 Relacao de Impedancias no Transformador

Uma impedancia Z conectada a um dos acessos do transformador ideal, pode ser representada em
outro acesso segundo a relagdo de espiras ao quadrado, conforme a Fig. 2.15.
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é % 2

Fig. 2.15: Relagdo de impedancia no transformador.

Para o caso especifico dos resistores, indutores e capacitores, as relagdes estdo na Fig. 2.16.

2
R1 N2 ——> N1 N2 R2 Rzz(N_zj R
Nl
2
L1 N1 N2 —> N1 L2 L= N_2 L
N1
2
1L N1 N2 ——> N1 N2 Lo sz(ﬂ) C,
i N2

Fig. 2.16: Relagdo dos resistores, indutores e capacitores no transformador ideal.

C1

Exemplo 1: Considere o amplificador sintonizado abaixo. Calcule o ganho e a seletividade.
Sao dados:
- C; e (; sao capacitores de bypassing nas frequéncias de trabalho.

- L =25uH, L, =25uH e L,=1uH .

Fator de qualidade O, do indutor acoplado igual a 50, em qualquer frequéncia.

Ve =0.7V € =500 para o transistor.

O Vo
.| Vec
= 1ov
RL
R1
l 50K L3 100
C1 =
|1
11
Vin R2
c2
10k R3 =
1 1k

=
Passo 1: Célculo da polarizagdo do circuito.

A tensdo na base do transistor Vj, é determinada pela fonte de alimentagdo e o divisor resistivo
formado por R; € R,.
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R, Vee = 10k x10=1.7V
R +R,

Ba 50k + 10k

Com este valor, podemos calcular a corrente de coletor, assumindo £ muito elevado, através da
diferenca de potencial em R;.

v, 1
14 —07=W 1, =1,=—t=——|I, =1mA
R3 = Cq R3 1k Cq

Com o valor de /¢, temos também que

gm =401, — gm =40m0

h, =————|h, =12.5kQ
te 401Cq

Passo 2: Representacdo do circuito no modelo AC de pequenos sinais, conforme abaixo.

RL
. L3 100

Vin@ R1 R2 hie (\]/ mVin C3
50k < 10k 12.5k g L1 ;

I’

L

Passo 3: Calculo da frequéncia de ressonancia.

O capacitor C; encontra-se em paralelo com o indutor L;, portanto
1 1

PJLe, V2510°x1.107

Passo 4: Calculo da resisténcia parasita do indutor.

—|w, =6.32-10° rad/s

Vamos considerar a resisténcia parasita vista no indutor L;. Pelo fator de qualidade, temos

R R
0, =—2 550= 2[R =316Q
o,L, 6.32-10° x1-10

Passo 5: Calculo das relagoes de espiras.

Com os valores dos indutores, temos

L [25:10° [N1
L, V25-10 N2

25:10° |NL_N2_
N3 N3 1-107° N3 N3

Nl=5x N3 N2=5x N3 | MEN2 1
N3
Ni=nN2—y |MH+NZ
N1
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Passo 6: Representacdo do indutor acoplado pelo modelo transformador ideal e indutor.

O modelo AC pode ser redesenhado como abaixo.

5 - O Vo
.

J R RL

: N3 C L8 b 100

R2 hi u 318
Vin@ R1 ie ( mVin c3
50k 10k 12.5k % 1n N1
T 7|
, I | .

L

De forma melhor, fazendo as reflexdes de impedancias no transformador, temos o circuito abaixo

Ve

O Vo

Vin @ RBeq () gmvVin % c L ROONT+N2 N3

onde

2 2
N1 1
C=|——— | x1-10°=| = | x1-10”° = |C=250pF
(s 3
2
N1+ N2 ) > B
L=| ——=| x1-10°° =(10) x1-10° > |L=100uH
(M2 100~ (10)

2
R:(%} x(316//100) = (10)’ x(316//100) > [R=7.6kQ]

Ry, =50-10°//10-10° //12.5-10° —|R,, = 5kQ

Beg

Passo 7: Calculo da seletividade.

Da equagao 2.14 temos que a seletividade do circuito ¢

0=w,RC=6.32-10°x7.6-10°x250-10"* —

Passo 8: Calculo do ganho na frequéncia de sintonia.

O ganho de tensdo |Vc (j @, )|/

|Vc (ja’o )| _
V (]a’o )|

v, (jo, )| é dado por

gmR=40-10"x7.6-10° =304

Sabemos que

portanto
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o) _ ()| e (i) 0.1x304 — [olia) _ 30.4
V[n (]wo )| |VC (]a)o )| Vm (]a)O )| in (]600 )|

Obs:

A seletividade nunca é maior que o fator de qualidade do indutor ou do capacitor. Normalmente, o
indutor possui () muito menor que o do capacitor, na ordem de algumas dezenas. Seletividades
elevadas, na ordem dos milhares, sdo obtidas com amplificadores de sintonia sincrona.

Nos circuitos sintonizados, nem sempre obtemos valores praticos para os componentes, por
exemplo um capacitor muito pequeno. Conforme observado no exemplo, o uso dos indutores
acoplados, permite que o capacitor seja refletido para o coletor do transistor segundo a relagdo de

espiras ao quadrado (N l/ (N 1+N 2))2 , que pode ser qualquer valor. Isto facilita a escolha apropriada

do capacitor, com valor pratico.
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Capitulo 3

Amplificadores Classe C

Os amplificadores em classe C sdo empregados nos estagios de saida de poténcia dos circuitos de
radio frequéncia RF, devido a sua elevada eficiéncia. A Fig. 3.1a representa um circuito basico, onde
podemos observar que a base do transistor Q esta polarizada com uma tensdo negativa —V, . Desta

forma, s6 haverd corrente no coletor quando a tensdo de entrada v, (¢)—V,, ultrapassar V, ,

definindo um angulo de condug¢do menor que 180°, conforme observado na Fig. 3.1b. Ajustando o
nivel de -V, , podemos controlar o &ngulo de condugéo.

E importante observar que a forma de onda de corrente de coletor é extremamente distorcida,
possuindo uma composi¢do harménica muito extensa. Isto provoca a repeticdo do sinal ao longo da
frequéncia, conforme a Fig. 3.2. Isto ndo € um inconveniente, pois a carga do amplificador em classe
C ¢ sintonizada e adequadamente projetada para eliminar as imagens do sinal. E importante que a
largura de banda do sinal seja limitada a um valor para o qual ndo haja sobreposigao de espectro.

Este tipo de amplificador ¢ usado para sinais de banda estreita, normalmente sinais modulados em
amplitude (AM) ou frequéncia (FM), onde a energia encontra-se em torno de uma frequéncia
portadora aj.

le(t)

A

VCC

Vo(t)

RL

(a)

(b)
Fig. 3.1: Amplificador em classe C: a) circuito basico; b) forma de onda.
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Fig. 3.2: Composi¢ao espectral do sinal de saida.

3.1 Eficiéncia do Amplificador em Classe C

Para o calculo da eficiéncia, consideremos o sinal de entrada senoidal e um angulo de condugao 6
para o transistor, de forma que a corrente de coletor se comporta como o grafico da Fig. 3.3. Podemos
verificar que a corrente, observada em um ciclo de repeti¢do, é positiva somente no intervalo
—t, <t<t, e zero para —T/2<t<—t, e t,<t<T/2. A parte negativa do grafico serve somente para

facilitar a visualiza¢do da forma de onda da corrente. A corrente de coletor € descrita pela equagao

- 0));—t,<t<
1()- a(cos(myt)—cos(0)); —1, <t <t, G.1)
0;-T/2<t<—t,et,<t<T/2

onde
27
0= Ttg (3.2)
2
a)o = 7 (33)
lc(t)

Fig. 3.3: Corrente de coletor no amplificador em classe C.
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Representando i (t) em série de Fourier, ¢ lembrando que para fungdes pares existem somente os
termos em cosseno, temos

I.(t)=1,+ i[Bn cos(na)ot)} (3.4)
onde
1, =%jf i (1)dt =%jf a(cos(a)ot)—cos(H))dt
; ’ Y (3.5)
B, =% I i (1)cos(nw,t)dt =% I a(cos(a)ol)—cos(@))cos(na)ot)dt

—ly —ly

Sendo a carga sintonizada em @y, € com seletividade elevada, podemos considerar que a tensdao AC
no coletor depende somente da impedancia e da componente de /. (t) em @y, ou seja,

Ve(t)=Ve —B, |Z(ja)0 )|cos(a)0t) (3.6)

Portanto, necessitamos somente dos termos /, ¢ B; do sistema 3.5, ou s¢ja,

= a(sin(@);ﬁcos(ﬁ)) 37)

a(ﬁ - sin(H)cos(H))

T

B =

(3.8)

A equagdo 3.8 obriga que a tensdo AC no coletor seja, em primeira analise, puramente senoidal e
« » conforme a Fig. 3.4.

Ve(t)

A

com amplitude maxima igual a V.. -V,

S

2Vcc'VCEsat

Fig. 3.4: Excursdo maxima de sinal no coletor.

A poténcia média fornecida pela fonte ao circuito é

B o—1v _a(sin(&)—&cos(&))VCC

Vee — 707CC T

(3.9)
T

Chamando i, (t) a componente AC da corrente de coletor, ou seja,
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I.(t)=1,+i.(t)=1,+ B, cos(w,t) (3.10)
Temos que a poténcia média que o circuito entrega a carga, na frequéncia @y, €
2
= 1 , 1Nl , 11 )
PL ZERCquI :E[Ej RLBI = EL—zRLB1 (31 1)
onde Rc., € aresisténcia R, refletida para o primério do transformador.
Concluimos facilmente que a amplitude da tensdo AC no coletor é dada por
N1
Ve :EV" =R, B (3.12)

Aplicando as equacdes 3.12 e 3.8 em 3.11, obtemos
1 N1 VB N1 a(@—sin(@)cos(@))Va

P=1 My 5=
2 N2 N2 2r

(3.13)

A eficiéncia ¢ dada por

ﬁ - (H—Sin(H)cos(G))Vo N1

B, 2(sin(0)-0cos(9))V,, N2 (3.14)

77:

Considerando que a amplitude maxima da tensdo AC no coletor seja V¢, pelas equagdes 3.12 ¢
3.14 temos que

w2

V = V 3.15
° NI € (3.15)
e
P 6 —sin(6)cos (6
B, 2(sin(0)-6cos(0))
A Fig. 3.5 apresenta o grafico da eficiéncia para 0< 0 <7/2.
1 J
0.954
0.964
0941
£ no2d
®©
‘o 0.94
C
@O [1.83
Qo
= 095
0.844
0.824
0.84
0 02 04 06 08 1 12 14
Angulo (0)
Fig. 3.5: Curva de eficiéncia do amplificador classe C.
Observamos que a eficiéncia ¢ maxima para ¢ = 0. Podemos mostrar facilmente que
}gingn:I:lOO% (3.17)

Este valor ¢ uma possibilidade tedrica, mas para ser alcancado teriamos picos de corrente tendendo
para o infinito, o que ndo ¢ razoavel. Na pratica, os amplificadores transistorizados em classe C para
RF sdo projetados com eficiéncias em torno de 60%.
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Capitulo 4

Redes de Casamento de Impedancias

Nos amplificadores de poténcia de RF, normalmente é necessario compatibilizar o nivel de
impedancia da carga com a impedancia do coletor, para obtermos a maxima transferéncia de poténcia.
Por vezes, é necessario simplesmente refletir a resisténcia da carga para o coletor, com valor mais alto
ou mais baixo, dependendo da poténcia que desejamos produzir. Na faixa de frequéncias dos MHz,
isto pode ser feito com transformadores projetados para aplicagdbes em RF. Entretanto, para
frequéncias na ordem de centenas de MHz, esta tarefa s6 pode ser realizada com redes de casamento
de impedancias.

Estas redes também fornecem a filtragem necessaria para eliminagdo dos harmdnicos gerados no
estagio classe C.

O principio de funcionamento destas redes baseia-se nas transformagdes de impedancias, que serdo
descritas no item seguinte.

4.1 Transformagdes de Impedancias

Os indutores e capacitores com perdas, em uma determinada frequéncia @y, possuem uma
representagdo série e paralela equivalentes. Na passagem de uma representacdo para a outra, o valor
dos componentes ¢ alterado, principalmente do resistor. Esta propriedade ¢ utilizada para modificar o
nivel de impedancia da carga.

4.1.1 Transformacgao Indutor Série-Paralelo Com Resistor

Se escolhermos uma frequéncia @y, podemos representar uma impedancia indutiva por um indutor
em série com resistor ou indutor em paralelo com resistor, conforme a Fig. 4.1.

_ 1
Y(on)=m Lp
0
Ls Rs _—
oO— YY" AN —0
«— ” ;
. 1
Z(J%FW
0
Im
A
1/Rp
— »Re
—0 :
/b :
7 :
»Re R AN
®,Lp

Fig. 4.1: Representacdo série e paralelo de um indutor com perdas.
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O fator de qualidade Q ¢ o mesmo para as duas formas de representacdo. O modulo da impedancia
no modelo série, e da admitancia no modelo paralelo, sdo dados por

272
2 (o) =i B+ RE =R, [

Ns +1=R O +1 4.1

[1 11 /R2 1
Y(jo )= |—+—=— P 41=—1\J/0*+1 4.2
| (Jw°)| a)jLiJrR; R, w§L§,+ R, o (4.2)

Utilizando as equagdes 4.1 e 4.2, e fazendo |Z(ja)0 )| = 1/|Y(ja)0) , temos
12 (jeo)| = (43)
|Y (J 2 )|
e
3 1
RAO +1= B (4.4)
—J0* +1
R, ©
Da equagao 4.4 obtemos a relagdo
R,=R (0 +1) (4.5)
A equacdo 4.5 pode ser reescrita conforme abaixo
L L
! R, =—SLRS(Q2 +1)=—* ! R (0 +1) (4.6)
oL, L oL, L, o,L,
Verificamos facilmente que a equacao 4.6 ¢ equivalente a
L1
O0=——(0*+1 (4.7)
2ol
Finalmente, de 4.7, obtemos a relagao
0 +1
Lszs( 5 )=LS 1+L2 (4.8)
0 0

De forma geral, temos para as transformag¢des de indutor série e paralelo com resistor, as relagdes
abaixo.

Tabela 4.1: Relagoes de transformagdes das impedancias e admitancias indutivas.

Lp
Ls Rs
O_NW\_/\N\I_O O O
R =
" (o) R,=R (0" +1)
LS=L—”1 Lp:LS(HLZJ
z)
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R oL,

E interessante observar que para valores elevados de O, o indutor quase ndo altera o valor, mas a
resisténcia muda significativamente.

4.1.2 Transformagao Capacitor Paralelo-Série com Resistor

De forma analoga aos indutores com perdas, podemos representar uma admitancia capacitiva, em
uma determinada frequéncia @y, por um capacitor em paralelo com resistor ou capacitor em série com
resistor, conforme a Fig. 4.2.

1
Z(jo,)=——
Ep (] 0) Y(jm‘))
e Cs Rs
Oo—e —O o It Wy ©
Rp
VW 1
Y(jo,)=———
( 0) Z(]mo)
Im
A
Rs
»Re
—0
S
»Re a4 | OQ)"J/
®,Cs

Fig. 4.2: Representacdo paralelo e série de um capacitor com perdas.

Temos que o fator de qualidade O é o mesmo nas duas representacdes, ¢ 0 médulo da admitincia e
da impedancia é dado por

. 11 1
¥ (jo,)|= w§C2+—=R—\/w§C§R;+1=R—p\/Q2+1 (4.9)

p R2

. 1 2 1 a 2
Z(]a)o)|= m%’RS ZRS W+I_RS Q +1 (410)

Utilizando as equacdes 4.9 e 4.10, e fazendo |Y(ja)0 )| = 1/|Z(ja)0)

RL«/Q2+ 1 4.11)

RO +1

, temos

Da equagdo 4.11 obtemos a relagdo

Rp
R = o1 (4.12)

Podemos reescrever a equagdo 4.12 na forma abaixo
R woC C R wC
®,C,R, =A———L =L =L & (4.13)
(0+1)C, (0*+1)C,

Verificamos que 4.13 é equivalente a
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1__ 0 < (4.14)

0 (0°+1)C, '
Finalmente obtemos que

C, =[1+éjc}} (4.15)

De forma geral, temos para as transformagdes do capacitor paralelo e série com resistor, a tabela
abaixo.
Tabela 4.2: Relagoes de transformagdes da admitancias e impedancias capacitivas.

Cp
It
Cs Rs
0—4 +oO o Il AN 0
Rp
M
R, =R (0 +1) __&
C ()
C
C = .
r 1
(1+2J CS=[1+—ZJCP
O=0,C R = !
e a)OCsRs

Como no caso do indutor com perdas, para fatores de qualidade elevados, o capacitor quase nao
altera de valor na transformagao, mas o resistor varia muito.

4.2 Rede Com T de Capacitores e Indutor

Esta rede ¢ empregada quando desejamos fazer o casamento de impedancia com uma carga
representada por um capacitor em série com resistor, conforme a Fig. 4.3. E recomendavel que
R < R, para termos componentes com valores praticos.

Cout L1 2
f Y I {1
Rs : 101 RL
Carga a
ser casada

Fig. 4.3: Rede de casamento de impedancias com T de capacitores e indutor.

Na maioria das aplicagdes, o resistor R, ndo existe, € representa somente a resisténcia vista naquele
ponto.

Iniciamos o projeto da rede definindo as reatancias

X, =L 4.16)
L 01
1
X, = 4.17
o a)OCout ( )
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X, = 4.18
& oG (4.18)

1
X, = 4.19
e (4.19)

Parte da reatancia de L; é usada para cancelar C,, na frequéncia @y. Temos entdo o circuito
equivalente da Fig. 4.4, onde

X

L=X

L - XCout (420)

L2 c2
Y'Y YA l It
Rs lm RL

Fig. 4.4: Circuito equivalente, com C,,, cancelado.

Definimos também

0="r (4.21)
= n .
onde obtemos
X, =0R, (4.22)

Aplicando as transformacdes de impedancias desenvolvidas nos itens 4.1.1 e 4.1.2 ao circuito da
Fig. 4.4, temos o circuito equivalente da Fig. 4.5, onde

R,=(0"+1)R, (4.23)
1
L, = 1+E L (4.24)
R, =|1 ! R, =|1 Xe R (4.25)
=|l+—— |R, =| 1+— .
& (@,CR, ) | R
C
C,,=—2—3 (4.26)
1+(»,C,R,)

Da equagdo 4.26 também obtemos a relacdo

Zp

R2
X, =| 1+ 2 |Xe. 4.27)

(&)

RspEsz lm lCZp RLp
i1l

Fig. 4.5: Circuito equivalente, apds a transformagao de impedancias.

Para que haja o casamento das impedancias, devemos ter as resisténcias iguais e a reatancia total
infinita. Isto significa fazer
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R,=R,, (4.28)
1 1 1
_ _ = (4.29)
,Xszp ,XfCH ,Xfcép
Substituindo as equagdes 4.23 e 4.25 em 4.28, temos
X, =R, |0’ +1)RS -1 (4.30)
2 RL
Substituindo a equagdo 4.22 em 4.24, temos
1
Xsz = 1+E QRS (431)
Substituindo as equagdes 4.27, 4.30 ¢ 4.31 em 4.29, obtemos finalmente
R (1+Q°
X¢ = R( ) (4.32)
0- | (1+0%)-1
RL

A constante O, embora tenha a forma de fator de qualidade, nao estd diretamente relacionada com a
seletividade da rede. Infelizmente, ndo existe uma formula simples que determine a seletividade, pois
a rede tem ordem maior que dois. Sabemos que quanto menor for O, menor sera a seletividade, mas
esta deve ser verificada com auxilio do computador; como exemplo, os programas de simulagao.

4.3 Redeemn

A rede em © ¢ normalmente usada quando a fonte de sinal apresenta um capacitor para terra,
conforme a Fig. 4.6. Nao existem restricdes aos valores de R, e R;, ou seja, R, 2R, ou R <R,. O

procedimento de andlise ¢ idéntico ao do item 4.2, e as equagdes de projeto sdo:

1 0 1

X. R X

G

XC2=RL\/( R/R,

Q’+1)-R /R,

_OR +RR, /X,

h 0’ +1
.................. . L1
Rs 4-|;Cout§ 4-|;C1 4—|;02 RL
. Cargaa
ser casada

Fig. 4.6: Rede de casamento de impedancias em 7.

4.4 Rede em n Modificada

A rede da Fig. 4.7 assemelha-se muito com a anterior, sendo que a impedancia suspensa ¢ um LC
série. Esta rede ¢ usada quando a fonte de sinal apresenta um capacitor para terra, € normalmente
produz valores de componentes realizaveis, com pouca dispersao.
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O procedimento de projeto ¢ simples. Escolhemos a constante O e fazemos a reatincia de L;
cancelar C,,, na frequéncia @y. Transformamos o conjunto C; e R; do modelo paralelo para o série,
tomando o cuidado de fazer o R; transformado igual a R,. Temos entdo um circuito LC série, formado
por C; em série com C, transformado e L,. O indutor L, ¢ calculado de forma que a ressonancia do
circuito LC série ocorra em ay. As equagdes de projeto sdo:

X, =Xc
XC, :QRS
R
X, =R, | —— 4.33
C, L R —R ( )
RR
X, =X + ¥ L

G

R R PR PR . c
. . 1l

Py
1
IFoooort

1 L2
I
L1 c2 RL

Carga a
ser casada

Fig. 4.7: Rede em ® modificada.
Note pela equacdo 4.33 que obrigatoriamente devemos ter R, > R_.

Considere o circuito LC série, formado por C; e L,, se dimensionarmos a frequéncia de ressonancia
em @, temos que a impedancia € dada por

210y — e (434

Jor—— @
(l—a)z/a)f)

Notamos que para ay ligeiramente menor que @,, Z ( ja)o) ¢ capacitiva e com valor equivalente do

capacitor muito elevado. Da mesma forma, para @y ligeiramente maior que @,, Z ( ja)o) ¢ indutiva e

com indutancia equivalente muito pequena. Esta é uma forma eficiente de implementar capacitores
muito grandes e indutores muito pequenos, a partir de componentes praticos (realizaveis). Mas so
funciona numa tnica frequéncia, e aproximadamente em torno desta.

4.5 Resumo das Redes de Casamento de Impedancias

A Tabela 4.3 apresenta as redes de casamento de impedancias mais usadas na pratica; as discutidas
anteriormente e algumas a mais, também usadas.
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Tabela 4.3: Redes de casamento de impedancias mais usadas.

X L= OR +X c..
....... o .5 . , Xcz _ 4R,
_ B
Re lm RL ‘T 0-4
= = = R (1+0%)
Carga a - R B
ser casada L
B=R (1+0°)
.................. . L1 L = 2 — !
l l X, R X
Rs lCout A-I;C1 ;I;CZ RL R /RL
: X :
— — — — — “ ' (Q2+1) RS/RL
..... Car ga a . OR + RSRL/XCZ
ser casada L= 0 +1
XL] = XCoxu
.................. . C1 L2
T i — 1 Xe, =OR,
Rs lCout % L1 4-|;CZ RL X. =R Rs
. C. L
: : R, —R
L L - L — — t *
........... I ) ) RR
Carga a X, =X¢ + ;( s
ser casada G
R, >R,
........ e L X. —OR.
[ I} YN I G )
Rs ©2 IR X. =R, K,
..... -. R - ? _ S L
Carga a X, XC] + . + XC,,“,
ser casada :
XL1 =R O+ XCW
X, =RB
4
% O+B
A=R (1+0°)
Carga a
ser casada B A 1
= 3
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4.6 Redes de Casamento com Zeros de Transmissao

Os amplificadores de poténcia em RF normalmente possuem especificagdes rigidas com respeito a
rejeicdo de harmonicos. Por exemplo, uma emissora de radio que opera na frequéncia de SOMHz,
poténcia de S00W e -30dBc' de 2° harménico, emite S00mW de sinal indesejavel na frequéncia de
100MHz. Este valor ¢ suficiente para interferir ou até mesmo obscurecer uma emissora que opere em
100MHz.

As redes de casamento de impedancias normalmente sdo usadas em amplificadores classe C, que
geram uma grande quantidade de harmonicos. Embora as redes sejam filtros passa-banda, a atenuagao
de 2°, 3° ou harménicos mais altos, em geral ndo ¢ suficiente para atender as normas legais de radio
difusdo. Uma forma eficiente e simples de resolver este problema, é a colocagdo de um ou mais zeros
de transmissao, posicionados nas frequéncias harmoénicas que desejamos eliminar.

Devemos criar os zeros sem perturbar significativamente o comportamento da rede, proximo a
frequéncia onde ocorre o casamento de impedancias. Podemos implementar estes zeros pela colocagio
de um circuito LC paralelo interrompendo o caminho do sinal, ou através de um circuito LC série
desviando o sinal para o terra.

4.6.1 Zeros de Transmissao com circuito LC Paralelo

Esta implementagdo pode ser feita em qualquer rede da Tabela 4.3, bastando substituir um ou mais
indutores suspensos por circuitos LC paralelo, conforme a Fig. 4.8. Para que a rede ndo sofra

perturbagdes nas proximidades da frequéncia de casamento @y, a impedancia Z ( ja)o) deve ser a

mesma para ambos 0s circuitos, mas Z ( jna)o) deve ser infinita para o circuito LC paralelo. Portanto,

devemos ter

. jo,L,
T RLC, (339
e
(no, ) =—— (4.36)
LXCX
Das equacdes 4.35 e 4.36, temos que
L = (1 —isz
n
1 4.37)
C =
’ (112 —l)a)éL
Lx
L
10 YY Y 0 2 1 2

Cx

Fig. 4.8: Zero de transmissdao com circuito LC paralelo.

4.6.2 Zeros de Transmissao com Circuito LC Série

Estes zeros podem ser implementados nas redes descritas anteriormente, bastando substituir um ou
mais capacitores ligados ao terra por circuitos LC série, conforme a Fig. 4.9 A admitancia Y ( ja)o)

! Nivel de poténcia relativo & portadora (carrier).
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deve ser a mesma em ambos os circuitos, mas Y (jnw,) deve ser infinita no circuito LC série. Desta

forma, temos

jo,C

i0,C =———— 4.38
SO TN wLC, (439
e
(no, )’ =—— (4.39)
7 LC. '
Das equacgdes 4.38 e 4.8, temos que
C = (1 - Lz) C
n
(4.40)
1
L = 5
(n* -1)a;C

L.
[ HE

Fig. 4.9: Zero de transmissdo com circuito LC série.

4.7 Exemplos

4.7.1 Casamento de Impedancias de Uma Antena

Considere como exemplo, uma fonte de sinal cuja impedancia de saida ¢ um resistor de 2Q em
paralelo com um capacitor de 10pF, e desejamos fazer o casamento de impedancias com uma carga de
50Q2 , por exemplo uma antena de radio, na frequéncia de 100MHz.

Consideremos as redes B e C da Tabela 4.3 como solugdes do problema.
Rede B:

Rs=2

N S e
! l l

Pelos dados fornecidos e das equagdes de projeto, temos que
w, =27 x100-10° =628.3-10° rd/s

1
X =
S 10-107"% % 628.3-10°

=159.15Q

Fazendo Q0 =10, temos

1 10 1 10 1

S =4.9937 > X, =0.2Q
X, 2 X. 2 15915 1

G
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X, =50 #:o.%sg
: 10° +1-2/50
x, :10><2+22><50/0.995:1.199
' 107 +1
1
X, = =0.2—>|C, =7.96nF
e
1
X, = =0.995—>|C, =1.6nF
o=

X, =w,L, =1.19-[L =1.89nH

Rede C:

Rs=2 C1 L2

Vin lCout L1 4-|;CZ RL=50

Das equacgdes de projeto, temos

1
X. =
G 10-107"? x 628.3-10°

X, =X, =159.150Q

=159.15Q

Considerando Q =10, temos

X, =10x2=200

X, =50%,|——=1020
x, =20+ 2392980
: 10.2

X, =L, =159.15[L, =253.3nH

X, =— =200 5[C =79.6pF

X, =—— ~10205[C, =156.0pF

X, =w,L, =298 (L, =47.42nH

Podemos observar na solucdo da rede B, que a dispersao dos capacitores ¢ 1000. Na frequéncia de
100MHz, capacitores na ordem de nF ndo apresentam bom desempenho, pois possuem indutincia
parasita muito elevada. Entretanto, a rede C ndo apresenta este problema, e por isso ¢ uma das mais

usadas.

4.7.2 Eliminagao do 2° Harmoénico, com Zero de Transmissao

Tomando como exemplo a rede C, a eliminagdo do 2° harmonico da rede pode ser efetuada pela
criacdo de um zero de transmissdo, bastando substituir L, pelo circuito da Fig. 4.8. A rede assume a

forma da Fig. 4.10.
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Pelas equacdes 4.37 e 4.40, temos que

1
L, = [1—?)L2 —|[L, =35.57nH
1

Cz)c:m*

L2x
Rs=2 C1

° o | p
) < Vo
l ! c2x
|1
Vin lCout L1 " c2 RL=50

.|||_|

Fig. 4.10: Implementacdo dos zeros de transmissdo na rede C.

O grafico de resposta em frequéncia encontra-se na Fig. 4.11, onde podemos observar a curva
original e a modificada pelo zero de transmiss@o em 200MHz. Podemos verificar que na faixa de
frequéncias onde ocorre o casamento de impedancias, as duas redes sdo praticamente iguais, havendo
uma pequena diferenga na seletividade, que € 7.1 para a rede original e 9.0 para a rede modificada.

O mesmo resultado poderia ser obtido substituindo C; pelo circuito da Fig. 4.9.

20
10 |

N

£

0 -

/4

= N
0] AN

““ \\
-20 4
-30 1 NN

Ganho (dB)

N N
40 N :
R
.50 ; N
60 ‘
1.0E+07 1.0E+08 1.0E+09

Freqliéncia (Hz)

Fig. 4.11: Grafico de resposta em frequéncia da rede de casamento de impedancias: curva continua,
rede original; curva tracejada, rede com zero de transmissao.

