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Resumo

Este trabalho diz respeito à concepção e implementação da interface de radio-

frequência de um transceptor full-duplex, cuja operação se dá em torno de 433 MHz.

Esse radiotransceptor é parte integrante de uma rede de sensores do tipo estrela 1:N,

em que uma única unidade central gerencia N unidades sensoras. Essa unidade central

é responsável tanto pelo fornecimento remoto de energia como pela apresentação dos

dados provenientes dos sensores. Cada unidade sensora, ênfase desse trabalho, é consti-

tuída de um circulador não-magnético que permite a transmissão e a recepção simultânea

de sinais. O receptor desta unidade consiste num conversor de energia RF-DC e num

demodulador ASK. O transmissor é construído a partir de um oscilador senoidal com

ressonador SAW que desempenha as seguintes funções: gerador da portadora, amplifica-

dor de potência e modulador FSK. Os resultados de medição mostram que quando uma

potência de 18 dBm excita o retificador de entrada do receptor da unidade sensora, uma

potência de 1,2 mW é gerada na saída do oscilador de potência dessa unidade.

Palavras-chaves: Sensoriamento, full-duplex, transferência remota de energia, circula-

dor e quase-circulador.
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Abstract

This paper concerns the design and implementation of a 433 MHz full-duplex

radio transceiver for a sensor unit. This radio is part of a 1:N star-network topology

consisting of sensor units and a central unit responsible for wireless supplying energy

to the sensor units and managing the raw sensor data. Each sensor unit comprises a

magnetless circulator that enables simultaneous transmission and reception. The receiver

of this unit consists of an energy harvesting system and an ASK demodulator. The

transmitter core of this unit is an SAW sinusoidal oscillator that performs the function

of a carrier, a power amplifier, and an FSK modulator as well. The measurement results

show that when a power of 18 dBm excites the input rectifier of the receiver of the

sensing unit, a power of 1.2 mW is generated at the output of the power oscillator of this

unit.

Keywords: Sensing, full-duplex, wireless power transfer, circulator and quasi-circulator.
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Capítulo 1

Introdução

1.1 Motivação

Esta dissertação consiste no desenvolvimento e implementação de um radiotrans-

ceptor para um sistema de medição. Este sistema é composto de uma unidade central e

de várias unidades de medição. A unidade central coordena a comunicação e assegura o

fornecimento de energia elétrica para as unidades sensores por meio de ondas eletromag-

néticas. A unidade central envia dados de comando ao passo que as unidades sensoras

enviam dados de medições obtidos através dos sensores.

O radiotransceptor é um dispositivo destinado à transmissão e recepção de sinais.

Define-se radiocomunicação como a forma de estabelecer a transmissão e/ou recepção

da informação por intermédio de ondas eletromagnéticas propagadas no espaço. Alguns

exemplos de radiocomunicação são Wi-Fi e Bluetooth. Tais sinais podem conter informa-

ções de áudio, voz, comandos ou ainda grandezas físicas. Especificamente, para dados

de medições, a radiocomunicação é estabelecida por um sistema de telemetria que por

definição é sistema de medição de maneira remota [2].

Neste contexto, o mundo do sensoriamento recorre às radiocomunicações, tanto

para viabilizar a aquisição de grandezas físicas remotamente [3, 4, 5] quanto para captar a

energia proveniente de ondas eletromagnéticas para alimentação remota dos dispositivos

[6, 7, 8]. Além disso, ainda há a possibilidade dos radiotransceptores estarem conectados

numa rede maior que é a internet, e assim dar origem a um dispositivo do tipo Internet
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das Coisas (IoT — Internet of Things) [9, 10, 11].

A Internet das Coisas é o conceito em que diversos dispositivos eletrônicos e/ou

sistemas embarcados, incluindo sensores e/ou atuadores, estão interconectados numa

rede, viabilizando assim: a concepção de sistemas de controle e acionamento; e a coleta

e compartilhamento de dados. Uma aplicação de IoT no cotidiano é o conceito de casa

inteligente (smart house) em que por meio dos dispositivos IoT, é obtido um ambiente

automatizado [12]. Com a execução de certas tarefas de forma automática, proporciona-

se um maior conforto no dia-a-dia do usuário, no caso o morador. Dentre os módulos

IoT disponíveis no mercado, podemos citar, por exemplo, o LoRa/LoRaWAN (Long

Range/Long Range Wide-Area Network) [13] e o Sigfox [14].