4.8 Impedancia para Grandes Sinais

Os amplificadores em classe C operam essencialmente em regido ndo linear, o que torna
extremamente impreciso caracteriza-los por parametros de pequenos sinais.

De forma generalizada, quando realizamos o casamento de impedancias, através de uma
determinada rede, a impedancia de saida da rede ¢ o complexo conjugado da carga, conforme a Fig.

4.12. Os amplificadores em classe C, em geral, estdo conectados a cargas ou redes de casamento
sintonizadas em uma frequéncia @y,
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zZ Z

Rs Rede de
Casamento de
Impedancias

Vs l Z

Fig. 4.12: Impedancias casadas.

Quando aplicamos grandes sinais ao transistor, podemos usar o modelo da Fig. 4.13, onde /, (Vb) ¢
uma fonte de corrente controlada, que representa a corrente que circula pela condutancia nao linear da
jungdo base-emissor, I, (V) e I.(,.V,) sdo as fontes de corrente controladas reversa e direta,
respectivamente. Os harménicos gerados pelas fontes de corrente 1, (V) e I.(V,.V,.) sdo filtrados

pela rede de casamento, de forma que a fonte de sinal enxerga somente correntes senoidais € nas
frequéncias proximas de @y. O mesmo ocorre para a carga R;. Portanto, se ajustarmos as duas redes
até obtermos a maxima transferéncia de poténcia (casamento de impedancias), ¢ medirmos a
impedancia de saida de H;, e entrada de H,,,, estaremos medindo também o complexo conjugado de Z;,
e Z,, nas proximidades de aj.

Este procedimento ¢ normalmente usado para caracterizar os transistores e dispositivos de poténcia
para RF, e os parametros sdo conhecidos como impedéncias para grandes sinais. E evidente que estes
parametros devem ser extraidos para varios niveis de poténcia de entrada e saida, devido as suas ndo
linearidades.

Zin  Zin Zo Zo

AN AN
I

Ib(Vb) Ir(ve) Ic(Vb,Vc) RL
E l
= =

Fig. 4.13: Modelo para grandes sinais do amplificador em classe C.

Vs

E muito comum caracterizar os transistores de poténcia para RF pelo seu ganho de poténcia
P, /P, com as impedancias de grandes sinais fornecidas para vérios niveis de poténcia de entrada e
saida, e tensao de polarizagdo do coletor.

Consideremos como exemplo o circuito da Fig. 4.14, onde a carga Z, ¢ evidentemente ndo linear.

A rede LC que acopla o gerador de sinais a carga esta sintonizada em 100MHz, e é extremamente
seletiva.

Rs=50

<
=]
>

Y I
1.6nH 1.6nF

4 ? OVo
IRL
1.6nF -[ 1.6nH 1.6nH 7L

lin

Vs 1.6nH

L

—|}—o

ae )
Fig. 4.14: Exemplo de caracteriza¢ao de impedancia para grandes sinais.

A tensdo Vj, e a corrente [;, vistas pelo gerador sdo essencialmente senoidais, conforme os graficos
da Fig. 4.15a e b, obtidos de simulagdes em computador. A impedancia Z, , medida na saida da rede é
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igual a 50€2, onde concluimos que a impedancia da carga Z, , para grandes sinais, também ¢ igual a
50Q.

1.5 25
20 -
1 15 -
= | < 10
s 0.5 E
o Y i
b7 0 £ 01
c ® 5
(1] —
= -0.5 - 8 -10 |
1 4 -15 4
-20
-1.5 ‘ ‘ ‘ ‘ -25 ‘ ‘ ‘ ‘
995 996 997 998 999 10.00 995 996 997 998 999 10.00
Tempo (us) Tempo (us)
(a) (b)

Fig. 4.15: Caracteriza¢do da impedéncia para grandes sinais: a) forma de onda da tensdo V;, vista pelo
gerador; b) forma de onda da corrente /;, entregue pelo gerador.

4.9 ParametrosY

O modelo hibrido ©r, normalmente usado para representar o transistor em baixas frequéncias, esta
fortemente relacionado com componentes fisicos de dispositivo, tais como resisténcias e capacitancias
das jun¢des. Para frequéncias muito altas, f >100MHz , as capacitancias, indutancias e resisténcias

parasitas do encapsulamento devem ser levadas em consideragdo. Portanto, € comum tratar o transistor
como um dispositivo de duas portas, e extrair os parametros de pequenos sinais em uma matriz de
admitancias, avaliada ponto a ponto na frequéncia. Tal como no modelo hibrido =, os parametros Y
podem ser extraidos nas configuracdes emissor-comum, base-comum e coletor-comum. A Fig. 4.16
apresenta os parametros Y para emissor-comum.

o o
V1 I 12 V2
o o
{II}Z[YH le}r}
L % Yl
o + s o

+ +
Y12v2
Y21V1
12

V1 " Y11 @ @ V2

Y22

(e, O

Fig. 4.16: Representagdo dos parametros Y para configuragdo emissor-comum.

Os transistores de RF de poténcia, em geral, trabalham em classe C, e nesta condi¢do a jungdo
opera em modo ndo linear. Como os amplificadores de RF utilizam circuitos sintonizados, que
atenuam fortemente os harmonicos, ¢ comum representar o transistor pelo seu modelo Y para grandes
sinais. Neste caso, interessam somente as relacdes entre tensdes e correntes na frequéncia
fundamental. Para uma mesma frequéncia ay, temos varias matrizes Y, extraidas para varios niveis de
sinal.
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4.10 Exemplo de Projeto

Como exemplo de projeto, considere um amplificador em classe C com 15W de poténcia de saida,
operando na frequéncia central de 40MHz. A resisténcia interna da fonte de sinal (gerador) e a antena
(carga) sdo iguais 50Q2. O transistor usado € o MRF233, cujas especificagdes sao:

e Poténcia maxima de saida igual a 15W.

e Ganho de poténcia igual a 10dB.

e Tensdo otima de coletor igual a 12.5V.

e Impedancia de entrada para grandes sinais, na frequéncia de 40MHz, igual a

Z, (jo,)=1.0-j2.30.

e Impedancia de saida para grandes sinais, na frequéncia de 40MHz, igual a
Z (jo,)=6.4-j4.40.

Verificamos facilmente que as impedancias de entrada e saida sdo modeladas por cargas
capacitivas. Usaremos a rede de casamento de impedancias A da Tabela 4.3, para a entrada e a saida.

O circuito do amplificador encontra-se na Fig. 4.17, onde verificamos que L¢ e L, s@o indutores
considerados infinitos na frequéncia de 40MHz, cuja fungao ¢ estabelecer nivel DC zero na base € V¢
no coletor.

C4
Vo

Rs=50 Cc2
RL=50

Vs I c1

Fig. 4.17: Amplificador em classe C.

Para o dimensionamento da rede, podemos substituir o transistor pelo seu modelo equivalente de
impedancias para grandes sinais, conforme a Fig. 4.18.

Rs=50 Cc2 Xcm—2 3 R1=6.4 Xcout=4.4 C4

Fig. 4.18: Modelo equivalente do amplificador em classe C.

Projeto da rede de saida:

O transistor na verdade ndo possui a impedancia Z*( ja)o):6.4— j4.40, ela é somente o

conjugado da carga que ligada ao coletor permite a maxima transferéncia de poténcia.

Escolhendo O =10, das equagdes de projeto temos
w, =27 x40-10° =251.33-10° rd/s
X, =44Q
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=10x6.4+4.4=68.4Q2

—-1=3.45

\/Rl (1+0%)

R

L

B=R (1+0%)=

12\/6.4(1+102)

50

6.4><(1+102) = 646.4Q

X, = AR, =345x50=172.5Q

B

od64 _ 98.687Q2

2 :Q_A:

X

__ L _

68.4

10-3.45

2

w, 251.32-10°

—|L, =272.15nH

X  1/98.687
C,=1"5-= —|C, =40.3pF
* w, 251.32-10°
C WX 11725 —|C, =23.1pF
Yo, 251.32-10° .

Projeto da rede de entrada:

A entrada do transistor possui impedancia Z, (j®,)=1.0—,2.30, ¢ a maxima transferéncia de

poténcia acorre quando a resisténcia da fonte de sinal ¢ refletida para entrada, com o valor conjugado
de Z,(jo,),ouseja, Z (jw,)=1.0+,2.30.

Definindo Q =20, das equagdes de projeto, temos

X, =230

X, =OR, +X, =20x1+2.3=22.3Q

R

s

-1=2.65

50

B=R,(1+0%)=1x(1+20")=401Q

X, = AR, =2.65x50=132.50Q

B

401 23.1Q

X =
G 0-4

T 20-265

X, 223
o, 251.32-10°

—[L, =88.73nH

X, 11325
C,=1"2= —|C, =30.0pF
2 a)O 25132106
C, VX 1231 —|C, =1722pF
w, 251.32-10°

Calculo do indutor L:

Devemos dimensionar L¢ de forma que sua impedancia seja muito maior que a do coletor. Na
frequéncia ay, a impedancia no coletor € puramente resistiva e ¢ dada por
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.l , 1
R.=Z,(jo,) Z,(jo,)= ; ; =4.7Q

+
64— j44 64+ j44

e devemos ter

w L. >4 L.>18"TnH —>|L. =1uH

Calculo do indutor L;:

Tal como o indutor L, L, deve ter impedancia muito maior que a da base. Em @y, a impedancia da
base ¢ puramente resistiva e ¢ dada por

R, =Z, (jo, )/ Z, (jo,)= : — =310

J’_
1-j23 1+ ,2.3

e devemos ter

wyL, >3.1-> L, >123nH —|L, =1uH
Resposta em frequéncia e seletividade:

O grafico de resposta em frequéncia, obtido por simulago, encontra-se na Fig. 4.19. A seletividade
do amplificador ¢ aproximadamente 15.4.

16
14 1
12 1
10 1

Poténcia (W)

ON b O ®©
I

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Frequéncia (MHz)

Fig. 4.19: Resposta em frequéncia.

Obs:

Muitas vezes, a impedancia equivalente de grandes sinais do coletor ndo ¢ fornecida. Mas ¢
possivel fazer uma estimativa razoavel de seu valor, lembrando que a excursdo maxima de sinal no

coletor é (Ver =¥y, ) - No exemplo acima, para termos P, =15W de poténcia de saida, devemos ter
no coletor do transistor uma resisténcia R¢ tal que

2
[—,L :(VCC_VCEsat) (4.41)
2R,

Considerando V., , =0, pela equagdo 4.41 temos

12.5%

A capacitancia parasita de coletor para emissor do MRF233 ¢ igual a 320pF, e podemos modelar a
impedancia de grandes sinais do coletor por um circuito RC paralelo ou, através de uma transformagao
de impedancias, por um RC série, conforme a Fig. 4.20
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R1=4.4 Cout=2.1nF

Y - o Ve AMN i} o Ve
% lo % Rc=5.2 J~cce=320pF — % Vo

Fig. 4.20: Estimativa da impedancia de saida para grandes sinais do coletor.

Verificamos que a impedancia equivalente de saida ¢ Z:( ja)o)=4.4— j1.9, e ¢ ligeiramente

diferente que a fornecida pelo manual do transistor. Esta discrepancia pode ser facilmente explicada,
se considerarmos as capacitancias e indutincias parasitas do transistor. A conexdo do coletor ao
terminal do invélucro do transistor introduz uma indutincia L, em série e uma capacitancia C, em
paralelo, conforme a Fig. 4.21.

Ls

Cp

Fig. 4.21: Indutancia e capacitancia parasita produzida pelo invélucro.

Se olharmos com cuidado a Fig. 4.21, veremos que a resisténcia calculada pela equacdo 4.41, e
também o capacitor C,., sdo vistos no terminal de coletor modificados por uma rede de transformacgao
de impedancias em m. Este efeito torna-se mais preponderante em frequéncias elevadas. Portanto,
devemos, sempre que possivel, usar as impedancias para grandes sinais fornecidas pelo manual do
dispositivo.
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Capitulo 5

Osciladores Senoidais

O oscilador é um amplificador realimentado, cuja malha de realimentacdo produz polos no
semiplano lateral direito (SPLD). Do diagrama de blocos da Fig. 5.1, obtemos facilmente a equagdo
5.1 para funcao de transferéncia, e 5.2 para os pdlos.

(5.1)

(5.2)

O Vo(s)

Fig. 5.1: Diagrama de blocos de um amplificador realimentado.

Com a func@o de transferéncia instavel e um par de pdlos complexos no SPLD, o amplificador
oscila em uma frequéncia @,. Para determinarmos a frequéncia de oscilagdo @y e¢ a condicdo para
instabilidade, devemos abrir a malha de realimentacdo, conforme a Fig. 5.2, e obtermos o ganho de

malha 4, (jo)=V,(j®)/V, (jo). O critério de Barkhausen estabelece que a condi¢do necessdria

para haver oscila¢do na frequéncia wy seja 4, ( jo, ) =1, ou de forma equivalente pelas equagdes 5.3 e
5.4.

A, (jo)=A4H,(jo)H,(jo)

Re[ 4, (jo,)]=1 (5.3)
Im| 4, (jo,)]=0

A, (]a)) =AH, (ja))H2 (]a))

|4, (jo,)|=1 (5.4)
<4, (jo,)=0
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Vin(s) o I A H1(s) l%—‘—o Vo(s)

VA(s) O H2(s)

Fig. 5.2: Amplificador em malha aberta.

Na pratica, utilizamos a condi¢do suficiente estabelecida pela equagao 5.5.
4, (jo)=AH, (jo)H,(jo)
|4, (joo, )| 21 (5.5)
<4, (jo,)=0

A funcdo de transferéncia H (s) pode possuir mais de um par de polos no SPLD, o que estabelece

mais de uma frequéncia de oscilagdo. Entretanto, os osciladores sdo limitados em amplitude, devido as
ndo linearidades na regido de grandes sinais. O mecanismo de limitacdo se da pela redugdo do ganho
de malha até a unidade. Neste processo, somente um par de pdlos permanece exatamente sobre o €ixo
imaginario, enquanto os outros migram para o semiplano lateral esquerdo (SPLE).

5.1 Osciladores LC

Os osciladores RC, que utilizam amplificadores operacionais opamps como componente ativo,
possuem frequéncia maxima de oscilacdo na faixa de alguns MHz. Isto se deve as limitagdes de slew-
rate ¢ frequéncia de corte superior dos opamps. Normalmente, os osciladores de elevada frequéncia,
na ordem de centenas de MHz, utilizam circuitos LC transistorizados.

As configuragdes mais comuns sdo a Colpitts e Hartley, e outras derivadas para osciladores a
cristal.

5.1.1 Oscilador Colpitts em Base Comum

O circuito da Fig. 5.3 ¢ um oscilador Colpitts em base comum; o capacitor C, ¢ grande suficiente
para garantir o aterramento da base na frequéncia de oscilagao.

§Rb1 gL §RL

| = C1
[ @

% Re - c2

Fig. 5.3: Oscilador Colpitts em base comum.

| +

0 Vo(t)

= Cb § Rb2

A corrente de polarizacdo /¢, é calculada considerando a excursdo de sinal no coletor. Da mesma
forma que nos amplificadores em classe A, com carga AC, se a amplitude do sinal for V,, a corrente
Ic, devera ser no minimo ¥, /R, , onde R, ¢ a resisténcia equivalente no coletor. Desta forma,

calculamos /¢, por
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V
I, = R—”’ (5.6)
L
Uma vez calculada a corrente de polarizagdo /¢, no coletor, abrimos a malha de realimentagdo, e
representamos o circuito no modelo AC de pequenos sinais, conforme a Fig. 5.4. A capacitancia
parasita entre base e emissor C, € a resisténcia de entrada do amplificador em base comum 7,, devem
ser representadas no circuito em malha aberta, para que o diagrama de blocos da Fig. 5.2 seja valido.

Vo

Vin

= L § RL C2—— —=Cbe § Re § re

.|||_.

Fig. 5.4: Oscilador Colpitts em malha aberta.

Substituindo o transistor pelo seu modelo de pequenos sinais em base comum, temos o circuito da
Fig. 5.5, onde

C,=C,+C,,

R/ =R, /v,

I} 0 VA

Vo
1
= Cb'e @\ gmVin % L § RL c2— § R'e
=

@Vin § re

Fig. 5.5: Modelo AC do oscilador Colpitts.
A fungo de transferéncia H(s)=V,(s) / V,,(s) ¢ dada por

H(s)

B gmC,R,R'Ls’
C,CiLR,Rls* + L(R.(C, +C;)+CR,)s* +(RIR, (C, +C})+L)s+R,

(5.7)

Para encontrarmos a condi¢do de oscilagdo, vamos considerar o peso de R; € R’, separadamente em
H(s), ou seja, H,(s)=H(s) para R, tendendo a infinito, ¢ H,(s)=H/(s) para R’ tendendo a
infinito. Da equagdo 5.7, temos que

, gmC,R'Ls’
H =lim H(s)= 5.8
((5)= Jim H(s) CCLR'S +LC,s* + R (C, + C})s +1 ©-8)
€
. gmC\R, Ls
H =1lim H(s)= 5.9
2 (5) R (5) C,GLR,s> +L(C,+Cy)s+R,(C +C;) £-2)

Substituindo s = jo nas equacdes 5.8 € 5.9, temos
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H, (o) ~gmCR L&’ (5.10)
(1-LC@*)+ j(R(C + ) - C,C LR’
(§
jgmCR, Lo (5.11)

H, (jo)=
(/@) (R,(C,+C;)-CCILR, 0" )+ JL(C, + )
(

Analisando a equagdo 5.10, verificamos que a condi¢do <H, ja)o) =0 ¢ alcangada quando
J(R(C +Cy)o, - CC LR @, ) =

onde obtemos

1 1

@, = = (5.12)

\/ L GG [ G(G+G)

G +G C+C,+C,,

Substituindo a equagdo 5.12 em 5.10, temos que
C, C,
H,| jo,,—= |=gmR| 1+—= 5.13
{JOCJ g L( QJ (5.13)
e a condigio |H1 (jo,.Cs/C, )| >1 implica em
G, Ioamk, (5.14)
C gmR)!

Analisando a equagdo 5.11, verificamos que a condi¢do <H, ( ja)o) =0 ¢ alcangada quando
R, (C +C;)-CCiLR,w; =0

onde também obtemos

o, = 1 __ 1
\/LCICZ LCI(C2+Cb'e)
C +C, C+C,+C,,
Entretanto, o ganho é dado por
H, (mQJ _ g (5.15)
G 1+ &
Cl
e a condicdo |H2 (ja)O,Cz'/C1 )| >1 implica em
%ngRL -1 (5.16)

1
O ganho em malha aberta |H (jar,.Cy/ C1)| ¢ dependente de R; e R’,, sendo uma associacdo do
|H1(ja)0,C2’/C1 )| com |H2(ja)0,C2’/C1 )| Podemos verificar no grafico da Fig. 5.6 que
|H ( Jj@,,C, /C, )| possui um valor maximo, que certamente estd proximo a interse¢do das curvas de

|H1(ja)0,C£/C1)| € |H2 (ja)O,Cé/Cl)

, e arelagdo otima de C,/C, encontra-se no intervalo
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1-gmR' C!
&SiﬁngL—l
gmR

e 1

Igualando as equagdes 5.13 e 5.15, obtemos a equagdo 5.17 como uma boa aproximagao para o

valor 6timo de C,/C, .
G_oR ) Gt Ce | R (5.17)
G R G r, /IR,

IH: o)

IH, (o)l

C,
C,

Fig. 5.6: Efeito de R; e R’, no ganho de malha aberta.

Obs:

A frequéncia de oscilagdo exata , obtida da condicdo <«H ( ja)o) =0 aplicada diretamente a equacao
5.7¢

[ 1 1 1
w, = — t— T = ;
’ \/L% ReRLCICZ I C1C2
G+G C +C,

5.1.2 Oscilador Colpitts em Emissor Comum

O circuito do oscilador colpitts em emissor comum, juntamente com o modelo AC, encontra-se na
Fig. 5.7a ¢ b. Na frequéncia de oscilagdo, o indutor XL ¢ um choque para RF (circuito aberto),
enquanto o capacitor C, aproxima-se de um curto-circuito.

A analise deste circuito ¢ similar a desenvolvida no item anterior, e os resultados obtidos para
frequéncia de oscilacdo e relacdo entre os capacitores sdo

0, = ! (5.18)
TN
G +C,, +C
€
L &% G op (5.19)

gm(Rb //hie) B G

Também temos uma relagdo entre capacitores, onde o ganho de malha € préximo do maximo, dada
por
G +C,, R,

= 5.20
¢ Rk, 520
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+ C1 )J
— Vcc = Cb § Rb1 RL Q

—-= C1 = C2

%sz Re L b)
=

(a)

Fig. 5.7: Oscilador Colpitts em emissor comum: a) circuito completo; b) modelo AC.

5.1.3 Oscilador Hartley em Base Comum

O oscilador Hartley € o dual do Colpitts, e seu circuito completo em base comum, juntamente com
o modelo AC, encontra-se na Fig. 5.8a e b. Proximo a frequéncia de oscilagdo, os capacitores Cy € C,
aproximam-se do curto-circuito.

§RL =cC

Rb1 § Q L2
L2 Q

O Vo(t) § Re § RL I c L1

Cb

= Rb2§ % Re - (b)

(a)

Fig. 5.8: Oscilador Hartley em base comum: a) circuito completo; b) modelo AC.

A condig¢@o de oscilagdo implica em

o, IR (5.21)
(L +L,)C
€
! —1S£ngRL -1 (5.22)

gm(Re //re) L
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Também ¢ possivel determinar uma relagdo entre os indutores, onde o ganho de malha ¢ préximo
(5.23)

L_ | R _,
L R, /T,

~

do maximo, conforme a equagdo 5.23.

5.1.4 Oscilador Hartley em Emissor Comum
O circuito completo do oscilador Hartley em emissor comum, juntamente com o modelo AC,
encontra-se na Fig. 5.9a e b. Tal como no item anterior, proximo a frequéncia de oscila¢do, os

capacitores C, e C, aproximam-se do curto-circuito.

L1
—=C .
Vol(t)
Q c
T cb § Rb1 L2 o | ——or
RL
1 Q
§ RL L2 L1
¢+ 0 Vo(t) Rb2
Q +_—__ Vcce
Rb2 Re L N
T ° (b)
=
(a)
Fig. 5.9: Oscilador Hartley em emissor comum: a) circuito completo; b) modelo AC
A condigdo de oscilagdo implica em
1
®, = (5.24)
(L +L,)C
e
1 L,
——— < —=<gmR 5.25
gm(R, /1) L ot (6.25)
Também ¢é possivel determinar uma relagdo entre os indutores, onde o ganho de malha ¢ proximo
do maximo, conforme a equacgao 5.26.
L R
L _ L (5.26)
Ll Rb2 // hie

5.1.5 Ajuste da Frequéncia de Oscilagao
Podemos ajustar a frequéncia de oscilagdo do oscilador Colpitts utilizando um indutor variavel L,
ou adicionando um capacitor C em paralelo com o indutor, conforme a Fig. 5.10a e b. Neste caso a

frequéncia de oscilagdo ¢ dada por
W, = ! = ! (5.27)
! C(C +C,
L CV+7C1C2' LI C,+ (G4 G)

C +C, C+C,+C,,

1
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| +

— Cv

J‘ c2
T C1 RL

“a

Rb2

Re

4+——0 Vo(t)

- Ce

(b)

Fig. 5.10: Oscilador Colpitts com ajuste de frequéncia de oscilagdo: a) configuragao em base comum;

b) configura¢do em emissor comum.

A frequéncia de oscilagdao do oscilador Hartley pode ser facilmente ajustada usando um capacitor

variavel Cy no lugar de C.

5.2 Exemplo de Projeto

Como exemplo, considere o oscilador Colpitts em base comum da Fig. 5.3. Dimensionar o
oscilador para a frequéncia de 400kHz, dados:

—_—

Induténcia L =100uH .

Resisténcia de carga R, =10kQ.

2
3. Tensdo de alimentagdo V.. =10V".
4

Tensdo de polarizagdo de emissor V, =1V

5. Excursdo de tensdo no coletor igual a 10V.

6. p=500, C,, =0 (desprezivel) e V,, =0.7V".

Polarizacao:

Pela especificagdo de excursdo de tensdo no coletor, temos

A tensdo de base é

€ consequentemente

_ ' m

V

Ve, =1+0.7=17V

Ve, =17V

Ve =10-1.7=83F

“ R, 10-10°

Ve =1> R, =1> R, x1-107 =1—|R, =1kQ
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Considerando a corrente que circula por R;; € R iguais, € dez vezes superior a I, temos

/ _1-10*3_1-10*3_2 y
W= g 500 M

1

Rh]

Ve, 17
Rb2 _[—ZW—) sz =85kQ

Ry,

Ve 83
Ry == = Ry = 41540

Ry,

=1, =10x1, =10x2-10° =20u4

O capacitor C, deve ser um bypassing para frequéncia de oscilacdo. Podemos, por exemplo,
dimensiona-lo para frequéncia de corte de 10kHz. Temos entdo que

po=lr 20020 50
I, 2-10

1 1
C, = = >C, =1.450F
" 2xx10-10° xR, // R, [k, 27x10-10° x415-10° //85-10° //13-10°

Dimensionamento dos capacitores de realimentacio:

Pela frequéncia de oscilagdo temos

o :;_)(zﬂx40().1()3)2 = ! - C+G =631.65-10° (5.28)
L& 100-10°° X& G
C +C, ¢ +G,

Assumindo o valor 6timo para razao entre os capacitores, temos

3 3
%:\leiL/ e 0 10 1?)026 _1%%:19 (529)
LoV \/1.103//(’/TJ \/1.103//( ' ) !

1-107°

Cq

Solucionando o sistema de equagdes formado por 5.28 e 5.29, temos finalmente

O circuito completo e a forma de onda do sinal de saida vo(t) encontram-se na Fig. 5.1lae b

respectivamente. Podemos notar que o sinal de saida ndo ¢ puramente senoidal, tendo uma deformagao
visivel na parte inferior, e a excursdo ¢ de aproximadamente 10V de pico. Isto se deve ao mecanismo
de limitagdo da amplitude do sinal, que neste caso é o corte e saturagdo da corrente e tensdo de coletor.
Uma forma eficiente de limitacdo da amplitude, com baixa distor¢do harmonica, pode ser encontrada
em: “Clarck & Hess: Communication Circuits: Analysis and Design; Addison-Wesley; paginas 222 a
229.7
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* 20
18 -
Rb1 " Rt 161
100 10k
% 415k ’ s 141
v o 12
+ cc T
= ov —O Vo(t) g 10 |
. = C1 2 g
Q 1.7n E 6 -
4
L Cb Rb2 2
1.45n 85k Re 1 c2
1K 31.7n 0 T T T T
990 992 994 996 998 1000
1 Tempo (us)
® (b)

Fig. 5.11: Exemplo de projeto de oscilador Colpitts: a) circuito completo; b) sinal de saida.

5.3 Oscilador a Cristal

Os osciladores LC apresentados anteriormente possuem frequéncia fortemente dependente dos
capacitores e indutores do circuito. Estes componentes sofrem variagdes com o envelhecimento, a
temperatura, a umidade e a pressdo. Estes fatores, somados as componentes parasitas do transistor,
tornam a frequéncia do oscilador instavel. Em muitas aplicac¢des, ¢ fundamental que o oscilador tenha
frequéncia estabilizada e com variacdo de alguns ppm somente. Estes circuitos s6 podem ser
implementados com materiais piezelétricos como por exemplo, os cristais de quartzo.

5.3.1 Cristal Oscilador

Os cristais de quartzo, assim como algumas ceramicas, possuem propriedades piezelétricas, ou seja,
sofrem deformagdo mecanica quando submetidos a uma diferenca de potencial e vice-versa, conforme
a Fig. 5.12. Devido as suas propriedades elasticas, uma lamina de quartzo possui varios modos de
vibragdo, em frequéncias muito precisas, € com baixissima sensibilidade as alteragdes de temperatura,
umidade e pressdo. A frequéncia de ressondncia no modo dominante depende das dimensdes da
lamina e do tipo de corte. Em geral, os cristais sdo construidos de forma a inibir seu funcionamento
nos modos de vibragdo superiores. Devido as dimensdes praticas do cristal, a frequéncia de
ressonancia no modo fundamental esta limitada até valores em torno de 20MHz. Os cristais podem ter
angulos de corte especificos, que permitem seu funcionamento em modos de vibra¢do superiores,
sobretons, onde conseguimos frequéncias de oscilagao proximas a 200MHz.

Terminal
? Contato de Metal

< +

/
. //\ T T

Lamina de Quartzo

[
Terminal

Fig. 5.12: Cristal de quartzo.
O equivalente elétrico do cristal e o simbolo normalmente usado sdo apresentados na Fig. 5.13a e

b, respectivamente. Podemos notar a associagdo em paralelo de N circuitos RLC série, representando
os varios modos de vibragdo, e um capacitor C,, que € a capacitancia de placas paralelas dos contatos.
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c o rY rY
LN
L1 L2 L3 i
—/
- Cp c1 c3 c3 CN I
R1 R2 R3 RN (b)
O
(a)

Fig. 5.13: Cristal oscilador: a) modelo elétrico; b) simbolo.
Os cristais projetados para operar no modo fundamental podem ser representados como na Fig.
5.14a. Uma das principais caracteristicas destes dispositivos ¢ o elevadissimo fator de qualidade do

circuito RLC série, que o torna essencialmente reativo. Entdo, podemos calcular a impedancia
desprezando R,, onde obtemos facilmente que

Z(s)

De forma melhor, fazendo s = jo , temos

. §?L,Cy +1
s’ LyCsCp+5(Cy+Cp)

®* — w?
Z(jo)=—] -5 5.30
(Jo) ’wc,,(wz—w;j (5.30)
onde
1

o = (5.31)

’ LSCS
w, = G+ Cp (5.32)

L.C,C,

Verificamos que o cristal possui duas frequéncias de ressonancia, uma série s e outra paralelo wp,
conforme a Fig. 5.14b.