Neste cenário de radiocomunicações e sensoriamento, seguindo a linha de pesquisa

de “Sistemas de Telemetria Alimentados Remotamente”, foi concebido o trabalho [1].

Para este trabalho, a interface radiotransceptora da unidade de medição, funcional na

banda de 27 MHz, dispõe de:

• conversor RF-DC, que a partir da energia contida nos sinais de radiofrequência,

provê uma alimentação elétrica DC para os demais blocos da unidade sensora;

• um único sensor capacitivo acoplado ao oscilador de potência para transmissão dos

dados de medição via modulação analógica em frequência;

• duplexador para propiciar, de maneira simultânea, a transmissão e a recepção de

sinais de radiofrequência, a partir de uma única antena.

Dando continuidade ao trabalho feito [1], e seguindo a mesma linha de pesquisa,

esta dissertação visa fazer contribuições para o ramo de telemetria, especialmente conce-

ber uma arquitetura do radiotransceptor referente a uma unidade sensora. Em resumo,

a Tabela 1.1 exibe as principais contribuições deste trabalho em relação ao [1].

Primeiramente, a interface radiotransceptora da unidade de medição proposta é

funcional na banda para desenvolvimento industrial, médico e científico (ISM — Indus-

trial Scientific and Medical) de 433 MHz. As principais atribuições e especificações dos

dispositivos que operam em 433 MHz são apresentadas na Tabela 1.2 [15].
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Tabela 1.1: Comparativo entre arquitetura de radiotransceptores: [1]; trabalho aqui
proposto.

Trabalho [1] Trabalho aqui proposto
Unidade central envia apenas energia Unidade central envia energia e comandos
Unidade sensora não possui identificação Unidade sensora possui identificação
Único sensor por unidade sensora Possibilidade de múltiplos sensores (e tipos)
Sem microcontrolador Com microcontrolador
Modulação em único estágio Modulação dupla (mais robusto)
Oscilador com rede 𝐿𝐶 Oscilador com ressonador SAW
Oscilador não otimizado em termos de eficiência Oscilador operante em classe J
Radiotransceptor funcional em 27 MHz Radiotransceptor funcional em 433 MHz ISM

Tabela 1.2: Especificações de radiotransceptores 433 MHz.

Especificação Descrição
Comprimento de onda ≈ 69,2 cm
Modulações suportadas BFSK, GFSK, 4FSK, ASK, OOK e MSK
Máxima Potência de Saída RF 10 mW (10 dBm)
Frequência Mínima da banda 433,05 MHz
Frequência Máxima da banda 434,79 MHz

A escolha da banda 433 MHz ISM, em detrimento de outras bandas ISM, se

deve a esta ser uma faixa intermediária. Exemplificando, a banda de 27 MHz tem

como vantagens menor atenuação no espaço livre e, de maneira geral, maior simplicidade

para implementação de circuitos de radiofrequência com componentes discretos. Por

outro lado, uma banda de frequência mais elevada, 2,4 GHz, por exemplo, traz maiores

desafios no desenvolvimento dos circuitos de radiofrequência, em especial para concepção

com componentes discretos, além de uma maior atenuação do canal de comunicação

(espaço livre). Em contrapartida, a banda de 2,4 GHz tem como benefícios uma maior

possibilidade de concepção de circuitos integrados de alto desempenho e antenas menores.

Logo, a banda de 433 MHz atende, para este trabalho as relações de compromisso

entre atenuação no espaço livre, tamanho da antena e possibilidade de implementação

de circuitos RF tanto com tecnologia de circuitos integrados quanto com componentes

discretos. Na literatura, muitos radiotransceptores operantes em 433 MHZ ISM são desti-

nados para aplicações médicas. Do ponto de vista de arquitetura, tais radiotransceptores

são ou half-duplex (transmissão e recepção não simultâneas) ou full-duplex (transmissão

e recepção não simultâneas) com uma antena para transmissão e outra antena ou acopla-

mento indutivo para recepção [16], mas não full-duplex com uma única antena. Nota-se



Capítulo 1. Introdução 4

também que por conta da restrição de alimentação elétrica, seus transmissores visam

alta eficiência e muitas vezes são presentes amplificadores de potência de classe E [17].

Alguns destes radiotransceptor ainda destinam uma banda em frequência fora dos 433

MHz para o sinal de recepção para conversão da energia dos sinais [18] [19].