Reatancia
A

Rs

(b)

(a)

Fig. 5.14: Cristal no modo fundamental: a) modelo elétrico; b) curva de reatancia.

As principais caracteristicas dos cristais osciladores sdo:
1. Frequéncias ws e wp muito proximas.

2. Elevado fator de qualidade O, na ordem de milhares.
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3. Elevada estabilidade das frequéncias de ressonancia.
Exemplo:

Calcular as frequéncias de ressonancia e o fator de qualidade de um cristal oscilador, operando no
modo fundamental, com as seguintes especificagdes: C, =4pF, C,=0.04pF, L,=250mH e

R, =125Q.
Das equagdes 5.31 e 5.32, temos
I 1
JLsCs  N250-107 x0.04-10°

-12 -12
w0, = St _ \/ 004-10 " +410 0049876107 rd/s —[7, =1.5994874MILz
L,CsC,  N250-10° x0.04-10 2 x4-10

wgLg  1-10"x250-107
= = _)
R 125

s

CUS:

=1-10"rd/s — | f; =1.5915494MH: |

0 0 =20000

Observe que o capacitor Cy € muito pequeno e o indutor Lg € muito grande, e estes valores nao sao
compativeis com as dimensdes fisicas do cristal, que mede alguns milimetros. Mas na verdade estes
componentes nao existem, sdo apenas partes de um modelo elétrico para um dispositivo eletro-
mecanico. Os valores irreais destes componentes ¢ consequéncia do elevadissimo fator de qualidade
associado.

5.3.2 Oscilador Colpitts a Cristal
Analisando a equacdo 5.30, verificamos que o cristal apresenta reatincia indutiva para qualquer
frequéncia no intervalo [aJS,a)P], e a indutincia equivalente varia de zero a infinito. Podemos

substituir o indutor do oscilador Colpitts pelo cristal, que assumira a sua fun¢do. Obrigatoriamente, a
frequéncia de oscilagdo estard entre @, e @, , pois todos os valores possiveis de indutancias estdo
contidos neste intervalo.

Conforme j4 analisamos, a frequéncia de oscilagcdo ¢ dada por

B 1

(00—
\/ [ CIC 2’]
Cl C

que ¢ a ressonancia do circuito LC paralelo da Fig. 5.16a. Ao substituirmos o indutor pelo cristal,
temos o circuito LC da Fig. 5.16b, cuja frequéncia de ressonancia ¢

CS+CP+i2,
C +C;

L.C, (CP + GG ')
C +C,

(5.33)

w, =

Sabemos que
GG

C.xC,+—=—
S o o

e aplicando esta condigdo a equagdo 5.33, lembrando que 1+ x =1+ x/2 quando |x| <1, temos que

a frequéncia de oscilagdo é
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H;CS/(C”CQCZC'J cC
+ ’
= L2 = 1+1CS Co+ 2 ||z (5.34)
L Cy 2 G +G

A capacitancia Cs é da ordem de 10™°F, enquanto as outras capacitincias estdo na faixa de 10"°F.
A equacdo 5.34 mostra que @y € virtualmente igual a @s, com erro na faixa de 0.1%.

Cp
|1
L [
Ia'a'e '
Ls Cs
O—4 ¢+—O 0_._f'WY\—”_._o
|1 |1
1T 1T
C1 C'2 I I
11 1
(a) C1 Cc2
(b)

Fig. 5.15: Carga reativa do oscilador Colpitts: a) sem cristal; b) com cristal.

O circuito da Fig. 5.16a ¢ um oscilador Colpitts, em emissor comum, com cristal, também
conhecido como Pierce. O Indutor XL tem a funcgdo de polarizar o transistor, mas € um circuito aberto
na frequéncia de oscilag@o.

* § RL Vol(t)
o) XTAL
§ Rb1 XTAL II:“
L 0 Qv | ]
§ RL == C1 —=C2
Q % Rb1 Rb2
- C1
% Rb2 - C2 Re :
% T ce =
mm | ®)

(@)

Fig. 5.16: Oscilador Colpitts a cristal: a) circuito completo; b) modelo AC.

A relagdo entre os capacitores C; e C,” deve respeitar a equacdo 5.20. Como o cristal pode assumir
qualquer valor de reatancia indutiva, em principio, C; e C,’ podem ter qualquer valor, desde que a
relacdo imposta por 5.20 seja mantida. Entretanto, quando substituimos o indutor pelo cristal,
adicionamos a resisténcia Rg. O calculo da condic¢ao de oscilagdo realizado anteriormente considerou o
circuito equivalente da Fig. 5.17a, mas com a presenga de Rg temos o circuito da Fig. 5.17b. Uma
forma pratica de estabelecermos uma equivaléncia entre os dois circuitos ¢ forgar o fator de qualidade
associado a L e Rg ser muito maior que os fatores de qualidade de C; e C;’, considerando os resistores
R, € R; como perda. Desta forma temos que

w,L
> w,C\R,
S

w,L

> 0,C,R,
S

As inequacgdes acima sdo satisfeitas bastando fazer
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w,L

> w,(CR, +C)R,)

S

onde
R, =R, /IR, /h,
¢, =C,+C,,
Multiplicando  ambos os lados da equacdo por @,
] = 1/L(CP +C,Cy/(C, +Cy)) , temos que

1

Rg| C, +7C1C2 -
C +C,

> o, (CR, + C,R,)

(&

lembrando  que

Da equagdo 5.20, podemos fazer C, =C,{/R, /R, , e a inequagdo acima ¢ satisfeita fazendo

. JOC2RR, +207C2R R R, + @} C2R,R, +4
>

‘ 2w,+[R, Ry

o . A e e 'e'e WENVYYY
RL T C1 c2= % Rb RL % = C1
o . o o

(5.35)

C'2 7

O

Rb

(a) (b)

O

Fig. 5.17: Malha de realimentacdo do oscilador Colpitts: a) sem cristal; b) com cristal.

5.3.3 Exemplo de Projeto

Como exemplo, vamos dimensionar o oscilador Colpitts da Fig. 5.16, com as seguintes

especificagoes:

1. Cristal oscilador de 1MHz: f; =999678.83Hz; f,=1019476.37Hz; Lg =0.254647909H ;

C, =9.95357648-10" F ; C, =2.48839412-10"° F ; R, =64Q).
2. Resisténcia de carga R, =5kQ.
3. Tensdo de alimentagdo V.. =10V".
4. Tensao de polarizagdo de emissor V, =1V".
5. Excursdo de tensdo no coletor igual a 10V.
6. p=500, C,, =12pF (desprezivel) e V. =0.7V".
Polarizacao:

Pela especificagdo de excursdo de tensdo no coletor, temos

I, u o 10
R, 5-10
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Vig=1> R, =1> R, x2-107 =1—|R,=500Q

A tensdo de base é

Vg, =1+0.7=17V

€ consequentemente

Ve =17V

b2

Ve =10-1.7=8.3

Considerando a corrente que circula por R;; € Ry, iguais, € vinte vezes superior a /,, temos

3 -3
82210 20t
B 500

1

Ry

v,
R, =— = L7 — —|R,, =21.25kQ
I, 8010

=1, =20x1, =20x4-10" =80u4

”
Ry == 53 — R, =103.75kQ)|
IR

80-10°

O capacitor C, deve ser um bypassing para frequéncia de oscilagdo, por exemplo 10kHz. Temos
entdao que

I
h, =2 = 0'02_66 =6.5kQ
V, 4-10
3
r S e 85105 990
p+1 501

1 1
C = = —|C, =12uF
© 27x10-10°xr, 27x10-10° x25.95

Dimensionamento dos capacitores de realimentacio:

Pela equagdo 5.35 temos

JOC2RR, +20C2R R, R, + G C2R,R, +4
2wy R, R

C >279pF

C >

Podemos escolher, por exemplo,
C =InF

Pela equagdo 5.20, que prevé a relag@o entre os capacitores, temos

’ 3
G _G+G. _ R _ R, _ |10 - =1.05[C, = InF]
C C R, \R,//R,//h. V47510

O indutor XL deve ter reatancia muito elevada na frequéncia de oscilagdo, representando um
circuito aberto. Podemos fazer X,, > R, , e um valor que satisfaz a esta condigao ¢
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O circuito completo e a forma de onda do sinal de saida v, (z) , obtida por simulacdo, encontram-se
na Fig. 5.18a e b respectivamente.

Observe que a excursdo de sinal é um pouco menor que 10V, isto se deve a dissipagdo de poténcia
nas outras resisténcias do circuito, inclusive Rs, que ndo foram consideradas.

20
XL 18
C 10m ?kL 16
Rb1 = 14
103.75k ~ XTAL =2
| 8 12
1 ch —||:|| O Vo(t) é 10 |
- o |
£ 8
Q < 6
—-— C1 4 1
1n 2
Rb2 - C2 Re Ce
21.25k 1n 500 1.2u 0 T T T
T 0 1 2 3 4
_|_: ' Tempo (us)
(a) (b)

Fig. 5.18: Oscilador Colpitts a cristal: a) circuito completo; b) tensdo de saida.

5.3.4 Oscilador Colpitts com Cristal em Ressonancia Série

Os cristais osciladores possuem impedancia muito baixa na frequéncia de ressonancia série ws, €
podemos usar esta propriedade para estabilizar a frequéncia de um oscilador. Considere o oscilador
Colpitts em base comum da Fig. 5.19. Verificamos que a malha de realimentacdo so esta fechada na
frequéncia ws, onde o cristal possui impedancia baixa. O oscilador deve ser projetado como no item
5.1.1, e com frequéncia muito proxima de ws. Entdo, interrompemos o caminho da realimentacdo e
introduzimos o cristal, que forga as condi¢cdes de mddulo e fase permanecerem muito proximas de ws.

L § RL
§ Rb1

il O Vol(t)

—_ Vcc

F a = C1
XTAL
0
= Cb §Rb2 %R 1.,

Fig. 5.19: Oscilador Colpitts com cristal em ressonincia série.

5.3.5 Oscilador Pierce com Porta Légica

Os equipamentos digitais, como microcomputadores, microcontroladores, etc..., necessitam de
frequéncias de clock muito precisas, e por isso utilizam osciladores a cristal. Uma forma eficiente e
econdmica de implementa¢do de osciladores, ¢ o emprego de portas ldgicas na regido proibida.
Conforme pode ser visto na Fig. 5.20, a porta inversora, para tensdes de entrada dentro da regido
proibida, se comporta como um amplificador inversor de alto ganho. Podemos forgar a porta inversora
a polarizar-se no meio da regido proibida, conectando a entrada com a saida através de um resistor de
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valor elevado. Fazendo a realimentacdo apropriada, obtemos o oscilador Pierce da Fig. 5.21a. No caso
de uma porta CMOS temos circuito equivalente da Fig. 5.21b.

Regido de

1 / alto ganho

Fig. 5.20: Porta logica inversora.

O Vo R q
AV 0 Vo
R
— Vvdd
Il =
C2— XTAL == C1 = I I
— — C2— - C1
(a) = =

(b)
Fig. 5.21: Oscilador Pierce com porta inversora: a) forma geral; b) porta CMOS.
O modelo AC em malha aberta, para determinacdo da condi¢do de oscilagdo, encontra-se na Fig.

5.22. O cristal atua como um indutor L, os transistores MOSFET sao uma fonte de corrente controlada
por tensdo, e com resisténcia de saida R,. O resistor de polarizagdo R foi desprezado, por ser muito

alto.

VO

V|n

Vin

Fig. 5.22: Circuito em malha aberta, para analise das condig¢des de oscilagao.

De forma idéntica ao item 5.1.1, podemos determinar duas fungdes de transferéncia
[V, (s) e H,(s)=V,(s)/V,(s), a primeira desconsiderando R, (R, =) e a tltima

desconsiderando Rs (R; =0).

Temos para os dois casos que a condicao de fase ¢ alcancada em

o, - [0S (5.36)
LC,C,
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. Lgm
H (jo >1 5.37
1(.] 0) RS(C1+C2) ( )
e
. R gmC,
H, (Jmo)z%m (5.38)
2
Igualando as equagdes 5.37 e 5.38, temos
G 1 (5.39)

a)O \' Ro RS

Multiplicando o numerador e o denominador da equagdo 5.37 por C;C5, temos

LCC, gm Sy 8"
(C,+C,)R,CC, R

> @} (5.40)
SCI C2 ’

Substituindo a equagdo 5.39 em 5.40, temos que o capacitor C, deve respeitar a inequagao

R
c, <& % (5.41)
a)O RS

Portanto, temos como equagdes de projeto do oscilador, o sistema 5.42

c 1
N S
O RAs (5.42)
R
c <& R
a)O RS

Aparentemente, C, pode ser zero, pois o cristal pode representar qualquer valor de reatancia
indutiva. Mas nos calculos acima, ndo consideramos a resisténcia de entrada do amplificador, pois é
extremamente elevada. Esta resisténcia, embora muito alta, ¢ a capacitancia parasita no gate dos
transistores, limitam o valor minimo de C,. Na prética, utilizamos valores C, préximos de C;.

Os parametros R, e gm ndo sdo fornecidos pelos fabricantes, e por isto, o dimensionamento destes
osciladores ¢ feito por estimativa. Em geral, os datasheets provéem aplicagdes das portas 16gicas como
osciladores, e os valores dos capacitores sdo fornecidos. A ordem de grandeza dos capacitores ¢ de
algumas dezenas de pF.

A analise realizada nesta se¢do se aplica ao oscilador Colpitts da Fig. 5.16a, quando utilizamos
transistores MOSFET ou JFET no lugar dos bipolares.
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Capitulo 6

Modulacao de Amplitude

A modulagdo de amplitude (AM) é uma forma eficiente de codificagio do sinal na frequéncia. E
muito usada nas transmissdes de radio e televisdo, e ¢ de simples implementagao.

A modulacdo AM ¢ feita simplesmente alterando a amplitude de uma senoide em alta frequéncia
(portadora), proporcionalmente a um determinado sinal modulador. Desta forma, a informagdo é
enviada no entorno da frequéncia da portadora.

Matematicamente, o sinal AM possui a forma
v(t)=A[1+mf (t) Jcos(a,t) (6.1)
Onde:

e A4 ¢aamplitude da portadora ( 4cos(awt)).

e m ¢ o indice de modulagdo, que varia entre 0 e 1.

o f (t) ¢ o sinal modulador (voz, musica, dados, etc...), com modulo maximo igual a 1 ¢ média

zero, ou seja, max|f(t)| =le f(t)=0.

Considerando, como exemplo, f(¢)=sin(w,?), ¢ sendo , <a,, o grafico de v(¢) tem a forma

da Fig. 6.1. Podemos observar duas envoltorias de frequéncia @, delimitando a portadora em @,. O
indice de modulacao pode ser obtido facilmente do grafico, sendo

_C-B

= 6.2
" C+B ©.2)

Fig. 6.1: Sinal AM no tempo.
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O maior indice de modulagdo m =100% ¢ alcangado quando B=0.

A representagdo do sinal AM no dominio da frequéncia, ¢ obtida aplicando a transformada de
Fourier ao sinal v(t).

Flv()]= F[A(l + mf(t))cos(coot)J

Lembrando que a transformada de Fourier de uma multiplicagdo no tempo, é uma convolugdo na
frequéncia, temos

Fv(t)]=V (0)= iF[A(l +mf (£)) ] * F[cos(ayt) ] (6.3)

Aplicando a propriedade de linearidade da transformada a equagéo 6.3, temos
A
V(w)= E(F[l] + mF[f(t)]) * F[cos(a)ot)]
V()= iF[l] * F[cos(a) t)} + A—mF[f(t)} * F[cos(a) t)]
2z ¢ 2r ’

V(a))=7rA5(a))*(5(a)+a)0)+5((0—a)o))+%AmF(a))*(5(a)+a)0)+5(a)—a)o))
ou de forma melhor
V(a))=7rA(5(a)+a)o)+5(0)—wo))+%AmF(a)+a)0)+%AmF(a)—a)O) (6.4)

onde & (a)) ¢ a fungdo impulso.

Considerando F (a)) limitado em frequéncia, temos o grafico simbolico da Fig. 6.2. Aplicando as

convolugdes da equacdo 6.4, temos finalmente o espectro de frequéncias do sinal modulado,
representado na Fig. 6.3. Este tipo de modulagdo é chamada de AM DSB (Double-Side Band) com
portadora.

-0 ®,

m

Fig. 6.2: Representacdo do sinal modulador no dominio da frequéncia.

F(w)
A A A
-~y -0, -0yt -0, tm, o, W, to,, ®
MAF(o+o,) MAF(®-0,)

Fig. 6.3: Representa¢do no dominio da frequéncia, do sinal modulado.

A poténcia média do sinal AM P,, esta distribuida pela portadora P. e a modulagio P,,
conforme as equagodes abaixo
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2 2. 2 _
P, =P +B =2 A (65)
2 2
A maxima poténcia do sinal é alcangada quando m =1, ou seja, 100% de modulagdo. A poténcia da
portadora ndo € aproveitada. Portanto, € comum em alguns sistemas de transmissdo, retirar a
portadora, obtendo a modulagdo AM DSB SC (Supressed Carrier), conforme a Fig. 6.4.

F(w)
A

ORI -®, -0t -0,to, o, .o,
MAF(o+o,) MAF(o-0,)

Fig. 6.4: Modulagdo AM sem portadora (AM-SC).

Ainda com o objetivo de concentrar o0 maximo de poténcia na informagao, utilizamos a modulagao
AM SSB (Single-Side Band), que ¢ obtida eliminando um dos lados do espectro de frequéncias,
conforme a Fig. 6.5a ¢ b. Em geral, utilizamos filtros mecanicos (cristal, SAW ou ceramico) de
elevadissima seletividade, para eliminar um dos lados. Uma técnica mais apropriada para
implementacdo destes moduladores em circuitos integrados, ¢ a utilizagdo de transformadores de
Hilbert, a capacitores chaveados, para modulagdo direta do sinal SSB.

F(w)
A
=00, -, @, cDO-‘-O‘)m o
MAF(o+o,) MAF(0-0,)
(a)
F(o)
A
RO -0, to,, -0,to,, [N To
MAF(o+®,) MAF(®-0,)
(b)

Fig. 6.5: Modulagdo AM SSB: a) sem a banda interior; b) sem a banda exterior.
Nos proximos itens, serdo apresentados alguns circuitos de moduladores AM.

6.1 Modulador AM de Alto Nivel

O circuito sintonizado, como todo amplificador, quando submetido a um sinal de entrada muito
elevado, limita o sinal de saida produzindo distor¢do harmonica. Entretanto, se o circuito for muito
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seletivo, os harmodnicos produzidos sdo filtrados, dando a impressdo que ndo houve corte nem
saturagdo do transistor. Uma analise cuidadosa mostra que o ganho de tensdo tende a zero, com o
aumento do sinal de entrada. O resultado final deste processo, ¢ manter uma senoide com amplitude
limitada na saida do amplificador. O mesmo ocorre com os osciladores, que mantém a amplitude da
oscilacdo constante e limitada pela tensdo de alimentagdo. Podemos usar este efeito para construir um
modulador AM, bastando variar a tens@o de alimentagdo proporcionalmente ao sinal modulador.

Considere o circuito da Fig. 6.6. Verificamos facilmente que o transistor Q; faz parte de um
oscilador Colpitts, em base comum, e ¢ alimentado pelo emissor de O,. Se polarizarmos O, de forma
que a tensdo no emissor seja V,./2, a amplitude do sinal no coletor de Q; serd V,./2, ou seja, a

tensdo de coletor variara de zero a Vc; este resultado foi analisado em detalhes no capitulo Capitulo 5.
Ao aplicarmos a tensdo AC v, () a base de Q», a tensdo no emissor serd v, (1)=V../2+v, (1), e

devemos ter o sinal no coletor de Q; variando de zero a 2ve(t). Assumindo por simplicidade que

v, (1) =V, sin(,t), temos que
v, (1)= %+ v, sin(w,1)
Sendo @y, a frequéncia de oscilagdo, muito maior que @y, teremos no coletor de O o sinal
e ()= 7, sin 1)+ [VT " sm(wmt)jcos(woz)
A diferenca de potencial em L; ¢
v () =ve (£)-v. (1) :(%+ v sin(a)mt))cos(a)ot)
e consequentemente, pela relago de espiras do transformador, a saida v, (¢) ¢
v, (1)

Colocando V. /2 em evidéncia na equagdo acima, temos finalmente que

N2(V, .
= m[%+ v sm(wmt)j cos(w,t)

2V, v .
vo(t):N—ﬂ 1+=—"sin(w, 1) |cos(m,t) (6.6)
N 2 .
é Rb3
c3
H KQZ Ce
i
0 Volt)
§Rb1: cv L1 L2 RL
— Vce
z 6 Vin(t) J l _i_
a1 TFCr
¥ D
T Cb
Re T ©2
? Rb2

=
Fig. 6.6: Modulador AM de alto nivel.
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Comparando a equagdo 6.6 termo a termo com 6.1, verificamos que

4=N2Vee
Nl 2

e o indice de modulagdo é

VC C

Os célculos acima, assumem que a razdo @,/®, ¢ muito grande, de forma que em relagdo ao
periodo da portadora @,, o sinal modulador comporta-se como uma fonte DC. Considere, por

exemplo, uma portadora em 1MHz e um sinal modulador senoidal em 1kHz. Em um ciclo da
portadora, 1us, temos um milésimo do periodo do sinal modulador, praticamente constante.

6.1.1 Consideragoes de Projeto
Corrente de polarizacio.

Consideramos em nossa analise que o oscilador possui excursdo de sinal maxima simétrica. Para
que isto seja verdade, € necessario que a corrente de coletor de Q; seja zero quando a tensdo for

maxima. Sabendo que a amplitude do sinal AC no coletor ¢ (VCC [2+V, sin(a)mt)) , devemos ter a

corrente de polarizacdo do coletor dada por

% +V,, sin(w,t)

I = - (6.7)

Ceq
onde R¢., compreende todas as cargas resistivas em paralelo com L,, inclusive R; refletido.

Fazendo ¥, =0, colocamos o circuito em repouso, sem sinal de modulacdo, e pela equagdo 6.7,
temos

1
Ie, =5 (6.8)

Ceq

Mas a equacdo 6.7 mostra que a corrente de coletor deve acompanhar as variagdes do sinal
modulador. Analisando o circuito da Fig. 6.6, concluimos que a tensao na base de O, deve ser

V
Via =V, (t)""%"' VBqu

€ consequentemente

R
g (6.9)

V
v, =lv () +—< 4V,  —V, |—t2—
bl (zn() 2 BEq2 dJRbl‘f‘sz

Entdo, podemos calcular a tensdao no emissor de Q; e consequentemente /c;, de forma que

V. R
(vin (t) + % + VBqu - V;! jR-ﬁzR + Vd - VBqu
I = - bl Th2 (6.10)

e

Assumindo, de forma razoavel, que V,, , =V, , =V, na equagéo 6.10, temos

R R V
[o=— 2y 1)+ 12 cc (6.11)
TRy R " R R, 1Ry 2

Substituindo v, (1) =V, sin(w,) em 6.11, temos
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@+Vm sin(w,t) Q+Vm sin (o, t)
I, =—2 =] =2 (6.12)
l R, (Rbl +R,, ) l chq
R

b2
Vemos da equacdo 6.12, que a condi¢cdo imposta por 6.7 ¢ facilmente atendida.

A tensdo no emissor de O, deve ser pequena, em torno de 1V, para ndo limitar a excursdo de sinal
no coletor.

Capacitor Cs.
O capacitor C; deve ser um bypassing para o sinal modulador. Devemos escolher uma frequéncia

wcs abaixo da minima de v, () e calcular

c = (6.13)
a)C3RC3

onde R¢; € a resisténcia vista por C;. Uma andlise detalhada do circuito, mostra que
1
1 1 R,
+ +
Ry Ry +Ry,//(h,+(B+1)R,) R,(R,+R,)(B,+1)

(6.14)

iel
Capacitor C,.

Cy deve ser um bypassing para a frequéncia da portadora @y, € um circuito aberto para a maior
frequéncia de v, (t) . Devemos escolher uma frequéncia @, dentro deste intervalo e calcular

1
C, = (6.15)
Oy R,
onde a resisténcia R, vista por Cp &
Re, =Ry, /IRy, /I (hy +(B +1)R,) (6.16)

Capacitor C,

C. deve ser um bypassing para a frequéncia da portadora @y, € um circuito aberto para a maior
frequéncia de v, (t) . Portanto, devemos escolher uma frequéncia wc, dentro deste intervalo e calcular

I
C = I .« (6.17)
hie2 a)CeVT

., —————
“pB,+1

Um cuidado especial deve ser tomado durante a escolha de C,. O capacitor se carrega através do
emissor de (,, que possui impedancia muito pequena, mas se descarrega através de Q;, pois O, nao
consegue drenar corrente. O transistor Q; atua como fonte de corrente, € com valor

Vee | V., sin(ot)

I (1)=-2 - (6.18)

Ceq

Portanto, C, se descarrega através de uma fonte de corrente de valor I¢;, € para O, permanecer
sempre conduzindo, € necessario que a corrente /., seja sempre positiva. Entdo, devemos ter que

1 (1)=1.(t)+1 (1)=0 (6.19)

Sabendo que
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I, (t)=C, dvi;t(t) -C dvzt(t) = wC,V, cos(or) (6.20)

Substituindo as equagdes 6.18 e 6.20 em 6.19, temos
Ve | v, sin(at)

1,(1)=—2 - +CV, cos(wt)>0 (6.21)

Ceq

Assumindo que a frequéncia maxima do sinal modulador ¢ @,, a condig¢do I, (t) >0 ¢ alcangada,

para todo ¢, quando

N I, 1-4(V, V)
o <Veem W _ c, < U Vec) (6.22)

‘" 20,V R oV,

m’ m” Ceq

Em geral, neste tipo de modulador, as equagdes 6.17 e 6.22 sdo atendidas somente quando a razio
w,/w, ¢é muito elevada. Quando a equagdo 6.22 ndo ¢ satisfeita, em algum momento, o transistor Q>

corta, e a forma de onda do sinal modulado aparece distorcida, conforme a Fig. 6.7.

Uma forma mais eficiente de implementacao deste tipo de modulador, onde ndo ocorre o problema
do descarregamento de C,, ¢ a utilizagdo de transistores na configuragdo push-pull no lugar de Q,,
conforme a Fig. 6.8. Desta forma, as correntes de carga e descarga de C, sdo fornecidas e drenadas por
0> e Q; respectivamente, e somente a equagdo 6.17 deve ser atendida.

Vo(t)
A

Fig. 6.7: Sinal de saida do modulador AM com distor¢ao.
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Rb3
Q2
C3 D1 Ce
— ]l
D2
Q3

§ Rb1 |

| +

1
N
lw]

Re
? Rb2
J__

Fig. 6.8: Modulador AM de alto nivel, em configuragdo push-pull.

6.2 Modulador AM de Alto Nivel com Amplificador Classe C

Quando desejamos um sinal modulado em AM com elevada poténcia, por exemplo um transmissor,
podemos realizar a modulacdo diretamente em um amplificador classe C. Conforme analisado
anteriormente, estes amplificadores possuem a amplitude do sinal de saida determinada pela fonte de
alimentacdo. A Fig. 6.9 ¢ um exemplo de modulador, onde a carga sintonizada ¢ uma rede de
casamento de impedancias.

A tensdo de alimentagdo do amplificador classe C ¢ modulada pela fonte de sinal v, (t) , através do
estagio de saida em push-pull, formado por O, e O3, que se torna necessario devido a elevada poténcia
fornecida ao amplificador.

As consideragdes de projeto sdo as mesmas feitas anteriormente, sendo que neste caso, a portadora
¢ gerada pela fonte v, (¢) =V, cos(m,t).

Rb2

Q2
c3 D1 Ce
— ]

D2

Q3
= vec Rb1 L1
6, Vin(t) Rl c1 L2

ch +——""""— 0 Vo(t)

|1 ° l/ Q1 J

11 &

65 ve(t) ng T c2 § RL
: + :

Fig. 6.9: Modulador AM com amplificador classe C.
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6.3 Modulador Chopper

O modulador chopper consiste simplesmente em multiplicar o sinal modulador v,, (t) por uma

onda quadrada, sem nivel negativo, na frequéncia @y. Apds a multiplicagdo, o sinal é filtrado por um
amplificador sintonizado, conforme a Fig. 6.10. A operacao de multiplicagdo ¢ realizada por uma

chave analdgica SW, que interrompe o sinal v, (t), controlada por uma forma de onda quadrada

v (t), na frequéncia @y, e com amplitude V.

R
AN o O Va(t) Filtro ———o
i sintonizado !
6, Vin(t) CHAVE G\J Va(t) na Volt)
freqUéncia
Va(t) da .
portadora [ °
Fig. 6.10: Modulador chopper-.
A tensdo v, (¢) ¢ equivalente ao produto
v, (t)=v, (£)S(t) (6.23)

onde

Supondo S(t) uma onda quadrada simétrica e com frequéncia igual a @y, podemos representa-la

pela séria de Fourier

S(t)=%+%§“L(2;1+)’;)cos((2n+1)a)0t)] (6.24)

n=0

Substituindo a equagdo 6.24 em 6.23, temos

v, (1) ZVMT(t)Jr%%L;?Z) v, (t)cos((2n+ l)wot)} (6.25)

Sendo a saida obtida através de um filtro sintonizado em @, somente a componente em n=0 da
equacao 6.25 ¢ selecionada, ou seja,
24
v, (1) =", (t)cos(aw,t) (6.26)
T

onde 4 ¢ o ganho do circuito sintonizado. A Fig. 6.11 representa as formas de onda nas varias etapas
do modulador.

O modulador chopper admite a modulagdo AM sem portadora.
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v, () el > t

o) h N —1,,

:
C
C

Fig. 6.11: Formas de onda do modulador chopper.

6.3.1 Exemplo de Circuito

Um circuito pratico para implementacdo do modulador chopper encontra-se na Fig. 6.12. Os diodos
atuam como chave analogica, desviando o sinal v, (¢) para o terra, sob o comando de v, (¢). Desta
forma, geramos a tensdo v, (t) , conforme o diagrama da Fig. 6.10, que é amplificada e filtrada pelo
amplificador sintonizado em .

Para entendermos melhor o funcionamento do circuito, consideremos o modelo AC da Fig. 6.13.
Assumindo que o transformador tenha relagdo de espiras um para um, sem perda de generalidade, a

fonte v, () é refletida para o secundario, ficando em uma posi¢do simétrica na malha de diodos.
Quando v, (t) ¢ positiva, duas correntes de malha, /; e I, sdo criadas, e circulam pelos diodos criando

as quedas de potencial V. E facil verificar que a tengdo de base do transistor ¢ zero neste momento,
caracterizando a condi¢do de chave fechada. Entretanto, quando v, (t) ¢ negativa, os diodos

polarizam-se reversamente, tornando-se abertos. Nesta condi¢do, a malha de diodos pode ser retirada
do circuito, caracterizando a condi¢do de chave aberta, deixando a fonte v, (¢) ligada a base através
do resistor R;.
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VvCC

Va(t) 0 Vo(t)

:
{>|_.
2
-
7\
o

¥ b3

§ Re
R2

-VEE
Y D2 N\ p4
Vc(t)
= '

Fig. 6.12: Circuito de modulador chopper.

Fig. 6.13: Modelo AC do modulador chopper.

Ao passo em que o modulo de v, (t) aumenta, duas correntes, /; e I,, aparecem no circuito,

conforme a Fig. 6.14. Estas correntes estdo em sentido contrario as correntes de malha, nos diodos D;
e Dy, ou D; e D3, dependendo do sentido de /; e /,. Isto pode despolarizar um par de diodos, levando a
chave a condicdo aberta, impedindo o funcionamento correto do circuito.

Va(t) )J O Vot

YN
(e
|1
I
o
AWV
)
—

=

Fig. 6.14: Limite de operagdo do modulador chopper.

Assumindo, por consideragdes de simetria, que /, =1, =1 e I, =1,=1 , para que os diodos D; e

D, continuem conduzindo, e a chave permanega na condi¢ao fechada, devemos ter

I,-1,>0 (6.27)

89



Material ndo disponivel para publicago

Temos também que

I = Ve =2V, (6.28)
2R,
Vv
I =—" 6.29
T (6.29)
onde Ve V,, sdo as amplitudes de v.(7) e v, (¢) respectivamente.
Substituindo as equagdes 6.28 ¢ 6.29 em 6.27, temos que
Rl
v, <2 (Ve =20,) (6.30)
2

O mesmo resultado ¢ obtido para v, (t) negativa, e podemos expressar a condi¢do 6.30 de forma

mais genérica como

R,

v, ()<= (Ve-27,) (6.31)
R2
O circuito possui seletividade dada por
Oc = Ry (6.32)
w,L

e o0 modulo do ganho na frequéncia de ressonancia @ ¢

N BR,
[ ()| = (R +h,+(B+1)R,) (6.33)

e atensdo v, () é dada por

_ 2|H (je, )|
T

v, (¢)

v, (1) cos(w,t) (6.34)

6.4 Modulagcao AM por Dispositivo Nao Linear

Esta técnica consiste em somar os sinais modulador v, () e portadora v, (7), e aplicd-los a um
dispositivo ndo linear. Desta forma, obtemos um sinal v, (t) que € composto por uma série de termos,
e dentre eles algumas multiplicagdes cruzadas v, (f)xv. (7). O sinal v,(¢) ¢ filtrado por um

amplificador  seletivo, sintonizado na  frequéncia da portadora @y, e obtemos
v, (t) = A[l + mf(t)]cos(a)ot) . O fluxograma da Fig. 6.15 ilustra o procedimento.

V(1) Va(t) )
Vin(t) Y(v,(t) H(jo) F——>—ovor)

Ve(t)

Fig. 6.15: Fluxograma do modulador.

Podemos expandir a fungdo no linear Y[ v, (£)+v, (¢)] em uma série de poténcias e obter

m

v (1) =ag+ ], (v, () + v () (639)

n=1
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Considerando v, (t)=V, cos(w,t), a expansdo binomial da equagdo 6.35 gera uma sequéncia
infinita de termos multiplicados por cos(w,t), e outras de ordem mais alta. Sendo H (jw) um filtro

sintonizado em @y, somente 0s termos em cos(a)ot) sdo selecionados. Temos portanto, que o sinal de

saida é
v, (£)=V,|H (jo, )|[a1 cos(myt) +2a,v, (t)cos(@,t) + i[nanvm ()" cos(wot)ﬂ
n=3
ou de forma melhor

v, (t)=aV, |H(ja)0 )|[1 + 2&\@” (t)}cos(a)ot) +aV, |H(ja)0 )|i[n&vm (1) }cos(a)ol) (6.36)
a, =l a

1

Verificamos na equagdo 6.36 dois termos em cos(a)ot), o primeiro ¢ exatamente o sinal AM,

enquanto o segundo representa distorcdo do sinal. Entretanto, os termos da série de poténcias
decrescem com o indice n, € podemos considerar, em geral, que

v, (6)=aV|H (jo, )|{1 N (t)}cos(a)ot) (6.37)
a

No caso da fungdo quadratica, ndo ocorre distor¢do, pois a, =0 para n >3 . Este tipo de modulador

também aceita a modulagdo AM sem portadora, basta fazer a, =0.

6.4.1 Implementagdao com JFET

O circuito da Fig. 6.16 é uma forma pratica de implementagdo do modulador AM, que utiliza um
JFET como elemento nao linear. Sabemos que a corrente de dreno /; do JFET se relaciona com a
tensdo entre gate e source Vg, segundo a relagdo quadratica

2
v
I,=1, (1+i} (6.38)
vl

7

N1: N2

4+—0 Vo(t)

+

— Vcc

=
Fig. 6.16: Modulador AM com JFET.

No circuito da Fig. 6.16, temos que

Voo =V, (£)=|Vo| = ve (1) (6.39)

g5

Substituindo a equagdo 6.39 em 6.38, temos

I =1 (—v"” (1) v (t)Jz = Ipgs [V"” () =2 {e)ve () e o) (6.40)
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Considerando amplificador sintonizado na frequéncia @y, e v, (1) ="V, cos(w,t) na equagdo 6.40,

somente o termo em cos(®,t) é selecionado, de forma que a tensdo AC no dreno ¢

21, V.R, ( NIY
v, (1) = DS;—C(EJ v, (1)cos(@y)
P

e pela relagdo de espiras, temos que a tensdo v, (¢) ¢

v, (t)

_ 2 VR, (ﬂ

% szvm (t)cos(w,t) (6.41)

Observe que V,, deve ser sempre maior que V), , obrigando v, (¢) ter nivel DC diferente de zero.

Portanto, teremos obrigatoriamente modulagdo com portadora.

Se tivermos v, (¢)=V,,(1+mf (1)), a equagdo 6.41 torna-se

N1

(Ej(lmf(z))cos(woz) (6.42)

v (Z) — 2[DSSVCVmRL
o VP2
Podemos notar facilmente que as equagoes 6.42 e 6.41 representam a modulagdo AM com e sem
portadora, respectivamente.

Este circuito ndo gera distor¢do apreciavel, pois o dispositivo ndo linear ¢ de ordem 2, ou seja,
n=2.

6.5 Multiplicador Analégico - Célula de Gilbert

Os multiplicadores analogicos de quatro quadrantes sdo dispositivos muito empregados em
modula¢do e demodulagdo de amplitude, circuitos de mixers, multiplicadores de frequéncia, detectores
de fase, circuitos de processamento de sinais, etc. Uma topologia muito comum para implementagao
destes dispositivos € a célula de Gilbert, devido a sua elevada linearidade. O circuito da Fig. 6.17 é
uma célula de Gilbert padrao, implementada em circuito integrado. A célula ¢ composta por dois
amplificadores diferenciais, cujas correntes de polarizagdo sdo controladas por um sinal externo. As
correntes do circuito estdo indicadas na figura.

Considerando os transistores idénticos, e com £ muito elevados, temos que

v,
1,="> (6.43)

Chamando gm; e gm, as transcondutancias dos pares diferenciais 1 e 2, respectivamente, as
correntes I, I3, I, € I5s sdo facilmente calculadas pelo sistema

I +1 V.
h="g ey
I +1
I, = 1 y+gm1£
2 2 (6.44)
-1, v
ey remy
I -1 Vv
I = 12 s —gm

As correntes I, e Iy que circulam pelas cargas sdo dadas por
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V
I,=1+1,=1I +(gmz _gml)?x
(6.45)

y
Iy=I+1;=1 +(gm1 _gmz) £

Fazendo a aproximacdo de pequenos sinais para a transcondutincia dos transistores, ou seja,
gm=1I. [V, , temos

I +1,
m, = -
gm 2w,
(6.46)
I-1,
m., =
gm, 2,
Substituindo as equacdes 6.46 em 6.45, temos
I,=1 Vi,
411 ZVT
(6.47)
Vl,
I,=1+—
T
Finalmente, substituindo a equagdo 6.43 em 6.47, temos para as correntes nas cargas
vy,
2R Y,
(6.48)
vy,
I,=1+—
2RV,
Vece

]

Vo1 O——¢ 0 Vo2

t o
Vx
Yo!
+ O—I: llﬁly y |1-|yl
E—
vy ey
-0 Re
-Vee

Fig. 6.17: Célula de Gilbert.

Conhecendo as correntes I, € I3, podemos calcular as tensoes de saida V,; € V,,, ou seja,
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R
Vy=Vee =R L, =Vee =R I + ZRELVT VxV1

R (6.49)
Vo =Vee =R 1y =Vee =R, _ﬂVny

A saida no modo diferencial V, -V, , € obtida facilmente da equacdo 6.49 como

R
VoV = VY, (6.50)
e’ T

onde verificamos a operagdo de multiplica¢do de dois sinais.
Devemos avaliar com cautela a amplitude maxima do sinal V,, para que ndo haja corte dos
transistores dos pares diferenciais 1 e 2. Admitindo a variagdo maxima de uma década nas correntes

dos coletores, por exemplo I, =0.05(11 J_rly) e 1, =O.95(11 J_rIy), ou vice-versa, aplicando a

ou 4

~ . ~ - Ve /0.026
relagio exponencial entre a corrente de coletor e a tensio base-emissor /. = I,€’#/*”  temos que

max

V.

=7TmV (6.51)
Um modulador AM implementado com célula de Gilbert ¢ apresentado na Fig. 6.18. Os
transformadores 7, e 7> sdo indutores acoplados, e sdo usados para obter a saida v, (t) no modo

diferencial e aplicar o sinal da portadora v, (¢) também no modo diferencial. A fonte de tensdo

polariza as entradas diferenciais.

T2
N4) (N3 VP
ve(t) m | e[
N3

Vin(t) Re

Fig. 6.18: Modulador AM com célula de Gilbert.

Podemos representar o circuito no modelo AC, conforme a Fig. 6.19, fazendo as reflexdes de
impedancias e fontes de sinal convenientes.

Considerando o circuito sintonizado em @, = 1/ \L,C , pela equagdo 6.50 temos que na frequéncia

de ressonancia, a tensdo de saida é
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v, (=23 VLR,
N4 N2 RV,

v, (1)ve (¢) (6.52)
Assumindo v, (1) =V, cos(wt) e v, (t)=V,, (1+mf (r)), temos finalmente que

v, (t)

Verificamos pelas equagdes 6.52 e 6.53, que este circuito admite as modulagdo AM com ou sem
portadora.

_, N3 NLR VY,

N4N2 RV, (1+mf (¢))cos(eyt) (6.53)

c
= Vo © I =
L2
2 2RL(IN1/N2)2
2RL(N1/N2) ( )
2N1

o

, Nave(t) @

N4

4'; "

6, Vin(t) Re

Fig. 6.19: Modelo AC do modulador AM com célula de Gilbert.
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Capitulo 7

Demodulacao AM

A demodulagdo consiste em recuperar o sinal modulador, em um canal de radio, por exemplo, cuja
portadora encontra-se na frequéncia ay; € o processo inverso da modulagao.

Podemos destacar basicamente dois tipos de demoduladores AM: os de detecgdo de envoltoria; os
demoduladores sincronos. Os demoduladores baseados em detecgcdo de envoltéria se dividem em
detectores de pico e média, e sdo usados nos sinais AM com portadora e banda estreita. Os
demoduladores sincronos sdo empregados na demodulacdo dos sinais AM SSB (single-side band) ¢
AM SC (supressed carrier).

7.1 Demodulador por Deteccao de Pico de Envoltéria

Este circuito ¢ essencialmente um retificador de meia onda com filtro capacitivo, conforme a Fig.
7.1. O sinal v, (#) modulado em AM ¢ retificado pelo diodo D, ¢ em seguida aplicado a um filtro
capacitivo RC, que interpola os pontos de maximo da portadora, conforme mostrado na Fig. 7.2. O
sinal AM deve possuir portadora, para que a envoltoria nunca troque de sinal. A frequéncia da
portadora @y deve ser muito maior que a da envoltoria @,,. Isto assegura que a amplitude da portadora
¢ aproximadamente constante, quando observada em uma escala de tempo da ordem de grandeza do
seu periodo.

A constante 7=R,C, deve ser escolhida com base na frequéncia méxima da envoltéria @, ¢ a

frequéncia da portadora @,. Para que os picos da portadora sejam interpolados, devemos ter
73> 27/w, . Entretanto, para que os picos da envoltéria ndo sejam interpolados, devemos ter

7 < 27/w,, . De forma geral temos que
27w, <1< 27]w, (7.1)

A inequacdo 7.1 obriga que as frequéncias da portadora e da envoltoria sejam muito distantes, pelo
menos uma década. Uma forma pratica para determinar 7, ¢ a média geométrica, ou seja,

ro 2% (7.2)

a)() a)m

AVAS

Vin(t) © l O Volt)

Fig. 7.1: Demodulador AM por deteccao de pico de envoltoria.
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Fig. 7.2: Sinal AM demodulado.

O demodulador AM, em geral, atua como carga para um filtro sintonizado, cuja funcao ¢ selecionar
e amplificar a faixa de frequéncias desejada. A Fig. 7.3 ¢ um exemplo deste circuito. Devemos
considerar que a carga R; ¢ importante também na determinagdo da seletividade do filtro.

Vin(t)

Vol(t)

RL

CT U1 L2 cL
§R1 ‘J’

vio——+——1 a

§R2 Re% 1.
=

Fig. 7.3: Filtro sintonizado, com demodulador AM.

Para determinarmos a resisténcia equivalente do demodulador, vista pelo indutor L,, consideremos
as poténcias medias F, , entregue ao demodulador, e P, entregue a carga R, conforme a Fig. 7.4.
Consideremos também que o diodo D ¢ ideal, tendo tens@o de conducdo igual a zero. Desta forma,
pelo principio de conservagdo de energia, devemos ter F, =P, . Analisando os sinais na base de
tempo da portadora, temos que v, (t) ¢ senoidal com amplitude constante, ou seja,
v, (1)=V,cos(w,t). Apbs a retificagdo e a filtragem, v,(¢) é uma tensdo constante de valor Ve.

Chamando R,, a resisténcia observada pela fonte v, (¢), temos os valores das poténcias sdo

ve

P, = 7.3
m 2R‘)q ( )
— VC2
== 7.4
W =R (7.4)
Impondo a igualdade 131.” = 13RL as equagoes 7.3 e 7.4, temos finalmente que
R
o = _2L (7.5)
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Fig. 7.4: Poténcias de entrada e saida do demodulador.

O capacitor C; permanece o tempo todo praticamente carregado com o valor maximo de tensao.
Sendo a variagdo de tensdo em C, quase nula, a corrente i, =C, dV, /dt ¢é aproximadamente zero, e

por este motivo C; ndo ¢ percebido pela fonte v, (7).

Devemos observar alguns aspectos relativos ao diodo.

O diodo possui potencial de juncdo V,, e desta forma, v, (t) deve ter amplitude suficientemente

grande para vencé-lo. Se V; ndo for compensado, a envoltdria deve ter valor V. >V, . Caso contrario,

devemos usar um circuito de compensagdo como o da Fig. 7.5. Assumindo que as tensdes de jungdo
dos diodos D e D; sejam iguais, o circuito de polarizacdo formado por R;, R, e D;, coloca o diodo
detector no limiar de condug@o. O capacitor C; é necessario para estabelecer o aterramento nas
frequéncias de trabalho. Podemos escolher C; pela equagdo 7.6, onde @,;, ¢ a menor frequéncia da
envoltoria.
1
C>—1 (7.6)
®...R /R,

min

O diodo detector D deve ser capaz de retificar sinais de alta frequéncia, e por isto, sio componentes
répidos e de baixas capacitincias parasitas. E comum usar diodos de germéanio para este fim, devido a
sua baixa tensdo de juncdo (aproximadamente 0.3V).

) O
L1§

Fig. 7.5: Demodulador AM com compensagao para V.

Vin(t Vo(t)

7.2 Demodulador AM por Deteccao de Valor Médio de Envoltéria

Este tipo de detector simplesmente retifica o sinal AM e o aplica a um filtro passa-baixas.
Escolhendo a frequéncia de corte no intervalo entre a maxima frequéncia da envoltoria @, ¢ a
portadora @y, as componentes de alta frequéncia sdo eliminadas, restando somente a envoltoria.

O circuito da Fig. 7.6 ¢ um exemplo de demodulador. O sinal v, (¢) ¢ retificado pelo diodo D, e
aplicado ao filtro passa-baixas R;C; através de uma fonte de corrente controlado por corrente.

Considerando v, ()= A(l + mf(t))cos(a)ot) , temos que
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L (0)= Riin(l +mf (t))cos(a,t); para cos(@,t) >0 a7

0; para cos(@,t) <0

Rin

¢ O Vo(t)

vin(t) D \Lid(t) aig(t) RL T CL

Fig. 7.6: Circuito do detector de valor médio de envoltéria.

A forma de onda de i, (t) esta representada na Fig. 7.7, e pode ser matematicamente expressa por

id(t)=Ri(1+mf(t))cos(w0t)S(t) (7.8)

onde S (t) ¢ a funcdo amostragem, representada na Fig. 7.8.

is(t)

Nl

Fig. 7.7: Forma de onda de i, (7).

S(t)

{nmmamn..

2n

[O8)

Fig. 7.8: Fungdo amostragem.

A fungdo S (t) pode ser representada pela série de Fourier como

0

S(t) =%Jr%Z{é;ljnl)Cos((2n+1)a)0t)] (7.9)

n=0

Substituindo a equagdo 7.9 em 7.8, temos que

" 7| (2n+1

i, (t)= Ri(l + Mf(t))[%+£i|:((_—1)n)COS(a)0t)COS((2n + l)a)ot)ﬂ (7.10)

Aplicando a propriedade trigonométrica cos(a)cos(b) = (cos(a + b) + cos(a - b))/2 a equagdo

7.10, e multiplicando por ¢, obtemos

_%(1+mf(t))[cos(a)0t) +£i[ (-1)" (cos(2na)0t)+cos(2(n +1)a)ot))” a1

iy (1) = R 2 r5| (2n+1) 2

m
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Dimensionando a frequéncia de corte do filtro passa-baixas R;C; suficientemente abaixo de ay,
para que todas as componentes proximas a @y sejam eliminadas, pela equagdo 7.11 verificamos que
somente o termo em n =0 ¢é selecionado, e obtemos finalmente

v, (1) =ﬂ(1+mf(t)) (7.12)

7R

O coeficiente 1/7 na equagio de v, (¢) ¢ o valor médio do cosseno retificado em meia onda. Por
isto, este demodulador é chamado de detector de valor médio.

O circuito da Fig. 7.9 é uma implementagdo pratica do detector de média de envoltoria. O modelo
AC ¢ idéntico ao da Fig. 7.6, sendo que neste caso a =1, pois o transistor PNP encontra-se na
configuragcdo base comum. Devemos considerar, no dimensionamento do circuito, a tensdo de jungdo

base-emissor do transistor.
Rin Q
4 J: O Vo(t)
Vin(t) RL —" CL
=

Fig. 7.9: Implementac@o do detector de média de envoltoria.

E interessante observar que, no exemplo, utilizamos um filtro passa-baixas de primeira ordem, com
atenuacao de 20dB por década na faixa de rejeicao. Entretanto, podemos usar um filtro de ordem mais
alta, com atenuagdo elevada e frequéncias de corte e rejeicdo muito proximas, permitindo que a
frequéncia méaxima da envoltoria @, seja proxima da portadora @,, conforme ilustra a Fig. 7.10. O
mesmo ndo pode ser feito com detector de pico de envoltoria.

Vo(jo)l
A
Filtro passa-baixas

C/ o [tagon N/ tolo)
J -

|
(O] [OF

m m

|0t|d(J'(D)|\
— ©

® o,to,

m

Fig. 7.10: Demodulador com filtro passa-baixas de ordem alta.

7.3 Detector Sincrono

Os detectores sincronos sdo usados para demodular sinais AM sem portadora. O diagrama de
blocos de um detector sincrono esta representado na Fig. 7.11.

Multiplicador
Analdgico
‘@ 1 ’\:/\/ O Vo(t)
V(1)
vin(t) ,9 velt) TC

.|||_

Fig. 7.11: Diagrama de blocos do detector sincrono.

Neste tipo de demodulador, v, (t) ¢ um oscilador com frequéncia idéntica a portadora e com a

mesma fase. Desta forma temos que
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v, (1) =Af (t)cos(wyt)

ve () = 4. cos(wt)
A multiplicagdo de v, (¢) por v, (¢) ¢ realizada por uma célula de Gilbert, onde obtemos

(1) = AAC;(t) . AACf(t)gos(2a)0t)

(7.13)

Dimensionando a frequéncia de corte do filtro passa-baixas RC, muito menor que @), somente o
termo AA.f(¢)/2 de v, () ¢é selecionado, e temos entdo que

()= AA f (1)

; (7.14)

Este tipo de demodulador necessita de um mecanismo de sincronismo de frequéncia e fase do
oscilador com a portadora. Normalmente, em determinados intervalos de tempo, ¢ enviada uma
amostra da portadora para sincronizar o oscilador.

Um exemplo onde este processo ocorre, ¢ na transmissao do sinal de cor de TV, que ¢ modulado
em AM SC. Durante o pulso de apagamento horizontal ¢ enviada uma amostra da portadora de cor
(burst), que serve para sincronizar o oscilador a cristal de 3.56MHz.
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Capitulo 8

Modulacao de Frequéncia e Fase

Nos moduladores AM, a informagao ¢ transmitida através de alteragdes na amplitude da portadora.
Qualquer perturbagdo no meio de propagacdo do sinal pode provocar atenuacdes na portadora, que sao
interpretadas como modulagdo indesejavel, ou seja, interferéncia. Entretanto, se a informagdo for
transmitida pelas variagdes de fase da portadora, as oscilagdes de amplitude sdo irrelevantes.

As modulagoes de frequéncia (FM) e fase (PM) s@o basicamente o mesmo processo, consistindo
simplesmente em alterar a fase de uma portadora, segundo um sinal modulador.

8.1 Modulagao de Fase (PM)

O sinal modulado em fase possui a forma geral da equacao 8.1.

y(t) =4, cos(a)ot+¢(t)) (8.1)
O angulo instantaneo ¢ dado por
0(1) =yt + 4(1)
sendo ¢(¢) diretamente dependente do sinal modulador f'(¢), ou seja,
#(1)=2¢1 (1)

onde A¢ ¢ o maximo desvio de fase, e esta limitado por

0<|agl<z

O sinal modulador f (t) deve ser limitado em | f (t)| <1. Isto garante um desvio de fase entre —z

e m . Desvios de fase maiores que 7 devem ser evitados, pois o angulo 7+« ¢ equivalente a —7 + ¢,
e —7—a equivale a 7 —« . Isto gera uma ambiguidade na modulagdo, e ndo podemos ter excesso de
modulagdo de fase, pois a informagdo se perde.

Portanto, o sinal modulado em fase linear tem a forma

y(t)=Accos(mt +Adf (1)) - 0<|Ag|<rm

8.2 Modulagao de Frequéncia (FM)

O sinal modulado em frequéncia possui a forma geral da equagao 8.2.
y(t)= 4. cos(6(1)) = 4. cos(myt + (1)) (8.2)

Observe que as equacdes 8.1 e 8.2 sdo idénticas, e a diferenca entre as modulagcdes PM e FM esta
no angulo ¢(7).
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Sabemos que a frequéncia ¢ a derivada da fase no tempo, e aplicando este conceito a equagao 8.2,
temos que a frequéncia de y(¢) ¢ dada por
do(t)

d
w(t)= o=t igz) (8.3)

Verificamos que a)(t) possui um termo constante, que é a frequéncia da portadora, e outro

dependente do tempo, que é a modulacdo. Podemos interpretar d¢(t) / dt como sendo a variagdo de
frequéncia em torno da portadora. Assumindo que a modulacdo FM ¢ linear, devemos ter

dé(1)

o =Awf (1) (8.4)

onde f ( ) ¢ o sinal modulador e Aw o desvio de frequéncia. Da mesma forma que na modulagdo AM,
devemos ter f =0e | f |
Substituindo a equagdo 8.4 em 8.3, temos que
w(t)=w,+Aof(t) (8.5)
Integrando () no tempo, temos o angulo &(¢) de y(7), ou seja,
0(t)=wyt+ Ao f(r)dr (8.6)
‘

Para determinagdo das caracteristicas da modulacdo FM, consideremos f (t)zcos(a)mt), e

aplicando esta condicdo a equagdo 8.6, temos

H(t)=a)0t+A—a)sin(a)mt)=a)0t+,8sin(a)mt) (8.7)
o

onde a constante S =Aw/®, ¢ o indice de modulago.
Substituindo a equagdo 8.7 em 8.2, temos
(1) = 4. cos(w,t + Bsin(w, 1))

ou de forma equivalente

¥(1)= 4 [ cos(@yt)cos( Bsin (e, 1)) - sin (@t )sin ( Bsin (1)) | (8.8)
Podemos representar as fungdes cos(sin(w,t)) e sin(Bsin(w,¢)) pelas suas séries de Fourier
como
cos( Bsin(w,t))=J, +2Z[J )cos(2na,t) ] (8.9)
p=
e
sin(sin(@,¢)) = 22[ s (B)sin((2n+1) @) ] (8.10)

onde J, ( o) ) sdo0 as fungdes de Bessel de primeira classe e ordem n. Graficamente, estas fungdes tem a
forma da Fig. 8.1.
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J.(B)

A
n=0

n=1
n=2

24

Fig. 8.1: Fungdes de Bessel.

Substituindo as equagdes 8.9 e 8.10 em 8.8, temos

y(t)=4. [JO () cos(m,t)+ 2;:: [JZ,, (B) cos(2na)mt)cos(a)ot)] - 2; [JM (B)sin((2n+ 1)a)mt)sin(a)0t)ﬂ

Lembrando que

cos(a)cos(b) = cos(a +b);—cos(a —b)

sin(a+b)—sin(a—b)
2

cos(a)sin(b) =

podemos representar y(¢) na forma da equagio 8.11.
(1) = AT, (B)cos @)+ 4. 3 1, (B) cos((, + 200, )+ cos((@, ~2n0, )|
_Aczi‘;[JM (ﬁ)(cos((a)o ~(2n+1)o, )t)—cos((a)o +(2n+1)wm),))] (8.11)

Através da equagdo 8.11, verificamos facilmente que o espectro de frequéncias, positivas, de y(t)

¢ formado por um conjunto infinito de raias, espacadas de @,, simetricamente em torno de @y, € com
amplitude proporcional a fun¢des de Bessel, conforme a Fig. 8.2.

TAJo(B)
mAJ(B) mAJ(B)
TCACJZ(B) TCAch(B)
mAJ:(B) * 1 mAJ:(B)
! L.,
|<— 0, —Ple— o, —Ple— o, —>le— o, —>le— o, —>le— oam—>|

Fig. 8.2: Espectro de frequéncias positivas de y(t).

Se definirmos a largura de banda do sinal FM como sendo a faixa que engloba todas as raias com

modulo maior que 1% da portadora, |J, ( ,8) / J, ( ﬂ)| >0.01, veremos que esta ¢ normalmente maior
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que a do sinal AM. Entretanto, quando £ <1, temos a largura de banda do sinal FM praticamente
igual a do AM.

Muitas férmulas empiricas foram desenvolvidas para determinacdo da largura de banda necessaria
de um modulador FM. Definindo a razdo de desvio

Ao
w

D (8.12)

onde W ¢ a maxima frequéncia do sinal modulador f (t) . Empiricamente, determinamos que o sinal

FM possui a largura de banda Br dada por

{2(D+ 2)W; D>2
B, = (8.13)

T 2W;, D1
Como exemplo, considere uma estagdo transmissora de FM, cujo modulador possui
Aw=471.24-10°rd/s (75kHz) e sinal modulador com W =94.25-10°rd/s (15kHz). A razdo de

desvio calculada pela equacdo 8.12 é D=5, e consequentemente, pela equacdo 8.13, a largura de
banda necesséria para a transmissdo é B, =1.32-10° 7d/s (210kHz).