Em segundo lugar, para a unidade de medição aqui proposta, foi adicionada um

microcontrolador de consumo ultra baixo. Tal adição oferece uma maior flexibilidade

para implementação do sistema de telemetria, tais como facilita a incorporação de mais

sensores (e tipos distintos) à unidade de medição ou incorpora o endereçamento para

cada unidade de medição, imaginando um sistema dispondo de várias unidades radio-

transceptoras como ilustrado na Figura 1.1.

Como o sistema de telemetria com diversas unidades sensoras, é importante asse-

gurar a informação e/ou energia enviada pela unidade central seja recebida de fato pelo

destinatário desejado. Para isso, a unidade sensora apresenta um sistema de decodifica-

dor de endereço, assim garantindo que a informação recebida diz de fato respeito a sua

respectiva unidade.

Unidade de
Medição 5

Endereço:
0x03

Unidade de
Medição 4

Endereço:
0xF2

Unidade de
Medição 3

Endereço:
0xB5

Unidade de
Medição 2

Endereço:
0x16

Unidade de
Medição 1

Endereço:
0x7A

Energia

EnergiaEnergia

Unidade Central

Figura 1.1: Rede de sensores alimentados remotamente.
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Ademais, o uso do microcontrolador para o sistema de telemetria não somente

aumenta as possibilidades de implementar diversas formas de modulação e demodulação,

como também propicia um sistema de aquisição e processamento de dados mais robusto.

Por fim, este trabalho visa conceber um sistema de medição com um sistema de aquisição

e processamento de dados, com capacidade de transmitir e receber informação e sendo

alimentado eletricamente apenas pela energia referente aos sinais de radiofrequência como

uma alternativa aos módulos comerciais como LoRaWAN e Sigfox, sistemas estes mais

robustos ao custo de maior consumo em termos gerais.

1.2 Contextualização

A medição é um processo com o intuito de quantificar as grandezas físicas. A

medição é essencial para ciência, engenharia, medicina e também presente em diver-

sas atividades do cotidiano. Diante disso, áreas do conhecimento como metrologia e

instrumentação eletrônica são alvos de pesquisa na comunidade científica [20].

Atualmente, grande parte dos sistemas de medição faz uso de dispositivos como

radiotransceptor para monitoramento das medições, como temperatura, umidade, nível

de luminosidade, dentre outros, de maneira remota. Indo além, aplicando o conceito

de Internet das Coisas (IoT), é possível também conectar tais dispositivos a uma rede,

possibilitando um sistema de controle e monitoramento robusto com diversos sensores

e atuadores inter-conectados. Um exemplo é o uso de IoT na área da logística, em

que dispositivos IoT são incorpados a um armazém inteligente (smart warehouse) para

monitoramento de insumos e do sistema logístico em sua totalidade. O termo smart

warehouse diz respeito ao armazém com diversas tecnologias embarcadas para otimização

do processo logístico [21, 22].

Um radiotransceptor é um dispositivo destinado à transmissão e recepção de si-

nais por intermédio de ondas eletromagnéticas. Para tal, dispõe de um transmissor (TX)

e um receptor (RX). Aos sinais de radiofrequência podem ser incorporados informações

tais como: comandos, voz, código de identificação, medições de grandezas físicas, entre

outros.

Etimologicamente, a palavra telemetria é de origem grega, sendo que tele e me-
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tron significam respectivamente “remoto” e “medida”. Logo, a telemetria é o processo de

medição e monitoramento de grandezas físicas à distância [2]. Tal processo é ilustrado

na Figura 1.2, em que há comunicação sem fio entre unidades de medição constituídas

por redes de sensores e uma unidade central de monitoramento. Neste universo, a radi-

ocomunicação de dados tem ganhado cada vez mais destaque em aplicações envolvendo

redes de sensores, conforme preconiza o advento da IoT.

Unidade Sensora
1

Grandezas
físicas 1

Unidade
Central

Unidade Sensora
2

Grandezas
físicas 2

Unidade Sensora
3

Grandezas
físicas 3

Dados de Medições

Requisições e Energia 

Endereço:
0x03

Endereço:
0x7A

Endereço:
0xF2

Unidade Sensora
N

Grandezas
físicas N

Endereço:
0x5E

Figura 1.2: Rede de sensores do tipo estrela 1 : 𝑁 aplicado à telemetria.

Considerando a importância e a gama de aplicações da telemetria, esta pes-

quisa foca na concepção de um radiotransceptor para rede de sensores alimentados re-

motamente. A seguir, serão apresentadas algumas aplicações referentes à telemetria,

exemplificando alguns dos benefícios da incorporação de radiotransceptores aos sistemas

medição, estado da arte, finalizando com as justificativas e os objetivos para o desenvol-

vimento desta pesquisa.
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1.2.1 Aplicações da Telemetria

Atualmente, a telemetria é empregada em uma vasta gama de aplicações em

diferentes áreas da pesquisa e de mercado por viabilizar, de forma remota e versátil, a

aquisição e monitoramento de medição de grandezas físicas de interesse do usuário. Aqui

será demonstrado brevemente algumas das áreas nas quais a telemetria é implementada

ou possui grande potencial para tal.

Iniciando pela meteorologia, em que os dados monitorados podem ser utilizados

na agricultura, usinas hidroelétricas, aviação, engenharia civil, engenharia ambiental,

dentre outros. Variáveis climáticas como temperatura, umidade relativa do ar, pressão

atmosférica, radiação solar, direção e velocidade do vento são coletadas por meio de

diversos sensores. Citando alguns dos sensores presentes em estações meteorológicas:

termômetro — medição de temperatura; higrômetro — medição de umidade relativa

(concentração de vapor de água no ar); barômetro — medição de pressão atmosférica;

anemômetro — medição de velocidades instantânea, média, mínima e máxima do vento;

cata-vento — indicação da direção do vento; pluviômetro — medição de precipitação de

água [23]. Há trabalhos acadêmicos [24, 25] e projetos de companhias (empresas) [23, 26]

que adotam a telemetria para monitoramento de variáveis climáticas.

Citado anteriormente, outra área que também exerce forte uso da telemetria é a

agricultura, que vem incorporando cada vez mais tecnologias visando otimizar a produ-

ção. Esta tendência de realizar a gestão de insumos e maquinários agrícolas em todas

suas etapas de produção é conhecido como agricultura de precisão [27]. Por intermé-

dio das informações adquiridas pela rede sensores sem fio, é possível fazer um melhor

gerenciamento da produção agrícola: mapear condições de plantio (variáveis climáticas,

umidade do solo, dentre outros); automatização de processos e monitorar o maquinário

agrícola. Como consequência, o custo é reduzido por diminuir o desperdício de insumos

e efetuar manutenções preventivas das máquinas [28, 29]. A pecuária também pode ser

beneficiada com a telemetria, mediante IoT, é possível acompanhar o dia a dia dos ani-

mais e, com algoritmos de Inteligência Artificial (IA), verificar o bem-estar dos animais,

se estão ganhando massa corporal, etc. [30].

Por último, é importante salientar o potencial de inovação da telemetria na área
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de saúde. Resumidamente, a biotelemetria permite a medição e transmissão remota de

sinais fisiológicos, com os respectivos sensores e radiotransceptores apropriados, para

um equipamento externo que adquire os dados para controle e monitoramento. Temos

como exemplo destas unidades transceptoras, os dispositivos médicos implantáveis (IMD

-Implantable Medical Device) [2, 31].

Para procedimento de diagnósticos, os dispositivos que necessitam de conexões

com fios podem apresentar problemas ao paciente, em especial para aplicações de longo

prazo, como risco de inflamação e infecção, e possíveis rupturas mecânicas das conexões

com fio. Por conseguinte, os IMDs podem simplificar procedimentos médicos invasivos

por possuírem uma interface RF para medição à distância, assim dispensando o uso de

fiação externa. Realização de eletrocardiograma, monitoramento de sinais fisiológicos

como pressão arterial, nível de oxigênio, glicose, pressão ocular são alguns exemplos aos

quais o uso de IMDs se aplica [32, 33, 34, 35]. Devido a estas vantagens que a concepção

desses dispositivos tem sido foco de pesquisas no meio acadêmico [19, 36, 18, 16].

Ora, uma vez implantado, o acesso ao IMD é um fator de suma importância, não

somente para estabelecer a comunicação, mas também para eventuais manutenções ao

implante. Tornando assim, a alimentação elétrica do dispositivo um desafio a ser vencido.

Existem duas abordagens para solucionar tal questão, a primeira é o uso de uma bateria e

a segunda prover alimentação elétrica por intermédio da energia proveniente de um sinal,

como um sinal de RF. Volume ocupado e vida útil (necessidade de cirurgia para troca)

são algumas das desvantagens do uso de baterias, tornando a segunda abordagem mais

atrativa apesar dos desafios para implementação. Normalmente os implantes médicos

desprovidos de baterias, como apresentados em [36, 18, 16], têm a transferência remota da

energia viabilizada por bobinas externas (external coils) e seus respectivos acoplamentos

indutivos (inductive coupling).