Os moduladores de FM sdo essencialmente osciladores com frequéncia controlada por tensdo
(VCO), neste caso, um sinal modulador v,.n(t). Portanto, podemos definir o parametro k,, que
relaciona a variagdo de frequéncia do oscilador com a variagio da tensdo v, (), ou seja,
k, =Aw/AV . Podemos observar na Fig. 8.2, que a amplitude da portadora que é proporcional a
J, ( ﬂ) , € conforme o grafico da Fig. 8.1, verificamos que J, ( ﬂ) ¢ zero para infinitos valores de /£,
sendo que o primeiro zero ocorre em J=2.4. Neste momento temos o primeiro apagamento da
portadora. Medindo o primeiro apagamento de portadora com um analisador de espectro, para um
sinal modulador v, (#)=V,, cos(w,t) conhecido, podemos determinar a constante k, do modulador

FM utilizando a equagdo 8.6, ou seja,
Ao kY,

p="C=tnng k=242 (8.14)

m m m

Este procedimento ¢ muito util na calibracdo de moduladores de FM.
8.2.1 Modulador de Armstrong
Conforme vimos anteriormente, o sinal modulado em FM pode ser expresso por

y(1) =4, cos[a)otJrAa)‘t[f(r)drj

ou de forma equivalente

y(z)=A{cos(w0t)cos(Awf f(r)drj—sin(a)oz)sm(mj f(r)drﬂ (8.15)

t t

Se escolhermos Aw de forma que < 1, podemos aproximar a equagdo 8.15 por

ijf(r)dr

t

y(t) = A, cos(w,t) - A [ijf(r)dr}sin(a)ot) (8.16)

A equagdo 8.16 pode ser facilmente implementada pelo diagrama de blocos da Fig. 8.3, onde
(#) ¢é um oscilador senoidal (v, (¢)=A.cos(®yt)), ¢ a rede de defasamento de —90° ¢

mn

v

implementada com circuito LC. Esta estrutura ¢ conhecida como modulador de Armstrong.
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Acoj f(t)de

f; >(F—o y(t)

%

Vi(t)

=2 '900

Fig. 8.3: Modulador de Armstrong.

8.2.2 Modulador com VCO (Voltage-Controlled-Oscillator)

O modulador de Armstrong possui desvio de frequéncia muito baixo, ndo atendendo as
especificagdes para transmissdo de FM comercial. Para obtermos desvios mais altos, usamos
osciladores controlados por tensdo (VCO). Este tipo de modulador baseia-se na variagdo controlada do
valor de um componente do circuito, que afete diretamente a frequéncia de oscilacao.

O circuito da Fig. 8.4 ¢ um oscilador Colpitts, onde um dos capacitores de sintonia ¢ o diodo
varactor. Este tipo de diodo possui capacitincia de transigcdo alta e variavel com a tensdo reversa,
conforme a equagdo 8.17. Cy é uma constante do dispositivo, Vz € a tensdo reversa, e V'r € a tensdo de
juncao do diodo.

C
¥ c -0 (8.17)
Vi 1+-2
- VT
Vo(t)
Ly '-1% RL §
R2
§ Rb1
= A R c3
L. 1 AN 1
K c4
Ko  Fe vl

Cb L
T %sz %Re T ©2

Fig. 8.4: Modulador FM com VCO.

A frequéncia de oscilagdo do circuito ¢ dada por

w, = ! (8.18)

0
e atert <o)

C+(C,+C,,) C,+C

A tensdo de polarizacdo do diodo varactor € determinada pelo divisor resistivo formado por R; € R;,
e ¢ dada por
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R

3

"R, +R,

VRq VCC

Como Cy varia com a tensdo de polarizagdo, ou seja, C, <= C, (V). e V, =V, +v, (t), temos que
a variacao de frequéncia do oscilador ¢

do,
dv,

Aw, =

0

AV, (8.19)

Substituindo a equagdo 8.18 em 8.19, e calculando a derivada, temos

o3 Ve, )2
CoCiL2C2 | 1+ %
L2 AV, (8.20)

Aw, = 5
2(C,+Cp, ) Vs

onde

G(G+G.) | GGy

c, =C,+
C+(C,+C,,) C,+C,

eq

Da equacdo 8.20 podemos concluir que a curva , xV, possui coeficiente angular positivo,
conforme a Fig. 8.5.

VA

V

Rq

Fig. 8.5: Curva de o, xV,.

Assumindo que |v,, (t)| <V, podemos considerar AV, =v, (), e finalmente

13 v, 2
C,CiL2C 2| 1+ %
Aw, = a

0

. v, (£) (8.21)
2(C,+Cp, ) Vs

Para estabelecer uma equivaléncia com a equagdo 8.5, podemos considerar v, (¢)=V, f(¢) na
equagdo 8.21, e obtermos

1 3 -
nqqg%;@+;ﬂ
——f(1) > ()=, +Aaf(1) (8.22)
2@a+6@)p;

o(t)=aw,+

O capacitor variavel Cy ¢ usado para ajustar a frequéncia de oscilagdo. E possivel realizar este
ajuste através da tensdo de polarizagdo do varactor. Entretanto, é recomendavel que o varactor esteja
polarizado em um ponto que permita grande excursao de sinal.

O dimensionamento de C;, C; e C, segue as mesmas consideragdes feitas na secdo 5.1.1 para o
oscilador Colpitts.
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O capacitor C, serve para desacoplar o diodo varactor da fonte de alimentacdo, e também atua
como divisor capacitivo, reduzindo a amplitude do sinal de RF aplicado ao diodo, para minimizar a
distor¢ao harmonica. Seu valor ¢, na pratica, escolhido proximo de C,, / 3.

O resistor R; tem a fungdo de desacoplar o varactor da fonte de sinal modulador, na frequéncia de
oscilacdo. O calculo de C; e R; deve levar em consideragdo as frequéncias minima @,,;, € maxima @,
de v, (¢). A relagdo entre a tensdo do nd A e a entrada v, (¢), pode ser obtida do circuito da Fig.

8.6a, e € expressa aproximadamente pela funcao de transferéncia 8.23, cujo grafico encontra-se na Fig.
8.6b.

H(s) _ Vs (S) _ sCR, I R, (8.23)
Vi(s)  (sCR, 11 R +1)(s(Cp, + C, ) R +1)

As frequéncias de corte inferior @; e superior ws devem ser escolhidas tal que |H ( /a))| =1 no

intervalo ®,,, <w <w, . Esta condi¢do estabelece que w, <w,,, € o, >®, .

min

Analisando a equacgdo 8.23, concluimos que

o1
" C,R, /IR,
e
o = 1
S
(Cr, +C))R,
R1 C3
VA<s>ol Ny VD S—
C4T D R2% R3
| m >0
(a) (b)

Fig. 8.6: Circuito equivalente para determinacéo de C; e R;.

8.2.3 Modulador de FM com Frequéncia Estabilizada por Cristal

O modulador FM com VCO possui a frequéncia controlada por elementos sensiveis a fatores
externos ao circuito. Por isso, a frequéncia de oscilacdo ndo ¢ precisa e nem estavel. Uma solugdo para
este problema ¢ o uso de osciladores a cristal. Como ndo podemos variar a frequéncia destes
osciladores, devido a elevada estabilidade, ndo é pratico construir VCOs com cristal.

Podemos implementar um modulador de FM através de um modulador de fase, bastando para isto,
integrar o sinal modulador, conforme a equagdo 8.24. Neste caso, o desvio de frequéncia corresponde
a Ag.

ﬂgzquﬁfuwr—>d§”=m@=@+Amﬁ) (8.24)

Entretanto, o desvio de frequéncia obtido é pequeno, tornando necessario aumentar seu valor. Isto é
feito através de um gerador de harmoénicos, que € simplesmente um circuito com relagdo de
transferéncia ndo linear, ¢ um filtro sintonizado no harménico de ordem N. O diagrama da Fig. 8.7

exemplifica o processo. O sinal v, (¢) estd modulado em fase e tem a forma

xﬂﬁzﬁw{meWLﬂﬂdJ (8.25)
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VA(t)

Oscilador Modulador Gerador Filtro
a de de Sintonizado no Vol(t)
Cristal Fase Harmonico Harmoénico N

RL

Integrador
El>’}|; Vin(t)

Fig. 8.7: Diagrama de blocos do modulador FM com cristal.

O circuito nao linear, gerador de harmoénico, produz um harmonico de ordem N, que ¢ selecionado
pelo filtro sintonizado na frequéncia N, e disponibilizado para a carga R;. O sinal de saida v, (t)
tem a forma

vo(t)=I/()cos(Nwlt+NA¢jf(r)drj - vo(t)=V0cos[a)0t+NA¢jf(r)er (8.26)

Comparando a equagdo 8.26 com 8.25, verificamos que o desvio de frequéncia estd multiplicado
por N. Na pratica, constatamos que este tipo de implementacdo necessita de um fator de multiplicagdo
N =15. Portanto, se desejamos uma frequéncia de portadora @y, devemos dimensionar um oscilador a
cristal em @, /15.

O circuito da Fig. 8.8 é uma implementacao pratica deste modulador. O oscilador a cristal possui,
como carga, o modulador de fase, que ¢ simplesmente um circuito RLC paralelo, sintonizado em ay,
mais um diodo varactor que modifica a sintonia, e altera a fase. O sinal gerado no modulador de fase ¢
aplicado a um amplificador sintonizado em @;, que aumenta a amplitude. O sinal ¢ entdo aplicado,
através dos indutores acoplados L,-L;, ao amplificador em classe C, formado por (s, que gera
harmonicos e sintoniza a frequéncia 5®,. Novamente, o sinal é aplicado, através dos indutores
acoplados L,Ls, a um segundo amplificador em classe C, formado por Q,, que também gera
harménicos e sintoniza a frequéncia desejada 15, .

O mecanismo de modulagdo de fase pode ser melhor entendido pela Fig. 8.9. Verificamos que
exatamente na frequéncia de sintonia ®;, a fase de V( ja)l) ¢ zero. Sendo ®; fixa, ao modificarmos a

capacitancia do varactor, a frequéncia de sintonia muda de posi¢do, e a fase de V( ja)l) também

modifica. A tensdo de polarizagdo e¢ o sinal de controle do varactor, sdo fornecidos pelo circuito
integrador implementado com amplificador operacional.

Os célculos envolvidos no dimensionamento dos componentes sdo derivados das analises feitas
para circuitos sintonizados, amplificadores em classe C e osciladores a cristal.
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Filtro Filtro Filtro
Oscilador a Cristal Sintonizado Sintonizado Sintonizado
na Freqliéncia o, em o, em 50, em 15w,

T | +—O\Vo(t)

7= §L4 c8 T Lez L7 RL

G

Q3 Q4 =
L5
R7
— MW/
——{——9
C9 RS
R6 —\M——
L AMV—
C10
. Vin(t
— VRq ©

Fig. 8.8: Circuito para implementagdo do modulador FM com cristal.

[V(jo)|
A

ca
* | v . » O

|@ L1 —c3 D <V‘{®)

90° :
> > »

-900 ----------------------------------------

Fig. 8.9: Circuito modulador de fase.

8.3 Demodulagao de FM

A demodulacdo FM consiste em transformar as variagdes de frequéncia de um sinal, em variagoes
de amplitude. Dado o sinal modulado em frequéncia

y(1) =4, cos(wot+Am'!f(r)dr]

se aplicarmos a derivada, obtemos
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dyT(tt)z—AC (a)o +Aa)f(t))sin[w0t+Aw!f(r)dr] (8.27)

Verificamos na equagdo 8.27 que dy(t)/dt ¢ essencialmente um sinal modulado em amplitude,

com portadora em torno de @y. Podemos realizar a demodulagdo FM, simplesmente demodulando este
sinal AM. Entretanto, a implementagao de circuitos diferenciadores perfeitos nao € possivel.

Nos itens seguintes, serdo apresentadas algumas implementagdes usadas para realizagdo,
aproximada, de diferenciadores.

8.3.1 Demodulador no Dominio da Frequéncia

Este procedimento emprega um circuito sintonizado para a demodulag@o. A Fig. 8.10 representa o
grafico de resposta em frequéncia de um amplificador sintonizado na frequéncia ;. Podemos verificar
que na frequéncia @y, fora da sintonia, o ganho ¢ fortemente dependente da frequéncia. Quando um
sinal modulado em FM, com portadora em @y, ¢ aplicado ao circuito, a amplitude da saida muda
proporcionalmente a variacdo de frequéncia. Esta modulagdo na amplitude do sinal de saida pode ser
demodulada por um detector de pico de envoltéria.

H.(jo)| Variacdo de amplitude

A proporcional a freqiiéncia

<«—— Variacao de freqiéncia o,+Aof(t)

Fig. 8.10: demodulacdo de FM no dominio da frequéncia.

O circuito da Fig. 8.11 é uma implementagédo pratica desta técnica de demodulagdo. A frequéncia
de ressonancia w;, do amplificador sintonizado, deve ser escolhida de forma que a portadora @, esteja

na regido mais linear possivel de |H ( ]a))| . Evidentemente, a amplitude de v, (t) dependera do ganho

|H(ja)1 )| e da inclinagdo de |H(]a))| em torno de .

Este tipo de demodulador ¢ de facil implementacdo, mas ndo ¢ empregado em sistemas de alta
qualidade, devido as distor¢des produzidas pela ndo linearidade da curva |H ( Jw)| .
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4 Vo(t)

CT U L2 oL RL
§R1

—

Cb

Vin(t) 0— I—'—I: Q

§ " Re% —Ce
=

Fig. 8.11: circuito demodulador de FM no dominio da frequéncia.

.|||_

8.3.2 Demodulador com Detector de Quadratura

Este tipo de demodulador ¢ muito empregado nos circuitos integrados, devido a sua simplicidade e
a facilidade de implementacdo de multiplicadores analdgicos de quatro quadrantes. O principio de

funcionamento baseia-se no fato de que € possivel aproximar uma deriva por uma diferenga, ou seja,

() i L ) =S (=) | f(x) =/ (x~ Ax)
f(x)= lim, Ax - Ax

(8.28)

quando Ax é pequeno. Desta forma, temos
f(x)-f(x—Ax)= f'(x)Ax (8.29)

Antes de analisarmos o demodulador, consideremos o circuito da Fig. 8.12.

mm

Fig. 8.12: Circuito atrasador.

O Vo

A fungdo de transferéncia H (s)=V,(s)/V,,(s) ¢ dada por

o 1.

v, (CCSC ]Sz
H(s)= o(s) _LG+Cy (8.30)

onde

Q=w,R(C, +Cy)

Fazendo s = jw na equacdo 8.30, temos
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[ Cs 2
H(jo)= 8.31)
(a)2 —w2)+ )
o J @

A fase de H( jw) ¢ dada por

<H (jo)=r—tan™ [%(aﬂwfwz)] (8.32)

Vista no grafico da Fig. 8.13, verificamos que <H(ja))=7r/2 em w=w, ¢ possui derivada
negativa em .

fase[H(jw)]
A

®,

Fig. 8.13: Grafico de fase do atrasador.

Se considerarmos a regido proxima de @y, podemos aproximar <H ( ja)) por uma série de Taylor
com os termos de ordem zero e um. Desta forma, temos

<H(ja))=%—i)—Q(a)—a)O)=%+2Q—i)—Qa) (8.33)

A variagdo de @, em torno de @y, onde a equacdo 8.33 gera erros pequenos, depende do Q. Quanto
menor o O, maior ¢ a variagao admissivel para @.

Assumindo que, na faixa de frequéncias correspondente a largura de banda de v,.n(t),
H (o) 2|t (j,)

, podemos fazer a aproximagao

ng] —j%w J¥20

_ , _.20,
H(jo) :|H(ja)0)|ej(2 e S 7 (jo) :|H(ja)0)|e’[2 o v,(jo)  (8.34)
que significa a introducdo da fase (7[/ 2+ 2Q) e 0 atraso no tempo de 20/ ®, .
Considerando v, ()= 4, cos(a)ot + ¢(t)) , onde ¢(1)= Aw.[f(r)dr , ¢ sabendo que

|H(ja)0 )| =0C,/(Cs +C,), temos que

ou de forma melhor

(>%(¢(£B 335)

stCp @,

Podemos chamar At = 2Q/ w, , € reescrever a equagao 8.35 como
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4.0C,
v (t)=——""sin(w,t + (1t — At 8.36
()= osinlan +4 (- av)) (8.36)
A demodulagdo é realizada pela multiplicagdo v, (¢)xv, (¢), onde obtemos

2
o (l‘) - _%

coic., sin(a)ot+¢(t—At))cos(a)0t+¢(t)) (8.37)

Aplicando a identidade trigonométrica sin(a) cos(b) = (sin (a + b) +sin (a - b)) / 2 a equagdo 8.37,

temos

__A0C p(1-An) - AQCs -
vdem(t)—z(CS+CP)51n(¢(t) #(1-Ar)) 2(CS+CP)Sln(2a)Ot+¢(t At)+¢(1))  (8.38)

Aplicando v,,, (t) por um filtro passa-baixas, com frequéncia de corte bem abaixo de 2wy, €

utilizando a equagdo 8.29 para aproximar ¢(¢)— ¢ (7 —At)=Arg'(1), temos

A20C, . , A20C, .
=_"¢c=75 Atd' (t))=—=—=—_ AtA t
Vi (1) 2(CS+CP)Sm( /(1) 2(CS+CP)Sm( @/ (1)
ou de forma melhor

v (1) = A.0C, [ 2080
dem 2(C5+C,) w,

f (t)J (8.39)

Se 20Aw/w, <1, o que normalmente ¢ verdade, temos finalmente que

A20°C.Aw
Vien (1) = 72— S (1) (8.40)
: (Cs+C, ),
O circuito da Fig. 8.14 implementa o demodulador. Os valores de R; ¢ C; devem ser dimensionados
para que a frequéncia de corte do filtro passa-baixas seja bem menor que 2@y € maior que a maxima

frequéncia de (1), ou seja,

o, <L < 2w, (8.41)
11

Vin(t) 0—4

-0

Vdem(t)

* X
Célula
£ de
Co T L § R Gilbert lm
_L_

Fig. 8.14: Circuito demodulador de FM com detec¢do de quadratura.

Como exemplo, considere um sinal de FM em @,=67.23-10°7d/s (10.7MHz) e
Aw=471.24-10°rd/s (75kHz). A largura de banda deste sinal esti na faixa de 1.25-10°rd/s
(200kHz). Devemos dimensionar o Q, para atender as condi¢oes

20Aw

@,

<l - Ox713
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D > 0<535

|H (]a))| = |H (jCOO )| - O< Largura de Banda

Podemos escolher Q =20 e fazer

c, 1

C+C, 0
Aplicando estes resultados a equacdo 8.40, obtemos
Vyen (1) =0.144 1 (1)

Por inspegdo, verificamos que 20Aw/w, =0.28 < 1, satisfaz a aproximagdo de primeira ordem de
tan™' (x).

8.4 Interferéncia no Sinal de FM
Considere dois sinais v, () e v, (¢) sendo recebidos por um receptor de fase ou frequéncia, onde
ve (t)= 4. cos(m,t) ¢ o sinal desejado e sem modulagdo, e v, (1) = 4, cos((@, +®,)t +¢,) ¢ o sinal de
interferéncia, com frequéncia ligeiramente diferente do sinal desejado. Portanto, o sinal total recebido
¢
v(t) = Ac cos(wyt)+ 4, cos((@, + @, )t +4,) (8.42)
Através de manipulagdes algébricas, podemos reescrever a equacao 8.42 como

v(t)= 4, (t)cos(wy + 4, (1)) (8.43)

onde

4,(1)= AC\/Ier2 +2pcos(6’i (t))

=tan"' M
¢v(t)_t [1+pCOS(9f(t))j

0. (1)=wit+¢,
Se a interferéncia for pequena, p <« 1, podemos considerar

4, (t)= 4. (1+ peos(wt+¢,)) (8.44)

¢, (1)= psin(wj+4,) (8.45)

Das equagdes 8.43, 8.44 e 8.45, observamos que a portadora é modulada em fase e amplitude, pelo
sinal de interferéncia. A modulacdo em amplitude pode ser eliminada por um limitador de amplitude.
Entretanto, a demodulagdo de fase ou frequéncia ¢ contaminada pela interferéncia.

Conforme apresentado na Fig. 8.15, vemos que a amplitude da interferéncia € constante com a
frequéncia, e com valor p, na demodulagdo de fase. Entretanto, na demodulagdo em frequéncia, devido
a diferenciacdo, a amplitude da interferéncia cresce proporcionalmente com a frequéncia, e com valor

PO, .
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Interferéncia

A
Demodulagdo PM /

>

Fig. 8.15: Interferéncia na modulagao PM e FM.

8.4.1 Circuito de Pré-Enfase

No demodulador de fase, a relagdo sinal-ruido se mantém constante com a frequéncia @;, mas no
demodulador FM ela se deteriora com o aumento de @;. A solugdo para este problema consiste em dar
énfase na amplitude do sinal modulador, nas frequéncias altas. Isto feito por um circuito RC de
primeira ordem chamado pré-énfase. A Fig. 8.16a e b apresenta o circuito de pré-énfase e a resposta
em frequéncia respectivamente. A fungdo de transferéncia é dada por

V. (s) R, st,+1

= 8.46
Vm(s) R +R, st,+1 (8.46)
onde
1
7, =—=RC
a)Z
e
1 RR,C
’Z'P = —=
o, R +R,

Normalmente, adotamos como padrdo 7, =75us, e wp deve ser escolhida acima da frequéncia
limite do sinal modulador.

Vy(jo)
R1 Vin(jm)
—VWA— A
Vin(t) o——¢ < Vo(t)

| o I
c R2 R,

1 R,+R,

= ' > o

(7% Op
(a)
(b)

Fig. 8.16: Pré-énfase: a) circuito; b) resposta em frequéncia.

8.4.2 Circuito de De-Enfase

Para que a demodulag@o FM seja correta, € necessario restaurar a forma original do sinal, aplicando
a fun¢ldo inversa a pré-&€nfase. Isto é feito pelo circuito de de-énfase, mostrado na Fig. 8.17a, que é
usado na saida do demodulador FM. A fungao de transferéncia ¢ dada por

Vo(s) 1

m

(8.47)

onde
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L _re
a)P

Tp

Conforme podemos observar na Fig. 8.17b, a frequéncia do pdlo @p, deve ser igual a @, no circuito
de pré-énfase. Portanto, devemos fazer 7, =75us . E importante observar que, ao atenuarmos o sinal

nas frequéncias altas, atenuamos também a interferéncia, mantendo a relagao sinal-ruido constante.

R A

Vin(t) o—zw\,—l—o Vo(t)
I |

(a) = >o
(b)

Fig. 8.17: De-énfase: a) circuito; b) resposta em frequéncia.
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Capitulo 9

Fontes Chaveadas

As fontes de tensdo convencionais baseiam-se na retificacdo do sinal AC da rede elétrica, com
subsequente filtragem por capacitor.

Considere o retificador de onda completa, com filtro capacitivo, da Fig. 9.1. A tensdo de ripple na
carga R; ¢ dada por

pico

V, =
2fCR,

NI

> -1
l 3F [ 5

Fig. 9.1: Retificador de onda completa com filtro capacitivo.

Como a frequéncia f da rede elétrica é 60Hz, para circuitos de poténcia (R, baixo), com V. pequeno,
temos capacitores de filtragem muito grandes, na ordem de mF. Isto aumenta o tamanho da fonte e
consequentemente o custo. Outro aspecto importante ¢ o tamanho do transformador. Para manter a
corrente de magnetizagdo pequena, os transformadores sdo muito grandes, quando usamos frequéncias
baixas. Isto também contribui para o aumento do custo da fonte. E desejavel também, nos circuitos
modernos, que as fontes de alimentagdo ndo ocupem muito espaco e sejam leves.

Se usarmos frequéncias mais elevadas, teremos uma reducgdo proporcional no tamanho do capacitor
e do transformador. As fontes chaveadas exploram esta propriedade.

9.1 Conversor Boost

O conversor Boost ¢ uma fonte chaveada, normalmente usada para elevar tensdo, e o circuito
basico encontra-se na Fig. 9.2. Neste tipo de conversor, como também nos outros que serdao
apresentados, usaremos uma fonte de alimentacdo Vi, implementada com retificador e filtro
capacitivo, que sera analisada a parte, e uma fonte de corrente /s, que representa uma carga variavel
com consumo médio de corrente /s. A fonte de tensdo e a carga podem variar dentro dos intervalos

<V, <V, e Lo,y <1, <I

VCCMIN — 7 CC — " CCMAX SMIN MAX *
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Yo

O Vs

Cs @/ Is

|
o

Vp

Fig. 9.2: Conversor Boost.

O transistor QO atua como chave, que liga e desliga sob o comando do sinal de controle Vp, cujo
periodo vale 7. Duas regides de operacdo sdo possiveis neste conversor, o modo continuo e o
descontinuo. No modo continuo, sempre existe corrente circulando pelo indutor. No modo
descontinuo, em determinados intervalos de tempo, a corrente que circula no indutor é zero.

Considerando o modo de operagdo continuo em regime permanente, a Fig. 9.3 representa o
diagrama de chaveamento. Vamos assumir que a fonte Vp e o resistor R, estdo dimensionados para
garantir o corte e a saturacdo do transistor. No intervalo a7, em que o transistor esta conduzindo, o
indutor se carrega até a corrente /)4x. Quando o transistor é cortado, o indutor se descarrega, através
do diodo, até a corrente /;;y. Desta forma, uma certa quantidade de energia ¢ transferida a carga Is, € o
capacitor atua como filtro.

Consideremos que a tens@o de condu¢do (saturagdo) da chave (transistor) seja Vy, a tensdo de
condugdo do diodo seja V,, e que o ripple na carga seja pequeno, ou seja, Vg seja aproximadamente
constante. Durante o carregamento, a varia¢do de corrente no indutor ¢

Al =1y - Ly O.1)

e a diferenca de potencial que esta submetido ¢

AV =V.. -V, (9.2)
Lembrando que a relagdo entre a tensdo e corrente no indutor é V = Ldl/dt, e na Fig. 9.3 equivale
a
Al
AV =—1L (9.3)
AT
substituindo as equagdes 9.1 ¢ 9.2 em 9.3, temos
Iy -1
Ve =V, = (M“—M’N)L (9.4)
al
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»
'

oT: T: : 2T:

oT T ' 2T
Fig. 9.3: Diagrama de chaveamento do conversor Boost.

O indutor se descarrega no intervalo de tempo (l—a)T , com variagdo de corrente igual a

Al = —(1 wax — 1 an) , € submetido a diferenga de potencial AV =V .-V, —V;. Portanto, temos no

descarregamento que

_(IMAX 'IMIN) L

Vee =Va=Vs = (l—a)T

(9.5)

Das equagoes 9.4 ¢ 9.5, temos que a tensdo de saida do conversor Boost no modo continuo ¢ dada
por

|4 V.o
=y, (9.6)
l-aa 1-«a
e a variagdo de corrente no indutor é
Ve =V, )aT
gy _IMIN:( = LT)_ 9.7)

A operagdo em modo descontinuo € caracterizada pela corrente /,,, =0. Isto significa que o
indutor se descarrega em um intervalo de tempo ¢, I menor que (1 —a)T , conforme exemplificado

na Fig. 9.4. Neste caso, as equagoes 9.4 ¢ 9.5 podem ser reescritas como

1
Ve =V, =422 [, (9.8)
al
e
oy
Ve =V, =V, = L (9.9)
o, T

Das equacgdes 9.8 ¢ 9.9, temos que a tensdo de saida do conversor Boost no modo descontinuo ¢é
dada por

VS=[1+ﬂJVCC—3VT—Vd (9.10)
al 6‘(1
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€ a corrente maxima no indutor é

Iy =170 (9.11)

FWIjGJL_ T 2T

Fig. 9.4: Operagao do conversor Boost no modo descontinuo.

A fronteira entre os dois modos de operagdo ¢ determinada pelas condigdes o, =(1- a) e I,y =0.

Sabendo que a corrente média de consumo da carga /s tem que ser a mesma do indutor no intervalo «;,
pelo grafico da Fig. 9.3, podemos calcular /5 por
(1 _a)(IMAX _IMIN )

I = : (9.12)

Solucionando o sistema formado pelas equagdes 9.6, 9.7 € 9.12, temos

azw (9.13)
Ve =V, +V,
e
2
L:(VS_VC'C+Vd)(VCC'_VT) r (9.14)

21, (Vs Vo +V,)

Para garantirmos a operagdo em modo continuo, devemos ter /,,, =0. Esta condi¢do ¢ sempre
satisfeita se o conversor operar na fronteira, quando V.. =V,qx € I =1,y - Qualquer redugdo de

Vee ou aumento de Iy, coloca o conversor obrigatoriamente no modo continuo. Aplicando estas
condi¢des as equagdes 9.13 e 9.14, temos

_ (VS ~Veenmx V4 )(VCCMAX -V )2 r (9.15)

2ISMIN (VS - VT + Vd )2

Continuo

Evidentemente, as variagdes de V¢c e Is provocam alteragdes em V. Para manter a tensdo de saida
constante, € necessario controlar o parametro . O menor ¢ admissivel no circuito é
Vs — VCCMAX + Vd

o = 9.16
MIN VeV, +V, ( )

Podemos calcular o maior valor de « necessario, aplicando a condi¢do V.. =V, a equacdo
9.13. Temos entdo que

- V
aMAX — VS VCCMIN + d (917)
Vs - VT + Vd

De forma analoga, para garantirmos a operagdo em modo descontinuo, basta dimensionar o circuito
para operar na fronteira quando V.. =V, € Ig =1, - Qualquer aumento de Vec ou redugdo de I

obriga o conversor a operar no modo descontinuo.
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_ (VS B VCCMIN + Vd )(VCCMIN B VT )2 T
Descontinuo ~—
2 Vs —Ve +V,)

(9.18)

Também ¢ necessario controlar o parametro ¢, para manter a tensdo de saida constante. O maior «
admissivel neste circuito é
Vs — VCCMIN + Vd

Oy =—— = 9.19
MAX VS—VT'FI/d ( )

E importante observar que, no modo continuo a tensdo de saida nio depende do consumo da carga,
enquanto no modo descontinuo, devemos controlar o parametro ¢; para estabilizar a tensdo.
Entretanto, no modo descontinuo, a quantidade de energia armazenada pelo indutor ¢ menor, pois a
corrente vai a zero. Isto permite o uso de indutores com nicleos menos volumosos. Este assunto sera
melhor estudado mais a frente.