Em suma, essas são algumas das áreas mais importantes que se beneficiam com

o emprego constante da telemetria. Dada a explicação do conceito de telemetria e suas

aplicações, a seguir serão apresentados: proposta e os objetivos projeto; e as justificavas

do seu desenvolvimento.
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1.3 Proposta e Objetivos

De fato, as áreas de sensoriamento e das telecomunicações possuem uma corre-

lação. O sensoriamento remoto é viabilizado pelos radiotransceptores que permitem não

somente a transmissão e recepção de dados, mas também a captação de energia de on-

das eletromagnéticas. Em muitas aplicações as redes de sensores podem estar em locais

de difícil acesso ou até mesmo inacessíveis. Logo, a captação de energia é de grande

importância para muitos sistemas de telemetria, na quais seus consumos devem ser mí-

nimos, isto quando não devem ser alimentados eletricamente via baterias como o caso

de sensores biomédicos intra-corpóreos citados anteriormente [37, 38].

Visto que o tamanho e consumo são figuras de méritos de grande valor para

o dimensionamento de radiotransceptores, em especial para aqueles independentes de

baterias, há estratégias como o compartilhamento de informações ou a reutilização de

blocos para contornar estas questões. Por exemplo: o oscilador senoidal de RF pode ser

modificado para atuar como o oscilador de potência, executando a tarefa primária de um

amplificador de potência; ou ainda modificado como modulador, incorporando no sinal

da portadora a informação referente à grandeza física medida pelo sensor [39, 8]. Outra

possibilidade é a função de receptor despertador, estando em repouso, exceto quando

capta energia proveniente de ondas eletromagnéticas [40].

Esta energia pode ser usada como indicador de alguma solicitação de informação

ou ainda para excitar eletricamente retificador de RF com o intuito de gerar tensão DC

para alimentação dos diversos circuitos da unidade transceptora. Temos como exemplo,

os dispositivos de identificação por radiofrequência (RFID — Radio Frequency Identi-

fication). Em um sistema RFID, a etiqueta (tag) passiva capta e converte a energia

contida nestas ondas eletromagnéticas para gerar a tensão de alimentação. E a partir

desta tensão de alimentação, ativar a função de transmissão. Desta maneira, o código

identificador ou dado armazenado na memória da etiqueta é enviado para a central co-

nhecida como leitor (ou interrogador) RFID. Tais etiquetas são empregadas em muitas

áreas como logística e serviços industriais.

Dentro deste contexto, é proposto o desenvolvimento de uma interface RF des-

tinada para um sistema de medição em que não somente a transmissão e recepção de



Capítulo 1. Introdução 10

dados ocorre remotamente, mas também a transferência da energia para alimentação

elétrica da unidade. A interface RF em questão será do tipo full-duplex (transmissão

e recepção simultâneas), visto que a transmissão de dados da unidade de medição para

a unidade central só ocorrerá enquanto a unidade sensora estiver recebendo energia da

unidade central. Como citado anteriormente, a decodificação da informação recebida

também é uma funcionalidade presente na unidade de medição proposta devido ao seu

endereçamento.

Portanto, o objetivo principal desta dissertação é a concepção e implementação

de uma unidade de medição full-duplex constituída de uma única antena, funcional na

banda ISM, mais especificamente em torno de 433 MHz, cuja alimentação também é

remota. A banda ISM de 433 MHz foi escolhida devido a esta faixa de frequência atender

aos requisitos de projeto de tamanho do circuito e antena e atenuação do espaço livre.

Como ponto de partida, as frequências das portadoras da unidade sensora são: 433,42

MHz e 433,92 MHz para sinais transmitidos; e 434,42 MHz para recepção. Os demais

requisitos de projeto da unidade sensora proposta estão explicitados na Tabela 1.3.

Tabela 1.3: Requerimentos da unidade de medição proposta.