O capacitor Cs pode ser determinado pela maxima tensdo de ripple V,;,. na carga. Durante o
carregamento do indutor, a carga ¢ alimentada exclusivamente pela tensdo no capacitor. Podemos
determinar aproximadamente, que a maxima variagdo de carga no capacitor neste momento ¢é

AQ=1 smax Cuax T
(§ consequentemente

g Loy @pux T

N ripple CS CS
Portanto, devemos ter
1 T
C, > SMA;A (9.20)

ripple

A Tabela 9.1 resume as equagoes de projeto do conversor Boost nos dois modos de operagao.

Tabela 9.1: Equacdes de projeto do conversor Boost.

CONVERSOR BOOST
CONTINUO DESCONTINUO
V. V.o a a
s ==V, Ve =| 1+ — Ve = V2 =V,
l-a l-a Q, a,
2 2
L= (VS - VCCMAX + Vd )(VCCMAX B VT) T L= (VS B VCCM]N + Vd )(VCCMIN B VT) T
2 2
2]SMIN(VS_VT +Vd) 21SMAX (VS _VT +Vd)
I a1 I logpw &
Cs > SMAI)/( MAX Cs > SMA; MAX
ripple ripple
a _ Vs — VCCMIN + Vd a _ Vs — VCCMIN + Vd
N A L A7
s T d s T d
Ve =Veesar +V, \/ 2U gy L (Vs ~Veawr +V4 )
AN Gy = a
s T d MIN VCCMAX _ VT
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9.2 Conversor Buck

O conversor Buck ¢ essencialmente um filtro passa-baixas LC, onde o sinal de entrada ¢ uma fonte
de tensdo comutada. Este circuito é normalmente usado como abaixador de tensdo. O esquema basico
esta apresentado na Fig. 9.5.

Quando operando em modo continuo, a fonte de tensdo ¥ coloca o transistor em corte e saturagao
em intervalos de tempo controlados. Quando o transistor estd em condugdo, temos V, =V,.. -V, , e

uma corrente é estabelecida no indutor. Quando o transistor estd em corte, a corrente do indutor é
obrigada a circular pelo diodo, estabelecendo a tensdo V, =—F,. O diagrama de chaveamento da Fig.

9.6 exemplifica o processo.

Podemos verificar que a tensdo V, atua como fonte de sinal para o filtro passa-baixas formado por
L, Cs e I5. Desta forma, a tens@o de saida Vs € o valor médio de V,, que € facilmente calculado por

Ve=Vee =V )a =V, (1-a) (9.21)
Va
Q L

LYY ¥V O Vs

Q
—
Rb |
chL_—j yANED) “T @/ Is
K .
T

Fig. 9.5: Conversor Buck.

Ve
A
: . . » t
a1'; T: : 2T
Va : . . :
A
Vcc'VT
> {
aT T 2T
_Vd ........
|
A
» {

aT T ' 2T

Fig. 9.6: Diagrama de chaveamento do conversor Buck no modo continuo.

Para garantir que o conversor Buck opere sempre no modo continuo, devemos determinar o menor
valor admissivel para a corrente média da carga. Neste circuito, a corrente média que circula pelo
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indutor ¢ a mesma da carga, e pode ser calculada pela area do grafico da Fig. 9.6, ou seja,
I,..—1

MAX MIN
+1 MIN

I=1I,= (9.22)

De forma similar ao conversor Boost, podemos calcular (/,,, —1,,, ) pela diferenga de potencial

aplicada ao indutor no intervalo de carregamento o7 , e no descarregamento (1 —a)T , Ou seja,

Ve =V, =V )aT
Ly =Ly :( < TL S)a (9.23)

(Vs+v,)(-a)T

max — tmin T
L

1

(9.24)

Solucionando o sistema de equagdes 9.22, 9.23 e 9.24, temos que a corrente média da carga deve
ser

all-a)T
I, =%(VCC V=V, + Ly (9.25)

Para garantir o funcionamento no modo continuo, devemos ter /,, >0. Considerando os

intervalos Ve <Vee <Veayux © Laun <15 <1,y > pela equagdo 9.25 concluimos que

Gy (1 ~ Xy )T
SMIN oI

(Veesux V4 =V3)20
ou de forma equivalente

L>

Ay (1 —Qyy )T (
21

SMIN

Veenax YV, — VT) (9.26)

O parametro o,y pode ser calculado aplicando a condi¢do V. =V, & equagdo 9.21, e ¢ dado

por
Ve+V
Ay = s 4 (9.27)
VCCMAX - VT + Vd
Substituindo a equagdo 9.27 em 9.26, temos finalmente
LZ(VS+Vd)(VCCMAX_VS_VT)T (9.28)
2[SMIN (VCCMAX - VT + Vd )

O capacitor Cs pode ser dimensionado para atender a especificacdo do ripple na saida.
Considerando que a frequéncia de chaveamento estd muito acima do corte do filtro passa-baixas,

podemos aproximar a funcdo de transferéncia V ( ja)) / Vv, ( ja)) por
Vi(jo) 1

H(jo)= =—
(o) V,(jo) @’LCg

Embora v, (¢) seja uma onda quadrada, com variagdo de tensdo igual a V.. +V, —V;, podemos

assumir de forma aproximada que esta variagdo ¢ atenuada pelo filtro e transferida a carga, produzindo
a tensdo de ripple V., OU s€ja,

%)

Para atender a equacdo 9.29, devemos fazer

VCCMAX + Vd B VT)T2
47’ LC,

4 (VCCMAX+Vd_VT):(

ripple =

(9.29)
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> (VCCMAX +Vd _VT)T2
- Ar’LV,

ripple

(9.30)

Quando operando em modo descontinuo, o indutor se descarrega totalmente no intervalo de tempo
o,T ,onde a, <1—-a. A Fig. 9.7 apresenta as formas de onda do conversor. Note que, apds o intervalo

o, T , atensdo V, ¢ igual a propria tensdo de saida Vs pois a diferenga de potencial no indutor ¢ zero.

Ve
A

oT: T: : 2T:

ocT.
— o, T

T ' 2T

Fig. 9.7: Diagrama de chaveamento do conversor Buck no modo descontinuo.

A tensdo de saida também ¢ calculada pelo valor médio de V,, que neste caso €
Vi=a(Vee V) —aV, +(1—a—a,) Vs
e de forma melhor,

a o,

Vs = (VCC_VT)_

= v, (9.31)
a+a, a+a,

As condigdes necessdrias para a operagdo em modo descontinuo podem ser determinadas do
conversor operando na fronteira dos dois modos. Neste caso, as formas de onda sdo as mesmas da Fig.
9.6, mas com [,,, =0. Quaisquer perturbagdes nos parametros do conversor devem coloca-lo

obrigatoriamente no modo descontinuo. Portanto, os parametros adotados para o projeto devem ser
Veerv > Lsuax © Oy - Na regido de fronteira, a corrente na carga [, ¢ o valor médio da corrente

no indutor, ou seja,
=ML (9.32)

mas temos também que

Ly = Vi (9.33)
IMAX = (VCCM[N - VTL_ VS )aMAXT (934)
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Das equacdes 9.32, 9.33 e 9.34, obtemos:
(Vs + Va’)(VCCMIN B VS B VT)T
21 SMAX (VCCMIN - VT + Vd )

L= (9.35)

Vs +V,

Ay =
VCCMIN - VT + Vd

A equagdo 9.35 estabelece o limite superior para o indutor, de forma que qualquer valor abaixo deste
force o conversor a operar no modo descontinuo. Portanto, podemos dimensionar qualquer valor de L
dentro do intervalo

V.

CCMIN
V,

CCMIN

—V,—V,)T
~V,+V,)

<(VS+Vd)(

0<L<
21

L

SMAX (

Tal como no modo continuo, o capacitor Cs ¢ calculado de forma aproximada e dado pela equagdo
9.30.

A Tabela 9.2 resume as equagdes de projeto do conversor Buck.

Tabela 9.2: Equagdes de projeto do conversor Buck.

CONVERSOR BUCK
CONTINUO DESCONTINUO
(94 a
VS=(VCC—VT)a—Vd(1—a) VS:a+al(VCC_VT)_a+IaIVd
> (Vs + Vd)(VCCMAX B Vs B VT)T 0<L< (Vs + Vd )(VCCMIN - Vs - VT)T
21 SMIN (VCCMAX - VT + Vd ) 21 SMAX (VCCMIN - VT + Vd)
C >(VCCMAX+Vd_VT)T2 >(VCCMAX+Vd_VT)T2
5 47Z'ZL I/ripple S 47[2LV:'ipple
a _ VS+Vd _ ISMINL(VS+Vd)
MIN — V . V + V aMIN - _ _ —
CCMAX T d T ( VCCMAX V T Vs )(VCCMAX + Vd VT)
Vs +V, Vs +V,
vy == 5 1, Ay =
VCCM]N - VT + Vd VCCM[N - VT + Vd

9.3 Conversor Buck-Boost

O circuito basico do conversor Buck-Boost encontra-se na Fig. 9.8. Conforme veremos a seguir,
este circuito gera tensdo de saida negativa. O diagrama de chaveamento encontra-se na Fig. 9.9.

7

Fig. 9.8: Conversor Buck-Boost.

D
1
N

O Vs

G[\Is

Vee —

Vp
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»
>

oT: T: : 2T:

> t

oT T ' 2T
Fig. 9.9: Diagrama de chaveamento do conversor Buck-Boost.

Assumindo o modo de operagdo continuo, quando o transistor esta conduzindo, o indutor &
submetido a tensdo (V.. —V; ), e o diodo polariza-se inversamente. A variagdo de corrente no indutor

¢ dada por

(Vee =Vy)aT

Dy =y = I (9.36)

No momento em que o transistor ¢ cortado, a corrente do indutor € obrigada a circular pelo diodo,
transferindo energia a carga. O indutor fica submetido a diferenga de potencial (Vs —V,), e sofre a

mesma variagdo de corrente, mas negativa, ou seja,

(Vs —Vd)(l—a)T

~(Lye = Loy ) = i (9.37)
Solucionando o sistema de equagdes 9.36 ¢ 9.37, obtemos
Ve =V, )
V =—(CCI—T)+Vd (9.38)
—-a

Verificamos facilmente da equacdo 9.38 que a tensdo de saida é negativa.
No modo descontinuo, temos /,,, =0, e o descarregamento ocorre no intervalo ¢, 7", menor que

(1—a)T . As equagdes 9.36 ¢ 9.37 sdo re-escritas como

Ly e ZVr)al (9.39)
L
c
Loy sl Zd JouT (9.40)

Solucionando o sistema de equagdes 9.39 e 9.40, obtemos que a tensdo de saida no modo
descontinuo ¢ dada por

(Vee =Vy )

a,

v, —— 47, (9.41)

A fronteira entre os dois modos de operagdo ocorre em /,,, =0 e o, =1—a . A corrente média que
circula pela carga pode ser calculada com base na Fig. 9.9, e é dada por

1, = Ui _IA;’N)(I_“) (9.42)

127



Material ndo disponivel para publicago
Solucionando o sistema formado pelas equagdes 9.36, 9.38 ¢ 9.42, temos

(VS _Vd)(VCC _VT )2 r

L=- 2
2(VS_VCC+VT_Vd) Is

(9.43)

o= VS_Vd
VS_VCC+VT_Vd

(9.44)

Para garantirmos a operagdo em modo continuo, usaremos as mesmas consideracdes feitas para o
conversor Boost. Portanto, temos

(Vs _Vd)(VCCMAX B VT )2 T

Continuo — 2 (945)
2(Vs - VCCMAX + VT - Vd) ISMIN
V-V
Ay = s d (9.46)
VS - VCCMAX + VT - Vd
V-V
Ay = s ' d (9.47)
VS - VCCMIN + VT - Vd
Da mesma forma, o0 modo descontinuo é garantido quando
2
(VS_Vd)(VCCMIN_VT) T 4
LDescontinuo - 2 (9 8)
Z(Vs - VCCM[N + VT - Vd) ISMAX
V=V
Oy = 5§ 4 (9.49)
Vs - VCCMIN + VT - Vd
O capacitor de filtragem Cs é o mesmo calculado para o conversor Boost, ou seja,
C, > Lsuar @™ (9.50)

%

ripple

A Tabela 9.3 resume as equagdes de projeto do conversor Buck-Boost.
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Tabela 9.3: Equag¢des de projeto do conversor Buck-Boost.

CONVERSOR BUCK-BOOST
CONTINUO DESCONTINUO
_ V.-V,
VS:_(VCC VT)a_l_V] VS:—(CC—T)O[+Vd
l-a ‘ o,
2 2
L=— (VS_Vd)(VCCMAX_VT) T L=— (VS_Vd)(VCCMIN_VT) T
2 2
Z(Vs - VCCMAX + VT - Vd ) ]SMIN 2(VS - VCCMIN + VT - Vd ) ISMAX
_ VS — Vd _ VS — Vd
Ay = Ay =
Vs - VCCM[N + VT - Vd Vs - VCCM[N + VT - Vd
Vs _Vd \/QJSMINL(Vd _VS)
Gaay = Ve =Veeyax Ve =V, Ayiy = L
VCCMAX - VT
Cs > U SMA;aMAXT Cs > U SMA;aMAXT
ripple ripple

9.4 Conversor Flyback

O conversor Flyback utiliza um indutor acoplado, e introduz um pardmetro a mais no
dimensionamento, que ¢ a relagdo de espiras. Isto permite que o Flyback seja dimensionado para
elevar ou reduzir tensdo. O circuito basico do conversor encontra-se na Fig. 9.10.

N1 : N2 D
> O Vs

|1l/ L1 LZTIZ T Cs @ Is
—_ Vcc .

T Rb —4

Vp

.|||_

Fig. 9.10: Conversor Flyback.

O diagrama de chaveamento encontra-se na Fig. 9.11. Quando o transistor estd conduzindo, o
indutor L, ¢ submetido a tensdo (V.. —V;) e a corrente varia de [y a Iyx. Devido ao sentido dos

enrolamentos, o diodo estd polarizado reversamente, ¢ a corrente /, é zero. Durante o corte do
transistor, a energia magnética armazenada no nucleo dos indutores obriga a existéncia da corrente /5,
que conduz através do diodo, e fornece energia a carga. Durante o descarregamento, o indutor L, fica

submetido & tensdo (V, + V).

Assumindo o modo de operagao continuo, no carregamento de L;, temos

V.-V, )aTl
Ly = Livay :% 9.51)
1

e durante o descarregamento de L,, temos
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Ve+V, ) (1-a)T
IZMAX_IZMIN:( > dz( )
?)

(9.52)

Ve
A

aT: T: : 2T:

aT T 2T

Fig. 9.11: Diagrama de chaveamento do conversor Flyback.

Considerando o circuito em regime permanente, o valor médio de energia no nucleo dos indutores ¢
constante, isto obriga que as variagdes de corrente nos indutores respeite a relagdo

Nl (IIMAX _IIMIN)=N2 (IZMAX _IZMIN) (9-53)

Aplicando a relacdo 9.53 a equagdo 9.51, temos

N V.. -V.)aTl
Ly )Vz = % (9.54)
1 1

(1 2MAX T
Resolvendo o sistema formado pelas equagdes 9.52 ¢ 9.54, e lembrando que L /L, =(N,/N, )2 ,

temos que a tensdo de saida no modo continuo ¢
N,

Ve=Vee —VT)m—Vd (9.55)

No modo descontinuo, temos /,,, =0 e 1,,,, =0, e o descarregamento de L, ocorre no intervalo
a,T , menor que (1 - a)T . As equacgdes 9.52 e 9.54 sdo re-escritas como

~ (Vs +V,)e,T

L == (9.56)

2

N, (Vee—Vy)al
I 2 _Nee )T 957
2MAX Nl LI ( )

Solucionando o sistema de equagdes 9.56 € 9.57, temos que a tensdo de saida no modo descontinuo

¢ dada por

N,a

Vs :(VCC _VT)NO{
12

-V, (9.58)
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A fronteira entre os dois modos de operagdo ocorre em /,,,, =0 e o, =1—a. A corrente média
que circula pela carga pode ser calculada com base na Fig. 9.11, e é dada por

(IZMAX - IZMIN )(1 B 0{)

I = : (9.59)
Solucionando o sistema de equagdes 9.54, 9.55 ¢ 9.59, temos
l-a)(V.+V

N, a(Ve—Vy)

2 2
VYT
=2 Vee V1) 9.61)
2V + V)1,

(1-a) (Vs +V,)T
21

L =

2

(9.62)

N
Neste conversor, o parametro « é uma especificacdo de projeto, ou seja, deve ser arbitrado.

As condigdes necessarias para garantir a operacdo em modo continuo sdo as mesmas do conversor
Boost, mas podemos escolher o @y. Desta forma temos

N, _(—ay) (Vs +7,) ©9.63)
Nl aMIN ( ceMAx )
Ll — a}%/[]N (VCCMAX v ) T (964)
2(VS + Vd) SMIN
L= (1—ay ) (Vs +V,)T 9.65)
2[SMIN
Pela equacdo 9.55, podemos calcular o ayuy, fazendo V.. =V .,y Ou seja,
1
Uy = 9.66
" (VCCMIN —Vr )N 2 ( )
(Vs +V,)N,

De forma similar ao conversor Boost, o0 modo descontinuo ¢ garantido, escolhendo o uy, €
aplicando as condi¢des V.. =V . © I =1g,,y » OU SEja,

Ny _ (=) (Vs + 1) (9.67)
N, 1 Ay (VCCMIN - VT)

2
Ll _ a]%/IAX (VCCMIN - VT) T (9.68)

2(VS + Vd)ISMAX

(=) (47T

y (9.69)
2’1SMAX
O capacitor de filtragem ¢ calculado da mesma forma que no conversor Boost, ou seja,
C, > Lsyax @yax T (9.70)

V

ripple

O transistor e o diodo também devem ser dimensionados, segundo as correntes e tensdes que estdo
submetidos. Vamos considerar somente 0 modo de operagdao descontinuo, pois as correntes e tensoes
de pico sdo, na maioria das vezes, maiores que no modo continuo. Desta forma, se dimensionarmos o
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transistor e o diodo para operarem no modo descontinuo, também estardo dimensionados para o modo
continuo, com margem de seguranca mais alta.

A corrente de pico /¢, no transistor coincide com o pico de corrente no indutor L;, e é alcangada
quando a=a,,,; € V.- =V e,y - Portanto, temos pela 9.51 que

I _ (VCCMIN B VT )aMAXT
Cpico — L
|

A corrente média no transistor € obtida pelo valor médio da corrente no indutor Z;, ou seja,

[_ _ (VCCM]N B VT )aAz/fAXT
2L

c=
1

A tensdo maxima no transistor ocorre durante o descarregamento de L, quando a tensdo reversa de
L, se soma a da fonte. Desta forma, pela relagdo de espiras, temos

N
Vesax =Veemax + Vl(Vd +V )

2

A corrente média que circula pelo diodo € a mesma da carga, ou seja,

Iy =Tgyx
A corrente de pico no diodo € a corrente maxima do indutor L,, ou seja,
I =7 _ﬂl _ (VCCMIN B VT)NlaMAXT

dpico — T2MAX T IMAX —

N, LN,

A tensdo reversa V,, no diodo equivale a variacdo maxima de tensdo no indutor L, refletida para L,
e somada com a tensdo de saida. Através da relagdo de espiras, temos

N
VZ(VCCMAX - VT )

1

Vi

7

=V, +

A Tabela 9.4 resume as equagdes de projeto do conversor Flyback.

Tabela 9.4: Equacdes de projeto do conversor Flyback.

CONVERSOR FLYBACK
CONTINUO DESCONTINUO
N,a N
VS:(VCC_VT)m_Vd VSZ(VCC_VT)NIZCZ -V,
&:(l_aMlN)(VS-’_Vd) &Z(I—QMAX)(VS+V(1)
N, 1 Ayiv (VCCMAX - VT ) N, 1 Ay (VCCMIN - VT )
L = 0‘1%41]\/ (VCCMAX - VT )2 T L = ajmx (VCCMIN B VT )2 T
l 2(VS+Vd)ISMlN 1 2(V5+Vd)ISMAX
(=) (47T (- ) (47T
’ 2ISMH\/ ’ 2[SMAX
Qi = ! \/2LIISM1N (Vs + Vd)
1+(VCCMIN_VT)N2 a _ T
(Vs + Vd )N 1 o VCCMAX - VT

132



Material ndo disponivel para publicacdo

CS > ISMA;aMAXT CS > ISMA;aMAXT
ripple ripple
TRANSISTOR E DIODO
_ (VCCMIN B VT )aMAXT
Cpico — L

1

T (VCCMI -V )afmxT
2L,

~

C

N,
Verax =Veeomax + V](Vd + Vs)

2

[d :[SMAX

I = (VCCMIN - VT )NlaMAXT
dpico Ll N2

O dimensionamento do transistor e diodo dos outros conversores € similar ao Flyback.
Exemplo: Projetar um conversor Flyback que opere no modo descontinuo, ¢ atenda as especificagdes
abaixo:

1. 100V <V, <155V .
2. 100mA<I;<54.

3. =05.

aMAX

4. V. .<100mV .

ripple

5. Frequéncia de chaveamento [ =40kHZ .

6. Tensdo de saida V, =5V
7. V,=0eV,=1V.
Solugdo:
Usaremos as equacdes da Tabela 9.4.

Passo 1:

Determinagdo da relagdo de espiras.

N, _ (= ) (Vs + V) (1—0.5)(5+1):0.06 R L

N,y Ve =Ve)  0.5(100-0) 5

Passo 2:

Calculo dos indutores.

2 2 2 2 3
@y Vean =) T 0.5 x(100-0)"x1/40-10° = —
L= = 2% (5+1)%3 =1.04-10° — |[L =1.04mH

2(VS + Vd)ISMAX
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(1= ) (Vs +V,)T  (1-0.5)"(5+1)x1/40-107

L= = =3.75-10° — |L2=3.75uH
21 2x5

SMAX

Passo 3:
Calculo do capacitor de filtragem.

I T . -10°
Cy 2 SM”‘IfaMAX =5X01(5)g.11/g(2 10 _625.10° > [C,>625uF

ripple

Passo 4:
Calculo das correntes de pico e média no coletor do transistor.

A corrente de pico no transistor ¢ determinada pela maxima variacdo de tensdo no indutor L;, no
intervalo de carregamento «,,x. Portanto, temos
Veerae = Vi )T (100-0)x0.5x1/40-10°

I = = 1.2 »> |1,
IMAX Ll 104 . 10_3 Cpico

=1.24

A corrente média ¢ dada pela area da corrente de carregamento, ou seja,

7 _ %y lix 0.5x1.2

. U= 2203 > [ =034

Passo 5:
Calculo da tensdao maxima no coletor do transistor.

A tensdo méxima no coletor do transistor ocorre durante o descarregamento de L,, quando a tensao
reversa de L; se soma a da fonte.

N
Vs =Vecsx +71(Vd +V)=155+16.7x(1+5)=2552 — |V, =255.2V

2
Passo 6:
Célculo das correntes média maxima e pico do diodo.

A corrente média que circula pelo diodo ¢ a mesma da carga, ou seja,

ZZISMAXZS - EZSA

A corrente de pico no diodo ¢ a corrente maxima do indutor L,, ou seja,

=12MAX:%11MAX=16.7><1.2=20 - I

dpico
2

I

dpico

=204

Passo 7:
Calculo da tensdo reversa maxima no diodo.

A tensdo reversa V,, no diodo equivale a variacdo maxima de tensdo no indutor L, refletida para L,
e somada com a tensdo de saida. Através da relagdo de espiras, temos

N
Vd,,=VS+F2(VCCMAX—VT)=5+0.06><(155+0)=14.3 N

1

9.5 Conversor Forward

Conforme analisado anteriormente, o conversor Buck atua como abaixador de tensdo. Se
desejarmos elevar tensdo com esta estrutura, devemos promover algumas modificagdes. O conversor
Forward é uma versdo modificada do Buck, que permite elevacdo e redugdo de tensdo. O circuito
basico encontra-se na Fig. 9.12. Verificamos facilmente que o circuito € composto por um conversor
Buck, mas com alimentagdo fornecida através do sistema de indutores acoplados L;, L, e Ls;.

134



Material ndo disponivel para publicago

Considerando acoplamento unitario, durante a condugdo do transistor, a tensdo (V. —V;) é
transferida ao indutor L, pela relagdo de espira N, /N, . Descontando a queda de tensdo ¥, no diodo
D/, temos que a tensdo v, (t) no modo continuo ¢ dada pelo grafico da Fig. 9.13(a). Constatamos que

a tensdo de alimentagdo, da segdo correspondente ao conversor Buck, ¢ N, /N, (Ve =V )=V,

N1:N3:N2

Va
D2 Vs
|1l L1§ L3
+__—__ Vce Rb
Qa =
Vp
—
Fig. 9.12: Conversor Forward.
V.
A
N
Nj (VCC'VT)'Vd1
> t
aT T 2T
RV PR
(a)
V.
A
N
, (e _VT)_\\/,‘” ............ 1
S
> t
aT T 2T
RV R
(b)

Fig. 9.13: Tensao de alimentacdo modificada: (a) modo continuo; (b) modo descontinuo.

As equagdes de projeto sdo as mesmas do conversor Buck, mas trocando (V.. —V;) por
N,/N,(Vee =V;)=V,,, ou seja,

N

v, = (VZ(VCC -V,)- V[“Ja —V,(1-a), para o modo continuo
1

9.71)

a N a
V.= —2(V..-V.)-V, |-——V,, para 0 modo descontinuo
s a+al(N,( cc T) le a+a, a>P

Entretanto, devemos determinar o valor maximo do @, que neste caso € menor que 1. Isto se deve
aos indutores acoplados. Quando o transistor ¢ ligado, o indutor Z;, além de fornecer poténcia a carga,
acumula um pouco de energia no nucleo. Esta energia deve ser totalmente descarregada quando o
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transistor ¢ desligado. Este procedimento ¢ realizado pelo indutor L;, que for¢a a passagem de uma
corrente pelo diodo ¢ a fonte de alimentagdo, devolvendo a energia acumulada a fonte. Observe que,
durante o carregamento de L,, o indutor L; polariza o diodo D, reversamente, e durante o corte do
transistor, L, polariza D; inversamente, mas L; polariza D, diretamente. Portanto, no carregamento de
L,;, devemos ter

a(Vee =V )T
Al = Vee =V7) (9.72)
Ll
No descarregamento de L;, pela relagdo de espiras, temos
g M _dVee +V)T 9.73)
N3 L3
onde T ¢ o tempo que L; necessita para descarregar totalmente.
Substituindo a equagdo 9.72 em 9.73, temos
N, (Ve =V,
al = M a (9.74)

NI(VCC+I/dZ)

Sabemos que al'S(l—a), e aplicando esta condi¢do a equagdo 9.74, lembrando que
<V <V,

Veesiv <Vee SVeepuy » devemos ter

1

Ay = (9.75)
1+N3( VCCMAX _VT j
Nl VCCMAX + I/dZ
ou de forma equivalente
1-—
N3 _ Praax (9.76)
Nl a (VCCMAX_VT]
MAX
VCCMAX + Vd2
Aplicando a condi¢do V.. =V,,,y aequacdo 9.71, também temos que
Vs +V.
Dyax =55 s d 9.77)
VZ(VCCMIN - VT ) - le + Vd
1
ou de forma melhor
EAF U R A I—— (9.78)

N, 1 Oy (VCCMIN - VT ) (VCCMIN - VT )
As equagdes 9.76 ¢ 9.78 sugerem que a.4x deve ser uma especificagdo de projeto.

E importante observar que, em regime permanente, o =a,,,, ocorre em V.. =V ., , Mas na
equacdo 9.75, usamos a =a,,,, em V.. =V, . Isto pode acontecer quando o conversor passa por
um transiente, por exemplo, uma mudancga brusca no consumo da carga, ou na tensao de alimentagao.

A Tabela 9.5 resume as equagdes de projeto do conversor Forward.

Tabela 9.5: Equagdes de projeto do conversor Forward.

CONVERSOR FORWARD
CONTINUO DESCONTINUO
N. o N. o
8 :[VT(VCC —VT)—leja—Vd (1-a) V= v (VT(VCC —VT)—VdIJ— a+lal Vv,
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N, _ Ve+V, v, -V, N, _ Ve +V, V=V
N, 1 29774 (VCCMIN - VT) (VCCMI - VT ) N, 1 29774 (VCCMIN - VT) (VCCMI - VT )
E _ 1-ay,y E _ 1-ay,y
N1 a [VCCMAX_VTJ N1 a [VCCMAX_VTJ
MAX MAX
VCCMAX + de VCCMAX + de
N N
(Vs +V, )(]\;(VCCMAX ~Vr ) ~Var - VSJT (Vs +V, )(]VZ(VCCMIN -V ) V= Vs jT
L> ! 0<L< !
N. N
2ISM]N (]VZ(VCCMAX - VT ) - le + Vd} 21SMAX EJVZ(VCCMIN - VT ) - le + Vd}
1 1
N
N Veemax VT ) TV an d ? N Veemax " VT )TV an d ?
xz(V Vi)=Vy+V, |T Nz(V Vi)=Vy+V, |T
C ‘ C ‘
§ 47[2L I/ripple s 47[2L I/ripple
o = VS + Vd Ay = / N ]SMINL(VS ;\—/.Vd)
M N \jT (72(1/(70\4/1)( - VT - le - [/5](72 V(:CMAX - Vr - Vd] + Vd
ﬁ(VCCMAX_VT)_VdI—FVd N ) NI( )
1

Note que os valores dos indutores ndo estdo definidos. Isto € razoavel, pois quaisquer valores
servem, desde que as relagdes de espiras corretas sejam respeitadas. Entretanto, devemos escolher os
menores valores possiveis, para termos as menores dimensdes. Esta escolha é feita, considerando a
energia armazenada no nucleo dos indutores como um percentual, pré-definido, da energia transferida
a carga no intervalo de chaveamento.

9.6 Dimensionamento do Nucleo

O nucleo dos indutores usados nas fontes chaveadas ¢, em geral, de ferrite, devido as elevadas
frequéncias, e sdo dimensionados em fungdo do maximo fluxo magnético, para evitar a saturagdo.

Normalmente, usamos nucleos retangulares e toroidais, conforme a Fig. 9.14a e b respectivamente.
Os nucleos toroidais sdo menores e mais eficientes, devido & distribuicdo mais uniforme do campo
magnético, mas a confec¢do dos indutores é mais trabalhosa. Na maioria das aplicagdes usamos
nucleos retangulares.

/_ (I)MAX

(a) (b)

Fig. 9.14: Nucleo do transformador: a) retangular; b) toroidal.

Um resultado bastante conhecido do eletromagnetismo mostra que o campo magnético dentro de
um nticleo fechado ¢
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B= 2HE (9.79)
Aefl
onde
1. ué apermeabilidade magnética do material;
2. F é aenergia acumulada no indutor;
3. [ ¢ o comprimento médio do caminho magnético;
4. A, ¢ a area efetiva do ntcleo, por onde podemos concentrar todo o fluxo, como se o ntcleo

fosse um toroide.

Portanto, sabendo a energia maxima £,y acumulada no nucleo, ¢ 0 maximo campo magnético
Buux que o material suporta sem saturagdo, escolhemos um nticleo segundo os pardmetros 4.r e [, de
forma a atender a equagao 9.80.

21E
By = %ﬂ;ﬂ (9.80)
ef

O calculo da energia maxima acumulada é simples. Por exemplo, considere o conversor Flyback.
No intervalo de tempo 7, a carga e o diodo consomem a quantidade de energia

E v = Loy (Vd + Vs )T , que deve ser o mesmo valor armazenado pelo niicleo, no mesmo intervalo 7.

9.7 Fonte de Tensao V¢

A fonte de tensdo V¢, pode ser uma bateria ou um retificador de meia onda ou onda completa, com
filtro capacitivo, ligado diretamente a rede elétrica, conforme a Fig. 9.15a e b.

- O
N
* Vrede
vrede ©F Vee CF=— Vee
’ O
(a)

(b)

Fig. 9.15: Retificador com filtro capacitivo: a) meia onda; b) onda completa.

Chamando fr a frequéncia da rede elétrica, podemos calcular o capacitor Cr pela energia perdida
durante o intervalo de descarga. O capacitor Cr se carrega a cada intervalo de tempo 7, =1/f, (meia
onda) ou T =l/ (2 fF) (onda completa). Neste intervalo, a tensdo no capacitor varia de Veeuygy a

Veemax, © a variagdo de energia é dada por

1 1
AE = E CF VCZCMAX - E CF VC20M1N (9.81)

Esta quantidade de energia tem que ser equivalente ao consumo do conversor no intervalo 7p.
Considerando que, no intervalo de chaveamento 7r a poténcia média maxima consumida pelo

conversor seja P, , a energia consumida ¢ dada por

AE=P, T, (9.82)
Substituindo a equagdo 9.82 em 9.81, temos
2P, Tr

2 2
(VCCMAX - VCCM]N )

C, = (9.83)
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Como exemplo, considere o conversor Flyback projetado no item 9.4, onde V., =100V e

Veenax =155V . A poténcia média méaxima consumida pelo conversor é
Py =l (V, +V5)=5x(1+5) =300
Considerando um retificador de onda completa, e a rede de 60Hz, o capacitor de filtragem ¢

~ 2x30/(2x60)

=5 o100)
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Capitulo 10

Conversores Digital-Analégico e Analégico-Digital

Todo sistema digital que, de certa forma, interage com o meio fisico, necessita de uma interface
analdgica-digital (ADC) e ou digital-analdgica (DAC). Os ADCs convertem um sinal de tensdo ou
corrente em um registro bindrio, que pode ser processado digitalmente. Os resultados de um
processador digital, por exemplo um filtro digital, ou sistema de controle, muitas vezes sdo saidas
analogicas. Portanto, ¢ necessario um DAC, que ¢ um dispositivo capaz de converter um registro
binario em um sinal de tensao ou corrente.

A precisdo dos processadores digitais pode ser tdo grande quanto desejarmos, bastando aumentar o
numero de bits, a velocidade de processamento e aprimorar os algoritmos. Entretanto, de nada adianta
a precisdo quase absoluta no processamento, se os ADCs e DACs s3o imprecisos. Portanto, ¢é
fundamental o projeto de ADCs e DACs que atendam a precisdo exigida pelos processadores. Para
atender esta exigéncia, existem muitas estruturas para implementagdo de ADCs ¢ DACs, onde as
caracteristicas principais sdo: a velocidade de conversdo, a linearidade, a faixa dindmica e o nivel de
ruido.

10.1 Conversor Digital-Analégico com Rede R-2R

Este tipo de DAC, muito usado, utiliza uma rede resistiva R-2R, para converter o dado binério em
analogico. A principal caracteristica da rede R-2R, ¢ que a resisténcia vista por cada resistor 2R ¢
sempre 2R, conforme mostrado na Fig. 10.1.

—.'
—®

o
——©
o
*——=0

2 I
I Total

Fig. 10.1: Conversor DAC com rede R-2R.

As chaves analodgicas sdo comandadas pelos sinais logicos D;. Quando D, =0, a chave conecta o
resistor 2R ao terra, e quando D, =1, a conexdo ¢ feita ao terra virtual do opamp. O nimero N de
chaves € o numero de bits do conversor.

A tensdo de referéncia V3, estabelece a faixa de tensdo de saida do conversor. Analisando o
circuito, verificamos que as tensdes nos nos sao

140



Material ndo disponivel para publicago

v, N4 LV VooV,
Vya :7R - Vi :%:TR - Vys= sz :?R - Vi, :%:2_1:
Fazendo a substitui¢do N —n =k, temos que
14
V.= 2—52" (10.1)
Pela equagdo 10.1 determinamos facilmente as correntes /;, ou seja,
Ve o ak
= 2 10.2
© 2R2Y (102)
A corrente total I7,,,; que entra no terra virtual do opamp, ¢ dada por
N-1 N-1 VR ‘ VR N-1 .
Ly = kzz(;[Dka] = ;{WDIQ :| zm;[Dkz ]
Portanto, a tensdo de saida V, ¢é
VRRf N-1 .
V, =i Y [D2] (10.3)
k=0

Verificamos na equagdo 10.3, que a tensdo de saida V, ¢ exatamente o numero bindrio
D, D, ,---D, multiplicado pela constante —(VRRf ) / (ZN ”R) , que pode ser ajustada para a faixa de

valores desejada.

Os DACs sao usados em processadores digitais de sinais (DSP), e como parte de alguns circuitos
conversores analdgico-digitais.

10.2 Circuito Sample-Hold

Devemos sempre especificar dois parametros basicos nos conversores analogico-digitais, a taxa de
amostragem e o tempo de conversdo. A taxa de amostragem deve respeitar a frequéncia de Nyquist, ou
seja, devemos amostrar com pelo menos o dobro da méxima frequéncia do sinal. Todo ADC necessita
de um determinado intervalo de tempo para realizar a conversdo. Durante este intervalo, o sinal deve
ser estatico na entrada do conversor. Para esta finalidade, usamos o circuito sample-hold da Fig. 10.2.

O sinal v, (7) esta sincronizado com o clock do conversor. Quando v, () esta em nivel logico alto, a

chave S fecha, e o sinal v,

mn

(¢) ¢ aplicado ao capacitor. No momento em que v, () vai ao nivel logico

baixo, a chave abre e o capacitor retém o valor de v, (7), exatamente no momento da abertura da

chave. O sinal deve ser retido no capacitor por um intervalo de tempo suficiente para realizar a
conversdo. A cada ciclo de fechamento e abertura da chave o processo se repete, conforme a Fig. 10.3.

S
Vin(t) © O\O J: + Ve(t)
—O Vs
c -
Vp(t)

Fig. 10.2: Circuito sample-hold.
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\ 4

\ 4

T 2T 3T
Fig. 10.3: Sinal amostrado.

10.3 Conversor Analégico-Digital Com Rampa Digital

Neste conversor, como nos proximos que serdo apresentados, assumiremos que o sinal v, (t) ¢

oriundo de um sample-hold.

O ADC de rampa digital utiliza um DAC de N bits, um contador binario de N bits, um comparador
de tensdo, e uma logica de controle que gera os pulsos de clock e reset, conforme a Fig. 10.4. No
inicio da conversdo, a loégica de controle envia um pulso de reset, que inicia o contador em zero
D =000---0. A cada ciclo de clock, o contador € incrementado € o numero binario D é convertido

pelo DAC para a tensdo V,. Quando V, ¢ imediatamente superior a vg (t), o sinal EC (end of

conversion) vai ao nivel logico alto, informando que o um resultado de conversdo valido D esta
disponivel na saida do contador. A logica de controle ao receber o sinal £EC, reinicia o processo de
conversdo. O diagrama de sinais encontra-se na Fig. 10.5.

Vo

DAC de N bits » OEC
Vs(t)

DN-1| DN-2 DO

Contador de N bits
Reset Clock

Logica de Controle

Fig. 10.4: ADC com rampa digital.

142



Material ndo disponivel para publicago

)
ve(t) v
= vy O
EC EC

> {

Ta
Fig. 10.5: Diagrama de sinais do ADC com rampa digital.

Este tipo de conversor ¢ lento (alguns kHz), e ¢ muito sensivel aos erros nos resistores da rede R-
2R. O tempo méximo de conversao 7y, ocorre para o maior valor de vy (1), e ¢

TCmax = 2N Tck (104)

onde T, é o periodo do clock. A frequéncia de amostragem fs deve ser considerada

- (10.5)

Cmax

10.4 Conversor Analégico-Digital Por Aproximagoes Sucessivas

O esquema basico de um ADC por aproximagdes sucessivas encontra-se na Fig. 10.6. Este ADC ¢
composto por um registrador de deslocamento de N bits, um registrador de aproximagdes sucessivas
(SAR) (simplesmente um latch), um DAC e um comparador de tensao.

Registrador

Clock O de —O0 EC
Deslocamento
BN-1 BN-2 BO
SAR
DN-1 DN-2 DO

Vo

DAC de N bits
Vs(t)

Fig. 10.6: ADC por aproximagdes sucessivas.

O mecanismo de conversdo segue os passos abaixo:
1. Inicialmente o 1 ¢ aplicado & entrada do registrador de deslocamento. A cada bit convertido, o

1 ¢ deslocado uma posi¢do. Entdo, inicialmente B, , =1 ¢ B, , =B, ;=---=B,=0.

2. O bit mais significativo na saida do SAR, Dy.;, ¢ inicialmente igualado a 1, enquanto os
restantes sdo igualados a 0.

3. Como a saida do SAR controla o DAC, e inicialmente ¢ D =1000---0, a saida do DAC ¢
V, = (VMA 2N ) / (2N - l), onde Vyx corresponde a tensdo maxima na saida do DAC, ou seja,

0

quando D=1111---1.
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4. A tensdo vg(t) é comparada com V,. Se ¥, ¢ maior que v (7), a saida do comparador é 1, ¢ o
bit Dy.; ¢ igualado a 0. Se V, ¢ menor que v (z) , a saida do comparador ¢ 0, ¢ o bit Dy; ¢é

mantido em 1.

5. O 1 aplicado ao registrador de deslocamento ¢ deslocado uma posicdo, ou seja, o bit B, , =1,
e os restantes iguais a zero.
6. O bit Dy, ¢ igualado a 1, enquanto D, , =D, ,=---=D,=0, e Dy, continua com o valor

anterior. A saida do DAC passa a ser V,,:(VMAX2N’1)/2(2N—1), se D, =0, ou
v, =3(Vuw2"")/2(2" -1),se D, =1.

7. Atensdo vg(t) é comparada com V,. Se V, ¢ maior que v,(7), o bit Dy., ¢ igualado a 0, caso
contrario, ¢ mantido em 1.

8. O processo continua, até que todos os bits do registrador de deslocamento sejam percorridos,
quando entdo, temos na saida do SAR o resultado da conversdo. Neste momento, o sinal EC
assume nivel 16gico alto, sinalizando o final da conversdo. O procedimento ¢ reiniciado, ¢
outra conversao ¢ realizada.

Este conversor ¢ relativamente rapido (alguns MHz), pois necessita somente de N ciclos de clock,
ara qualquer valor de v, (¢). O tempo de conversdo é sempre
S

T.=NT, (10.6)
e a frequéncia de amostragem equivale a
1
fy=o (10.7)

10.5 ADC de Rampa Simples

O ADC de rampa simples é um conversor de facil implementagao, e boa precisdo. E composto por
um integrador, um comparador de tensdo, um contador de N bits, um latch de N bits e uma logica de
controle. O circuito basico encontra-se na Fig. 10.7.

‘ o EC
o o
S
c Clock Contador de N bits
+— |40 Vo1
R Reset
BN-1| BN-2 BO
-Vref O— Wy Vo2 Logica [
vs(t) de Latch de N bits
— Controle
DN-1 DN-2 DO

Fig. 10.7: ADC de rampa simples.

Inicialmente, o capacitor encontra-se descarregado, ¢ o contador iniciado em B=000---0. A
tenséo de referéncia -V, aplicada ao integrador ¢ negativa e, portanto, a tensdo V,; ¢ uma rampa no

tempo dada por

t
Vy=— [Vydr=—"Lt (10.8)
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Enquanto a saida V,; ¢ menor que vg (t) , Vop €igual a 1 e a logica de controle aplica sinais de clock

ao contador, que acumula a contagem. Quando V,; é maior que vy (t), V,» € igual a 0 e o contador

para a contagem, transferindo o resultado da conversdo para o latch de saida. Neste momento, o sinal
EC assume nivel logico 1, por um determinado intervalo de tempo, fechando a chave S, que
descarrega o capacitor. O processo tem inicio novamente, ¢ outra conversao ¢ realizada.

O tempo de conversdo 7¢ ¢ dado pelo intervalo no qual V,; varia de zero a v (z) , portanto

T. = rels®) (10.9)
ref

Considerando que o pulso de clock possui periodo T, a contagem final do contador, e
consequentemente o valor da conversdo ¢

D:int[T—C] :in{M] (10.10)

ck I/reff Tck

O maior tempo de conversio ocorre quando D =2" —1, ou seja,

Tow =(2" -1)T,, (10.11)

Cmax

A frequéncia de amostragem fs deve considerada

1

fi== (10.12)

Cmax

Este conversor, embora preciso, ¢ muito lento (alguns Hz), € muito usado em voltimetros digitais.

10.6 ADC de Rampa Dupla

O ADC de rampa simples € muito sensivel as variacdes de R e C, conforme podemos verificar na
equacao 10.10. O ADC de rampa dupla tem por objetivo eliminar a imprecisdo gerada por estes
componentes. O circuito basico encontra-se na Fig. 10.8.

0 EC
o o
S2
o Clock Contador de Nbits | °°
+—|}—=0 Vot w——
esel
Vstho—e ST R — | BN-1| BN-2 BO
Vref O—e Vo2 Logica
de Latch de N bits
— Controle
DN-1 DN-2 DO

Fig. 10.8: ADC de rampa dupla.

Inicialmente o capacitor estd descarregado, e a chave S; conecta a fonte v (z) ao integrador.
Portanto, o sinal V,; ¢ uma rampa no tempo, dada por

1 ¢ v (¢
v, :_R_C-([VS (T)dTZ—;—(C)t (10.13)

145



Material ndo disponivel para publicago

A légica de controle aplica pulsos de clock, com periodo T, ao contador, que incrementa de 0 até
2" . Portanto, neste intervalo ¥, varia de zero a —vy(¢)2" T, /RC . Apés receber 2" pulsos de clock,
o contador volta a condicdo inicial B=000---0, e a saida CO vai ao nivel 16gico alto, que comuta a
chave §; para -V, . O contador conta os pulsos de clock at¢ o momento em que V,, =1. Esta
condi¢do ¢ alcancada quando V, >0. Neste momento, a logica de controle carrega o resultado da
contagem no latch, e reinicia o contador. A saida EC vai ao nivel 16gico alto, que fecha a chave S, e
descarrega o capacitor. O intervalo de tempo AT que V,; gasta para variar de —vy (t)2N T, / RC a zero

¢

V N
Ve ap 5020w o pp_ v %(0) (10.14)

ck

RC RC V.,

O resultado da conversao ¢ dado por

D=int[%}=int(2’vvs—(t)} (10.15)

ck K‘Q/

O tempo maximo de conversdo ¢ dado por

Top =2 T, +(2" 1)1, =(2"" -1)T,, (10.16)

e a frequéncia de amostragem fs deve ser considerada

1
fi== (10.17)

Cmax

Verificamos na equagdo 10.15, que o resultado da conversao ndo depende da constante RC ¢ do
periodo do clock. Este conversor ¢ muito preciso, mas lento.

10.7 Conversor Flash

O conversor flash € usado em sistemas onde o tempo de conversdo ¢ muito pequeno, osciloscopios
digitais, videos digitais, etc. Uma forma simples de implementagdo de um ADC de N bits, ¢ a
utilizagdo de 2" comparadores e um codificador binario. Considere como exemplo o ADC de 2 bits
da Fig. 10.9. A tensdo V., ¢ dividida em partes iguais pela rede de resistores. As tensdes V;, V>, Vs e
Vier s30 usadas como referéncias pelos comparadores, e sdo dadas por V, =V, k/4. As saidas dos

comparadores definem a posicdo da tensdo v, (t) em relacdo as tensdes de comparagdo. As saidas sdo

aplicadas ao codificador binario, que apresenta o resultado da conversdao em D,D,, sendo que a saida
OVF indica o overflow na conversao. A Tabela 10.1 apresenta a ldgica de conversao.

146



Material ndo disponivel para publicago
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Fig. 10.9: Conversor flash de 2 bits.

Tabela 10.1: Tabela de conversdo do ADC flash.

CONDICAO A B Cc D OVF D, D,
vs (1) <V, 0 0 0 0 0 0 0
Vi <vg (1) <V, 0 0 0 1 0 0 1
v, <vg(t) <V, 0 0 1 1 0 1 0
Vy<vg (1) <V, 0 1 1 1 0 1 1
vs(£)2V,, 1 1 1 1 1 0 0

Este tipo de conversor ¢ muito rapido, trabalha na faixa de centenas de MHz. O tempo de
conversao ¢ determinado pelo slew-rate dos comparadores de tensdo, e a velocidade de propagagédo do
sinal no circuito combinacional. Entretanto, existem alguns inconvenientes. Sdo necessarios 2"
resistores idénticos, o que é dificil de obter com precisdo. Sdo necessarios também, 2" comparadores
de tensdo, ¢ uma logica combinacional grande. Estes fatores levam a um consumo elevado de
poténcia, e a uma area grande de integragao (circuito integrado).

De forma geral, podemos representar o ADC de N bits como na Fig. 10.10, onde as tensoes de
comparacao sao dadas por

k

v, zz_Nme s k=1,---2" -1 (10.18)

O codificador binario pode ser implementado por uma memoéria de 2" posigdes.
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Fig. 10.10: Conversor flash de N bits.

10.8 Conversor ZA

Os conversores XA sdo largamente usados nos circuitos integrados que realizam processamento
misto analogico-digital de sinais, e em circuitos de comunicagdes. Estes conversores amostram o sinal
a uma taxa muito acima do limite de Nyquist, mas com um numero de bits muito pequeno, na maioria
das aplica¢des somente 1 bit. O diagrama de blocos do conversor encontra-se na Fig. 10.11.

INTEGRADOR
u(kT)
Vs(kT) @ 1bit ADCl—‘%—O y (kT)
| an
1bit DAC]

-1 |
Fig. 10.11: Diagrama de blocos do conversor ZA.

O sinal de entrada v (z) ¢ amostrado em intervalos de tempo 7. Portanto, podemos considerar a

entrada do ADC como v (kT). Os conversores ADC e¢ DAC de 1 bit sdo simplesmente
comparadores, que determinam se o sinal estd abaixo ou acima de um determinado valor de referéncia.

Analisando o diagrama de blocos, verificamos que a saida u (kT ) do integrador ¢ dada por
u(kT)=vg (kT =T)—q(kT —=T)+u(kT -T) (10.19)
que ¢ a integral discreta do erro vg (kT ) - q(kT )

Como o ADC ¢ de 1 bit, ¢ natural que exista uma discrepancia grande entre u(k7') e y(kT), que é

devida ao erro de quantizagdo Q, (kT ) gerado pelo ADC. Portanto, podemos assumir que
O, (kT)= y(kT)—u(kT)
ou de forma melhor
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u(kT)=y(kT)-Q,(kT) (10.20)

Podemos interpretar Q,(kT) como sendo uma fonte de ruido introduzido no sistema, e

substituindo a equagao 10.20 em 10.19, temos
y(kT)=Q,(kT)+vs (kT =T)—q(kT =T)+ y(kT =T )—-Q, (kT —T) (10.21)
Por simplicidade, sem perder generalidade, podemos considerar a saida do DAC ¢ (kT)=y(kT), e
aplicando esta condi¢do a equagdo 10.21, temos finalmente
y(kT)=vg (kT -=T)+Q,(kT)—-Q, (kT -T) (10.22)
Aplicando a transformada Z a equagéo 10.22, temos
Y(Z) =V (Z)Z_l + (1 —z )Qe (Z)

Notamos claramente que Y (z) ¢ composto pelo sinal ¥ (z) atrasado de um intervalo de
amostragem, mais o ruido Qe(z) modulado pela fungéo (l—z’l). Podemos representar Y (z) por
Y(z)=X(z)+N(z),onde X(z)=V;(z)z" ¢osinal desejado, e N(z)= (1 -z )QE (z) ¢ o ruido.

E comum aproximar o erro de quantizagdo Q, (kT ) por um ruido branco, com densidade espectral

de poténcia S, (a)T ) =N,/2 . Lembrando que z=e¢’"", temos que a densidade espectral de poténcia

do sinal desejado é S, (@T), e a do ruido dada por
Sy (@T)=(1-cos(aT))N, (10.23)

Verificamos no grafico da Fig. 10.12 que a poténcia do ruido cresce com a frequéncia, significando
que a relacdo sinal ruido (SN) degrada com o aumento da frequéncia.

I S(oT) /

Fig. 10.12: Grafico das densidades espectrais de poténcia do sinal desejado e ruido.

Assumindo que a maxima frequéncia do sinal de entrada seja @,,,, podemos calcular a relagdo
sinal ruido por

TXSXX(wT)da) j Sy (oT)dw ]‘MSXX(Q,T)dw
SN =2 = _ 0 Nysin(@, 1) (10.24)
sin(®
J SNN (C()T)da) J‘ (1 - COS(C()T))NOd(() NOa)max _0%
0 0

E possivel fazer a relagdo sinal ruido tio grande quanto desejarmos, bastando reduzir 7' ou, de
forma equivalente, aumentar a frequéncia de amostragem. Entretanto, como se tratam de sinais
amostrados, devemos avaliar a poténcia dos sinais até metade da frequéncia de amostragem 1/27 .
Portanto, para estabelecermos a SN calculada na equagdo 10.24, devemos aplicar o sinal de saida a um
filtro passa-baixas que elimine todas as componentes de frequéncia acima de @, € para esta tarefa,
empregamos um filtro digital de N bits. Obrigatoriamente, na saida do filtro, obtemos um sinal
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digitalizado com N bits. Evidentemente, a SN deve ser compativel com a faixa dindmica do filtro, ou
seja,

SN > 2"

(10.25)
10.8.1 Implementagao do Conversor ZA a Capacitor Chaveado

O conversor XA ¢ facilmente implementado na tecnologia de capacitores chaveados (SC), conforme
apresentado na Fig. 10.13. Neste tipo de circuito sdo necessarios dois sinais de clock, chamados de

fase / e 2, que comandam as chaves analodgicas, abrindo-as e fechando-as. Cada fase possui largura
T/2; portanto, um intervalo de amostragem T corresponde a duas fases.

2

1

Vs(t) © oo

2 |1
o 11
R |+ Cc1 | u(kT)
s1 l oo I s o0 o 7
c3 [ S2 s4
I 0 y(kT)
= 1 O—XS3 L

Sl T
inipt

+

Vref

a(kT)
Fig. 10.13: Conversor ZA a capacitor chaveado.

O sinal vg (t) ¢ amostrado pelo sample-hold, formado pela chave S; e o capacitor C;, durante a fase
2. Portanto, o sinal de saida deve ser avaliado na fase 2.

Neste circuito, temos y(kT)=¢q(kT), e o conversor ADC de 1 bit ¢ um comparador de tensdo, em
torno de V..

equivale a z"

Para a andlise do circuito, usaremos a nomenclatura ,x para representar as variaveis (tensao,
corrente ou carga) observadas na fase /, e ,x para a fase 2. O intervalo entre as fases 2 e / é T/2, que

* no dominio da transformada Z.
No tempo da fase /, todas as chaves comandadas por ela estdo fechadas, enquanto as outras
permanecem abertas, e temos o circuito equivalente da Fig. 10.14.

Neste momento, os capacitores C; ¢ C, acumulam as cargas O, =C, Vs(z) ¢ ,0,=C, U(z)

respectivamente. Observamos que a tensdo |V (z) ¢ a mesma medida na fase 2 anterior, ou seja,

1
Vs (z) =V (z)z 2
Portanto, temos que a carga acumulada em C,; equivale a

(10.26)
L
10,=C Js(2)z? (10.27)
As outras equagdes do circuito sdo
1
U(z)=,U(z)z 2 (10.28)
L L
1Y(z)— 1Q(Z)— 2Y(Z)Z 2= 2Q(Z)z 2 (10.29)
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1 (10.30)

]
O—2
1 2 va@ - —_lJ:_C4 Q(2)

Fig. 10.14: Circuito equivalente na fase /.

No tempo da fase 2, todas as chaves comandadas por ela fecham, enquanto as outras abrem, e

temos o circuito equivalente da Fig. 10.15. Agora, o capacitor C; acumula a carga
2Q1=C12V4(Z) (10.31)
Temos também que
1
Ja (z)z VY, (Z)Z 2 (10.32)
c2
Vs(z) ‘I Ir U
Vs(2) 7 ¢ @
1 -
+ Y(2)

.|||_'| :

V4(z)

1 2 +
N ;m

Fig. 10.15: Circuito equivalente na fase 2.

A variagdo da carga em C; ¢é calculada pelas equagdes 10.27 e 10.31, ou seja,
L,
z2z? (10.33)

1
A0, =,0, -0z *=C ), (Z)_Cl Vs (Z)

Esta variacdo de carga ¢ integralmente transferida ao capacitor C,, que passa a acumular a carga
11
(10.34)

1
,0, =C21U(Z)Z 2 —(Cl 2V4(z)—C1 Ng (Z)z 2z 2

Portanto, a tensdo ,U(z) ¢ dada por
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ZU(Z)ZZFQZZ () _(%ZVA(Z)_QZVS(Z)Z s 3}

2 2

Substituindo as equagdes 10.28, 10.32 em 10.35, temos

e Lo LI
,U(2)=,U(z)z %z 2 —(—111/4(2)2 2L Vi(z)z 2z zj
C2 C2

Finalmente, substituindo a equagdo 10.30 em 10.36, temos

Retornando ao dominio do tempo, e fazendo C, = C,, temos que na fase 2

u(kT)=vs (kT =T)—q(kT —=T)+u(kT -T)

(10.35)

(10.36)

(10.37)

(10.38)

Verificamos facilmente que as equagdes 10.38 e 10.19 sdo idénticas, mostrando que o circuito

desempenha a fungdo do conversor ZA.
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Capitulo 11

Phase Locked Loop (PLL)

A ideia central do PLL ¢é controlar a frequéncia e¢ a fase de um VCO, através de um sinal de
referéncia com fase 6, (¢). O diagrama de blocos do PLL encontra-se na Fig. 11.1.

v, (1)=K, (6, (t)-96, (1))

PD
0, (t)o (X)—e LF ovc(t)
PD - Phase Detector
LF - Loop Filter
J) VCo VCO - Voltage-Controlled Oscilator

0, (t)= kDIVC (t)dr
Fig. 11.1: Diagrama de blocos do PLL.

O sinal v, (t)=4,/, (6’,”(1)) ¢ aplicado ao detector de fase (PD), juntamente com o sinal

v,(1)=4,1,(6,(t)) vindo do VCO. As fungdes f, () e f,(#) sio periédicas em 27z, e com
amplitude igual a 1. A saida do detector de fase ¢ um sinal de tensdo proporcional ao erro
0,(1)=6,(t)-6,(1), ou seja,

in

va (1) =0, (1) =k, (6,(1)=0,(1))

onde k, ¢ a constante de ganho do detector de fase. O circuito do detector de fase ¢, de forma geral, um
multiplicador. Portanto, o sinal de saida possui componentes harmodnicas indesejaveis em altas

frequéncias, e por este motivo, v, (t) ¢ aplicado a um filtro passa-baixas, chamado loop-filter (LF). O

sinal v, (t) na saida do /loop-filter é aplicado ao VCO, que o integra, e produz o sinal

v,(t)=4,f,(0,(t)), com fase 6, (¢)= kOIvC (z)dr.

Conforme podemos notar, o PLL ¢é um sistema de realimentagdo negativa que utiliza a fase como
sinal de controle.

Como em todo sistema de malha fechada, devemos garantir a estabilidade da rede, e respeitar as
amplitudes maximas admitidas pelos amplificadores.

Existem varias estruturas para a implementagdo do detector de fase, ¢ todas possuem uma faixa de
detecgdo, que pode ser linear ou ndo, conforme a Fig. 11.2. Portanto, devemos respeitar o maior erro
de fase admissivel pelo detector.
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Vo(6.)

Vimax beeeeeeennnns

-0

emax

-Vdmax

Fig. 11.2: Curva de deteccao de fase.

Normalmente, os detectores de fase trabalham com multiplicagdes ou operagdes logicas com os
sinais v, (¢) e v,(¢). Estes procedimentos levam a sinais v, (¢) com largo espectro de frequéncias,

mas com valores em baixas frequéncias aproximadamente proporcionais ao erro de fase. O loop-filter
¢ fundamental para eliminar as componentes em altas frequéncias, que fatalmente levariam VCO a um
funcionamento cadtico.

O VCO também possui uma faixa de operacdo, uma frequéncia maxima ¢ minima em fungdo da
tensdo de controle, conforme a Fig. 11.3.

A

omax

(@)

omin

»

rVC

VCmin VCmax

Fig. 11.3: Faixa de atuagdo do VCO.

11.1 Funcao de Transferéncia do PLL

Podemos atribuir a cada bloco do PLL uma funcdo de transferéncia, ou seja: o loop-filter
representamos pela fun¢do passa-baixas F (s); o detector de fase, simplesmente pela constante k,; o

VCO pelo integrador &, /s, pois a frequéncia é a derivada da fase, ou seja, Q, (t) =d6, (t) / dt . Desta

forma, pelo diagrama da Fig. 11.1, temos as relagdes:

0 Kk, F
0,:((2)) =H(s)= s+akokd1(vs()s) (LD
0c(s) al (11.2)

0,(5) s+hkkF(s)
Sde(S) _ SH(S)

s+k,k,F(s) k

Ve (S) _
0,(s) ()

[

11.2 Loop-Filter

O loop-filter é uma das partes mais importantes do PLL, pois define a estabilidade e o desempenho
do circuito. Os filtros mais empregados sdo os de primeira ordem com ganho DC unitario (passivo), e
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com ganho DC infinito (ativo). A Tabela 11.1 apresenta os dois tipos de filtros, com as respectivas

fungdes de transferéncia.

Tabela 11.1: Implementagdo do Loop-Filter.

Loop-Filter Passivo Loop-Filter Ativo
R1 R2 C
V1(s) o AN - O V2(s) R3
R1
> /VV\, > -
+ V2(s)
lC +
sT.+1 +1
F(s)=— F(s)=2=
ST, +1 5T,
7, =CR, 7, =CR,
7,=C(R +R,) r,=CR,

As fungdes de transferéncia que caracterizam o PLL dependem do tipo de loop-filter usado, e

encontram-se na Tabela 11.2.

Tabela 11.2: Fungdes de transferéncia do PLL, de acordo com o tipo de loop-filter.

Loop-Filter Passivo

Loop-Filter Ativo

oo Lo i)
s d
H(S)IHO — o

@
sP+ s+

@

0 (S) §S+a)12

2+ 0,(s) s
0 T £ =
e(S)= p m(s) B
i (5) sS+ s+ !
2 o} 2, 12QS ) ;
Ve (S) kQ k'k, k

S+ o,
ko, _ kA
1 1~
Tp Tp
1
0= 2
kk (o, 1 =—
o, 7k, T
7, =(R+R,)C r,=RC
7, =R,C 7. =RC
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Verificamos facilmente que H (s) ¢ uma fun¢do de transferéncia passa-baixas, ¢ temos que a

frequéncia de corte @;,p (atenuagdo de 3dB), ¢ dada por

2
a)Sdbza)l\/l+ﬁ+ (QIFHJ +1 (11.4)

Este resultado ¢ valido para PLL com loop-filter ativo e passivo, sendo que para o loop-filter
passivo devemos ter 7.k k, >1.

E comum usarmos Q = 1/ V2 para obter a resposta ao degrau mais rapida e sem overshoot.

11.3 Erro em Regime Permanente para um Degrau de Fase

Conforme discutido anteriormente, para o funcionamento correto do PLL, o erro de fase deve estar
dentro da faixa de atuagdo do detector de fase. Portanto, esta condigdo deve ser garantida para o tipo
de sinal aplicado ao PLL.

Considerando a entrada um degrau de fase

AQ
0, (t) = Aﬁu(t) - 0, (s) =—
s

temos, pela funcao de transferéncia do erro de fase, que

Qe(s)zA—g (11.5)
s+ kode(s)
O erro em regime permanente pode ser calculado pelo teorema do valor final, ou seja,
lim y(r) =lim[ sY (s) ] (11.6)

Aplicando a equacdo 11.6 a 11.5, temos

. . . SAQ
lim@, () =lim see(s)]zlﬂ{m}zo

O erro de fase igual a zero, significa que o PLL esta funcionando corretamente, e o sinal de saida
do VCO possui a mesma fase e frequéncia do sinal de entrada.

11.4 Erro em Regime Permanente para um Degrau de Frequéncia

Um degrau de frequéncia Q,, (t) =Aowu (t) implica em uma rampa de fase, pois a frequéncia ¢ a
derivada da fase, ou seja,
0 Aw
0,()=[Aou(t) > 0,(s)=—+ (11.7)
e

in 2

N

Substituindo a equagdo 11.7 na fungdo de transferéncia do erro de fase, e aplicando o teorema do
valor final, temos

lima, (¢) = lim[ 56, (s)] =lim| — 22| =A% (11.8)
= 50 0| stk k,F(s)| khk,F(0)

Sabendo que, para o loop-filter passivo, F (O)zl, pela equagdo 11.8, temos que

Qe(oo)zAa)/ (kokd). Considerando 6,,,,, 0 mdédulo do maior erro de fase que o detector consegue

medir, devemos ter |Aa)| <kk0O

0""d” emax *

156



Material ndo disponivel para publicago

Entretanto, para o loop-filter ativo, F (0) =, e o erro de fase em regime permanente ¢ 6, (oo) =0.

Neste caso, o PLL consegue rastrear qualquer degrau de frequéncia, desde que a frequéncia do sinal de
entrada permanega dentro da faixa admitida pelo VCO.

Em ambos os casos, a frequéncia do VCO ¢ idéntica a do sinal de entrada.
Em regime transitorio, os resultados ndo sdo obtidos de forma tdo imediata, pois 6,(7) é muito
dependente da ordem do filtro F (s), e normalmente usamos analise numérica. Em geral, com

0= l/ V2, os transitorios s3o suaves.

11.5 VCO com Offset

E comum encontrarmos VCOs com offset de frequéncia, ou seja, com uma tenséo Ve (t) =0 o VCO
oscila em @,. Isto € equivalente a somar uma tensdo V, a v, (t) , conforme o diagrama da Fig. 11.4.

PD
0,,(t) LF ¢ o V(t)

VCO

6,(t)
Ve

Fig. 11.4: VCO com offset.

Lembrando que a transformada de Laplace da constante V,, é V| / s, e definindo @, =k V,, temos

0" 0

0,(s)=H(s)0, (S)+wwa (11.9)
S
56, (s) - Do
— S
QE(S)_S-’-kOde(S) (1110)
Ve(s)= Si(s)@,(S)—i(s)wg (11.11)
0 gs

11.6 Parametros Caracteristicos do PLL

O PLL deve ser dimensionado em fungdo do tipo de sinal que ira rastrear. Nos itens seguintes,
vamos definir trés parametros basicos que sdo usados para caracterizar o PLL: o hold-in range, lock-in
range € pull-in range.

11.6.1 Hold-in Range

O hold-in range é o maior desvio de frequéncia, em relacdo a m,, que pode ser aplicado ao sinal de
entrada, sem que o PLL perca o sincronismo. Esta variagdo deve ser suave, para que ndo haja
overshoot no transiente. O hold-in range é calculado como o erro de regime permanente do degrau de
frequéncia, ou seja,

Ao
~ k,k,F(0)

0. (=)
Sabendo que o erro de fase deve estar no intervalo -6, <6 <6 devemos ter

emax e — “emax >
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9 <82 g
emax kode (0) emax

ou de forma equivalente

|Aw| < k,k,F(0)6

emax
Portanto, temos

Hold — in Range =k k,F (0)0 (11.12)

emax

Devemos observar que o VCO pode ndo suportar a variagdo de frequéncia acima. Neste caso, o
hold-in range passa a ser definido pela maxima variag¢ao de frequéncia do VCO.

11.6.2 Lock-in Range

Quando um sinal de entrada 6, (t), com frequéncia proxima de ,, ¢ aplicado ao PLL, este se

comporta como se estivesse em sincronismo e 6, (t) fosse um degrau de frequéncia. O lock-in range é

a maior variacdo de frequéncia para a qual o PLL sincroniza instantaneamente. Este parametro ¢ mais
restritivo que o erro em regime permanente do degrau de frequéncia, pois exige que o erro de fase
esteja dentro da faixa de atuacdo do detector, mesmo durante o periodo transitorio. Esta analise so6

pode ser feita manualmente para o loop-filter de ordem zero, ou seja, F (s) =1. Ordens mais elevadas
exigem analise numérica.

Considerando o diagrama da Fig. 11.4, temos que o sinal de saida do PLL no tempo ¢ dado por

o

0,(t)=aw,tu(t)+ j'kokdeg (z)dz+6,(0" )u(r) (11.13)

Sabendo que o erro de fase ¢ 6,(1)=6, (¢t)-6,(¢), e considerando 6, (1)=w,u(t), aplicando

1. [

estes resultados a equagdo 11.13, temos
0.(1)=0,(1)-0,(1)=(a, -,) jkk 0,(z)dr~0,(0 )u(r) (11.14)

A condig@o de sincronizacdo instantanea impde que a derivada do erro de fase, em relagdo ao
tempo, seja igual a zero (d6, (t)/dt =0).

Aplicando esta condig@o a equacdo 11.14, temos

0=(w, —o,)—kk,0,(1) > 0=Aw—k,k,0,(1)

mn

=k k,6

emax

Assumindo que o maximo erro de fase seja 6., temos que |Aa) ou de forma

max

equivalente

Lock —in Range =k k,0,

emax

(11.15)

Para o loop-filter de ordem igual a zero, o ganho de malha do PLL, k k,F (s) , € constante em toda
faixa de frequéncia. Podemos considerar, de forma aproximada, que o PLL com loop-filter de ordem
maior que zero, se comporta como no caso anterior, mas com ganho de malha igual a k k,F (oo) . Esta
aproximacdo € razoavel, pois, para variagdes rapidas em 6, (t) , 0 loop-filter possui ganho reduzido.

No caso dos filtros apresentados na Tabela 11.1, o ganho em altas frequéncias é dado por
F(w)=1,/7, . Desta forma, temos

Lock —in Range =k k,F ()6 (11.16)

emax
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11.6.3 Pull-in Range

Durante o lock-in range, o PLL entra em sincronismo com o sinal de entrada logo no primeiro
ciclo. Entretanto, existe uma faixa de frequéncia, kk,F ()6, <|Aw|<kk,F(0)6

emax °

na qual o

PLL sincroniza, mas apos alguns ciclos do sinal de entrada. Esta faixa é chamada pull-in range, e ¢
determinada empiricamente.

11.7 Aplicagdes do PLL

As aplicagdes do PLL sdo intimeras, mas estudaremos somente algumas, que estdo dentro do
contexto desta apostila.

11.7.1 Demodulagao de Frequéncia

Supondo um sinal de entrada v, (t):cos(a)ot+Aa)J x(r)dr} aplicado ao PLL, com VCO

t

possuindo frequéncia de offset ay, a tensdo de saida ¢

SH(S) H(s)

VC(S):k—Hm(s)—WwO (11.17)
sendo que
0, (s) =2 + 22 x (5) (11.18)
s s
Substituindo a equagdo 11.18 em 11.17, temos
H(s)A
o (s)= )42 4 ) (11.19)

Sabendo que H (s) ¢ um filtro passa baixas, ¢ dimensionando sua frequéncia de corte acima da

maxima frequéncia de x(t) , podemos fazer a aproximagao

Vel5) =2 X (s) = v () =22 (1) (11.20)

Verificamos facilmente na equacdo 11.20 que v, (t) ¢ o sinal de FM demodulado.

Devemos tomar o cuidado de manter o erro de fase sempre menor que o valor maximo permitido
pelo detector de fase. O erro maximo de fase 6, (s) ¢ dado por

_ Ve(s) _ H(s)Aw

Aw
()= F(s)k, F(s)kk, (

s +F(s)k,k, ()

s)
Admitindo que x(7)=cos(wr), devemos ter, para toda faixa de frequéncia do sinal de entrada, que

(1)<, Lo |
¢ e |ja)+F(ja))kdko

<0 (11.21)

emax

Considerando o loop-filter ativo, a equagdo 11.21 resume-se a
7,A®

— Yemax
7’-z ko k d

(11.22)

Exemplo: Projetar um demodulador de FM com PLL, com as seguintes especificacdes:

Sinal de FM
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1. Aw=27x75kHz .
2. w,=27x10.7MH:z .

3. |x(t)| <lI.

4. FM estéreo com faixa de frequéncia de 0 a 53kHz.
Caracteristicas do PLL

l. —7<6,<r.

2. k,=08.

3. k,=26.9-10° - com este valor, 0 VCO aceita uma variagdo de +27x1-10° 7d/s em torno da

frequéncia central.

4. Frequéncia de offset do VCO igual a 27 x10.7MHz , com tensdo de offset V, =2.5V .

5. Loop-filter ativo.
6. Alimentacdo de 5V.

O circuito encontra-se na Fig. 11.5. Vamos assumir que v, () ¢ uma fungdo do tipo
v, (t)=f£w0t+Awa(r)drj.
t

Ve(t)
o

R2 C
R3
vin(t) o—>® AN Jﬂ A ,\;a\;,\’
+

1

—O Vc(t)+Vo
R3 +

Vo _L-

2.5V —
L

VCO

Fig. 11.5: Demodulador de FM.

Para suavizar a resposta transiente, vamos considerar Qzl/ V2. Da equacdo 11.4, temos que a

frequéncia de corte ¢ dada por

2
@y =a)l\/1+2é2 + (QIFHJ +1

2

275310 =, |1+ L

1
2[1J2 2(1j2
V2 V2

Das equacdes da Tabela 11.1, temos

Kk 9-10° x 0.
o = | 5 1618-10° = 269-10" x08 _, r,=822.10°
Tp Tp
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Q:L - L:% — |7,=17.5-10"
or. 2 161.8:10°x7,

Escolhendo C, =10nF, temos

7.=R,C, — 17.5:10°=R,x10-10° — |R, =1750Q

7,=RC, — 822-10° =R x10-10” — |R =82.2:10°Q

Fazendo a verificag@o do erro maximo de fase, testamos a equagdo 11.22, ou seja,

T Aw .107° -10°
P <0 > 822107 x27x75-10 <7 >

Tk k, 17.5-10° x26.9-10° x0.8 ~

onde verificamos que o detector de fase opera corretamente.

O sinal de saida ¢ dado pela equacdo 11.20, ou seja,

Aw 27 %x75-10°
Ve (l)zk—)(f(f) —> Ve (t)=wx(t)

o

— v (1)=0.018- x(1)

11.7.2 Modulador de Frequéncia e Fase

O esquema da Fig. 11.6 funciona como modulador de frequéncia ou de fase, dependendo de onde
conectamos o sinal de modulag@o. Para a modulagdo PM utilizamos o sinal V, (s), enquanto para FM

utilizamos V. (s) Conforme estudado anteriormente, nos moduladores PM e FM consideramos

max|vP (t)| =le max|vF (t)| =1.

Ve(s)
) F
Bi,(s) V) (s)
Ve(s)
VCO
!
0,(s)
Ve(s)
Fig. 11.6: Modulador de fase e frequéncia.
Analisando o diagrama de blocos, temos que
0,(s)=H(s)6, (s)+wlfo (s)+ k, (I_SH(S)) v, (s)+ Hk(s) v,(s)  (11.23)
e
k(1-H k,(1-H H
0,(s)=(1-H(s))6, (S)_wvo (s)—(f(s)) - (5)- k(s) V,(s) (11.24)
d

Para funcionar como modulador, o sinal 6, (¢) deve ser periédico e com frequéncia estabilizada,
sem qualquer tipo de modulagdo, ou seja, 8, (1) =t . A tensdo v, () deve ser continua (v, (¢)=V,),
pois determina a frequéncia de offser do VCO em @y, ¢ @, =k, V, . Aplicando estas condi¢des as
equagoOes 11.23 e 11.24, temos
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0,(5)=% WK (I_SH () F(s)—i—Hk(S)VP(S) (11.25)
ee(s)z—k"(l_SH(S)) F(s)—Hk(s)VP(S) (11.26)

11.7.2.1 Modulador de Fase

O modulador de fase ¢ obtido fazendo V. (S) =0. Aplicando esta condi¢do as equacdes 11.25 ¢
11.26, obtemos

0,(s)=22+ Hk(s) Vo (s) (11.27)
s d
€
0,(s) =—Hk(s)VP(s) (11.28)

Dimensionando a frequéncia de corte de H (s) acima da maxima frequéncia do sinal modulador

V,(s), podemos aproximar a equagdo 11.27 por

cuja representagdo no dominio do tempo é

Vot
0,(1) =+ (1) (11.29)
kd
Verificamos na equagdo 11.29, que a saida do VCO ¢ exatamente um sinal modulado em fase, e
com desvio de fase Ag=1/k, .

11.7.2.2 Modulador de Frequéncia

Fazendo V, (s) =0, obtemos o modulador de frequéncia. Esta condicao aplicada as equagdes 11.25
e 11.26 implica em

0 @):%+MVF@) (11.30)

0,(s)=——"———=V,(s) (11.31)

Como o filtro H(s) ¢ passa-baixas, a fungdo de transferéncia (I—H (s)) ¢ passa-altas, e com
frequéncia de corte inferior proxima a frequéncia de corte superior de H (s) Dimensionando a
frequéncia de corte de H (s) consideravelmente abaixo da minima frequéncia de V. (s) , podemos

considerar (l—H (s)) aproximadamente constante na faixa de passagem de V. (s) Portanto,
podemos aproximar a equagdo 11.30 por
k

0 (S):%+?"VF(S) (11.32)

Diferenciando a equagdo 11.32, obtemos a frequéncia Q, (s) , dada por
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@y
Qo (S) :T+kOVF (S)

cuja representagdo no tempo ¢é
w,(t)=o,+k,v () (11.33)

Verificamos facilmente na equagdo 11.33 que a saida do VCO ¢ exatamente um sinal modulado em
frequéncia, e com desvio de frequéncia Aw =k, .

Com esta técnica de modulagdo de FM, podemos obter frequéncia de portadora extremamente
estavel, bastando usar um oscilador a cristal para gerar o sinal 6, (t) .

m

11.7.3 Modulador FM com Multiplicador de Frequéncia

Um procedimento muito comum nos sistemas de modulagao FM, consiste em utilizar um oscilador
a cristal com frequéncia ay, e gerar um sinal de FM com portadora em Nay. Isto é facilmente realizado
pelo sistema da Fig. 11.7. Neste caso, a saida do VCO ¢ conectada a um divisor por N.

8.(5) () F(s)

Vi(s)

veo

@] O
6,(s) B,x(s)

Vo
s

Fig. 11.7: Modulador FM com multiplicador de frequéncia.

Podemos considerar o VCO e o divisor como sendo um novo VCO com constante k. =k, /N .

Desta forma, as equagdes desenvolvidas no item 11.7.2.2 sdo aplicadas diretamente ao sistema da Fig.
11.7. Portanto, temos

w,(t)=o, +kv ()
Se considerarmos 6, () a saida, a frequéncia é
@,y (t)=Nw, + Nk,v, (1) (11.34)

Verificamos na equag¢do 11.34 que a frequéncia da portadora é Nay, ¢ o desvio de frequéncia
Aw = Nk, .

O projeto deste modulador ¢ feito como no item 11.7.2.2, simplesmente considerando 4, no lugar
de k,.

11.7.4 Sintetizador de Frequéncias

O sintetizador de frequéncias € um circuito capaz de gerar frequéncias muito precisas, segundo
uma determinada programagdo. Os sintonizadores digitais de radio s3o exemplos tipicos de
sintetizadores de frequéncias. O esquema ¢ basicamente o mesmo do item 11.7.3, mas sem o sinal
modulador, conforme a Fig. 11.8.
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0,(s) o—(X) F(s)

N 3 voo

O,(s)

Fig. 11.8: Sintetizador de frequéncias.

O sinal de entrada 6, (¢) é gerado por um oscilador a cristal com frequéncia @, ¢ a saida & 6, (¢),

com frequéncia Nay. O divisor por N ¢ simplesmente um contador programavel.

11.7.5 Sintetizador de Frequéncias com Prescaler

Os sintetizadores podem ser usados para gerar frequéncias muito elevadas, na faixa de centenas de
MHz e alguns GHz. Os contadores programaveis, devido a complexidade dos circuitos légicos, ndo
conseguem operar nestas faixas de frequéncias. A solucdo para este problema é o uso de divisores
fixos (ndo programaveis), com circuitos logicos simples, mas rapidos, chamados prescalers. A
configuragdo basica encontra-se na Fig. 11.9.

F(s)

VCO

0,(s)

Vo
s

Fig. 11.9: Sintetizador de frequéncias com prescaler.

A frequéncia de saida ¢ o, = NPw,, e a programagdo ¢ feita a cada intervalo de frequéncia

Aw,, = Po, .

11.7.6 Sintetizador de Frequéncias com Prescaler de Médulo P+Q
O sintetizador com prescaler apresentado no item anterior, possui o inconveniente da frequéncia de
saida variar em saltos de Pw, . Quando P ¢ grande, no caso de frequéncia de saida muito elevada, a

resolucdo do sintetizador ¢ muito ruim. Para solucionar este problema, usamos um prescaler de
modulo duplo. Este tipo de prescaler faz a divisdo por P ou P+(Q, segundo um sinal de controle. O
circuito que emprega este tipo de prescaler esta representado na Fig. 11.10.
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— =N SN 0 0,
PRESCALER
+P
('00
No++(P+Q) RESET \/ <<~
X i i
I +A
|SA

Fig. 11.10: Prescaler de médulo P+Q.

Os divisores 4 e N sdo programaveis, sendo que N > 4. Inicialmente, SN =0 e S4=0. Com
SA=0, o prescaler estd programado para dividir por P+Q. A contagem tem inicio, com a aplicacao
do sinal de entrada com frequéncia @,y. Os contadores 4 ¢ N sdo incrementados simultaneamente a
cada P+Q ciclos do sinal @,y. Quando a contagem em A é completada, ocorre o transbordamento do
contador ¢ SA=1. Nesta condi¢do, o prescaler ¢ reiniciado e programado para dividir por P. A
contagem continua até completar o contador N, quando ocorre o transbordamento e SN =1, quando
entdo, o processo reinicia. Entretanto, o contador N ja havia acumulado a contagem de A, restando
apenas N — A para completar. O nimero de ciclos D do sinal @,y necessarios para um ciclo de
trabalho completo ¢é

D=(P+Q)A+(N-A4)P - D=QA+NP

Verificamos que, para cada ciclo de saida, em ,, devemos ter D ciclos em ,y. Portanto, a
frequéncia de entrada ¢é

@,y =(04+ NP)o, (11.35)
Normalmente usamos O =1, e a equagao 11.35 torna-se

o,y =(A+NP)w, (11.36)
Verificamos na equagdo 11.36 que a frequéncia @,y pode ser ajustada a cada intervalo @,. Portanto,

basta escolher o valor apropriado de ,, para dimensionar a resolugdo do sintetizador de frequéncias.

O sinal de RESET deve ser um pulso muito estreito, ¢ gerado a cada transi¢do de SN. O circuito
formado pelos inversores e a porta ou-exclusivo, realizam esta tarefa. Considerando o atraso de
propagacao do sinal nas portas inversoras, temos o diagrama de sinais da Fig. 11.11.

SN
A

RESET
A

Fig. 11.11: Pulso de RESET.

Este sintetizador pode ser incorporado ao modulador FM, permitindo o ajuste digital da frequéncia
da portadora, conforme a Fig. 11.12.
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0,(s)0—(X F(s)
' ' N Vi(s)
+P
>/>\ «(P+Q) + VvCO
A 0.(5) e
|

Fig. 11.12: Modulador FM com sintetizador de frequéncias.

11.8 Detectores de Fase

Existem varios tipos de detectores de fase, cada um com caracteristicas distintas. Vamos estudar
somente trés detectores, que abrangem as classes existentes.

11.8.1 Detector de Fase por Multiplicagdao Analégica

Este tipo de detector utiliza um multiplicador analdgico (célula de Gilbert), para estimar a
diferenca de fase entre dois sinais, conforme a Fig. 11.13.

Célula de Gilbert
Vin(t) Vd(t)

Vo(t)

Fig. 11.13: Detector de fase por multiplicagdo analogica.
Considerando v, (1) = 4,, cos(a,t +¢) e v, (1) = A4, cos(w,t) , a tensdo v, () ¢ dada por
v, (1) = 4,4, cos(w,t)cos(wyt +¢) = %(cos@) +cos (2.t + ¢)) (11.37)

Assumindo que a saida do detector ¢ aplicada a um filtro passa-baixas, que elimina as componentes
de frequéncia na faixa de 2ay, podemos aproximar a equagdo 11.37 por

v, (t)=%cos(¢) (11.38)

e cujo grafico encontra-se na Fig. 11.14.

Verificamos que a faixa de atuacdo do detector € 0 < ¢ <, e a tensdo de saida v, é zero quando o
erro de fase é 7/2 . Quando usado em um PLL, o sincronismo ocorre com diferenga de fase igual a
7/2 . Podemos notar também que a curva de detecgdo de fase é ndo linear e decrescente.

O detector por multiplicagdo ¢é rapido, mas muito dependente da amplitude e da forma de onda dos
sinais.
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Vg

AA

in” ‘o

Fig. 11.14: Grafico da tensdo de saida do detector, em fungdo do erro de fase.

11.8.2 Detector de Fase com Ou-Exclusivo

Este detector necessita que as formas de onda sejam quadradas e simétricas. O circuito basico

encontra-se na Fig. 11.15.
vin(t) o
vd(t)
Vo(t) O

Fig. 11.15: Detector de fase com ou-exclusivo.

O grafico da Fig. 11.16 mostra a tensdo de saida v, (t) em funcdo da diferenga de fase dos sinais
de entrada.

Vi(t)
A

A

\ 4
~—

\ 4

AT
vi(t)
A

AT AT AT AT

» t

Fig. 11.16: Grafico de tensdo de saida em fun¢do da diferenca de fase.

A diferenca de fase gentre v, (7) e v,(¢) ¢ dada por

_27AT
T

¢ (11.39)

Aplicando v, (z) a um filtro passa-baixas, obtemos o valor médio, que é dado por
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v, (t)=—2ATAT (11.40)

Substituindo a equagdo 11.39 em 11.40, temos

Va (t)

A equagdo 11.41 mostra que a curva de detecg@o de fase ¢é linear, e a faixa de atuag@o do detector ¢
0<¢<rz, conforme a Fig. 11.17. Quando usado em um PLL, este detector deve estabelecer o

A

T

y (11.41)

sincronismo com erro de fase 7/2 , e é possivel estabelecer o sincronismo em frequéncias harmonicas.

O detector com ou-exclusivo ¢ rapido, mas muito dependente da simetria da onda quadrada.

va(t)

—T;', 1 * > O

0
Fig. 11.17: Curva de detecgao de fase.

11.8.3 Detector de Fase Sequencial com Flip-Flop

Este detector ¢ muito versatil pois possui uma ampla faixa de deteccdo, e € insensivel a assimetria
dos sinais de entrada. O circuito basico encontra-se na Fig. 11.18, onde os flip-flops tipo D s&o
sensiveis a transi¢do positiva.

-

- F1

D Q @ 0 Vd(t)

Vin(t) o CLK Q PX

| RESET ( I

D Q

Vo(t) o——pCLK Q PX

F2

Fig. 11.18: Detector de fase sequencial com flip-flop.

Para analisar o circuito, vamos considerar inicialmente que a saida Q de cada flip-flop esta em 0, e
os sinais de entrada representados pelos graficos da Fig. 11.19.
A entrada v, (1) esta atrasada em fase em relagdo a v, (7). Isto significa que v, (¢) sobe antes de

v,(¢),sendo O, =1 ¢ 0, =0.Quando v, () sobe, a saida Q, troca de estado, O, =1, e rapidamente o

sinal de RESET poe as saidas O; ¢ O, em nivel 0. O que se observa em O, é um pulso extremamente
répido. Entretanto, Q; permanece alto pelo intervalo de tempo A7. O processo se repete a cada periodo
T dos sinais de entrada.

Se vo(t) estiver adiantada em relacdo a v, (t) , € facil deduzir que os graficos de Q; e 0O, sdo

permutados.
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A diferenga de fase gentre v, (¢) e v,(¢) ¢ dada por

_ 27AT

=77

¢ a diferenca de fase ¢ estimada pelo valor médio de v, (7).

Quando ¢>0, v,(¢) corresponde ao valor médio de Q,. Entretanto, quando ¢<0, v, (1)

corresponde ao valor médio negativo de Q,. Portanto, podemos considerar

A

va(t)=>—¢ (11.42)
Vin(t)
A
A
» t
ve(t) T
A
A -
> t
Q, AT
A
A
> t
Q,
A -

>t

Fig. 11.19: Formas de onda dos sinais de entrada e saida.

Este detector € linear, insensivel a assimetria dos sinais dos sinais de entrada, e possui faixa de
atuagdo muito ampla, —27 < ¢ < 27, conforme a Fig. 11.20.

Uma caracteristica interessante, € muito util, deste circuito, ¢ que também funciona como detector
de frequéncia, ou seja, quando a diferenca de frequéncia dos sinais de entrada ¢ muito alta, gerando
erro de fase fora da faixa de atuagdo, v, (t) aponta o sinal de maior frequéncia. Esta propriedade

garante que o PLL sempre entra em sincronismo, evidentemente respeitando a faixa de operagdo do
VCO.

Ao A

Fig. 11.20: Faixa de atuacdo do detector de fase.
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