Especificação Descrição
Frequências das portadoras para transmissão 433,42 MHz e 433,92 MHz
Frequência da portadora para recepção 434,42 MHz
Esquema de modulação para transmissão BFSK
Esquema de modulação recepção OOK
Mínima Potência de Entrada RF 20 mW (20 dBm)
Consumo mínimo do transmissor 3 mW
Consumo mínimo do microcontrolador 3,5 mW
Tensão DC de alimentação 1,8 V
Taxa de transmissão de bits 20 kbps

A solução proposta possui os seguintes objetivos específicos e desafios:

• Utilizar da técnica de modulação dupla para transmissão remota de grandezas

físicas ao passo que evita a perda de informações;

• Implementar um protótipo para aquisição e processamento de sinais via microcon-

trolador de consumo ultra-baixo;

• Estudar os principais blocos RF da unidade transceptora (quase-circulador, retifi-
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cador RF, oscilador RF, detector de envoltória, entre outros);

• Dimensionar quase-circulador passivo para isolação entre os sinais elétricos de

transmissão e recepção, assim como garantir baixas perdas por inserção e refle-

xão;

• Projetar um circuito que converta a energia captada pela antena, alimentando a

unidade de medição remotamente;

• Dimensionar um oscilador de potência RF, assim como modificá-lo para operar

como modulador;

• Projetar um circuito para demodulação do sinal RF proveniente da Unidade Cen-

tral;

• Integrar e simular os circuitos do radiotransceptor;

• Confeccionar o protótipo Unidade de Medição, operante na banda de 433 MHz

ISM e, por fim, validar o trabalho proposto.

1.4 Estrutura da Dissertação

Consoante a metodologia adotada, no capítulo 2 são apresentados a arquitetura

geral do transceptor, o sistema de aquisição e processamento de dados e a análise do

enlace para predição da potência dos sinais recebidos pela unidade de medição. Também

é detalhado o embasamento teórico completo dos blocos do transceptor: circulador;

conversor RF-DC; oscilador de potência e demodulador. No terceiro capítulo discorre-se

acerca da validação da técnica proposta com simulações e concepção do protótipo do

sistema. Para cada bloco da interface RF são relatados os resultados das simulações

e medições dos parâmetros específicos. No capítulo 4, como conclusão, são feitas as

considerações finais, sugestões para trabalhos futuros e exibe-se o artigo submetido.



Capítulo 2

Fundamentação Teórica

Neste capítulo são apresentados os fundamentos teóricos de suma importância

para o progresso deste trabalho acadêmico. Primeiramente, explicita-se a arquitetura

da unidade de medição e a metodologia de implementação das suas funcionalidades

esperadas. Em segundo lugar, é explicado o sistema de aquisição e processamento de

dados. Em seguida, discorre-se acerca da análise do enlace para efetuar a transmissão e

recepção remotas de energia e informação. Por fim, apresentam-se os conceitos e análises

dos principais blocos do transceptor: circulador, oscilador de potência (modulador),

conversor RF-DC e detector de envoltória (demodulador).

2.1 Arquitetura do Transceptor

Para determinar a arquitetura do radiotransceptor, aqui consideramos que o ob-

jetivo deste trabalho é conceber um radiotransceptor alimentado remotamente para um

sistema de medição e que a topologia do sistema de telemetria em questão envolve múl-

tiplas unidades de medição e uma unidade de monitoramento. Além disso, cada unidade

possui um radiotransceptor cuja única antena é compartilhada tanto para transmissão

quanto para recepção de ondas eletromagnéticas. A simultaneidade é um dos principais

requisito para esse sistema de telemetria, pois a unidade de medição transmite unica-

mente enquanto houver a recepção da energia RF proveniente da unidade central.

A Figura 2.1 exibe os diferentes tipos de comunicação: unidirecional, bidirecional

não simultânea e bidirecional simultânea. Para o sistema simplex (Figura 2.1a), as
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informações são transmitidas exclusivamente em uma direção, do transmissor ao receptor,

assim não havendo retorno do receptor. Há apenas um único transmissor para um ou

vários receptores, um exemplo deste funcionamento é uma emissora de rádio ou televisão.

Já para sistemas half-duplex como walkie-talkie está presente a comunicação bidirecional,

contudo não simultânea. Em um dado momento, um dispositivo atua como transmissor

enquanto o outro como receptor, em outro instante as funções se invertem.

b)  Comunicação bidirecional não
simultânea

c)  Comunicação bidirecional simultânea
com portadoras diferentes

d)  Comunicação bidirecional simultânea 
com antena compartilhada 

(com possibilidade de portadoras iguais)

TX RX

RX TX

TX RX

a)  Comunicação unidirecional

TX

RX

RX

TX

v

TX

RX TX

RX

Figura 2.1: Tipos de comunicação: a) simplex ; b) half-duplex ; c) full-duplex via duas
antenas, d) full-duplex com antena compartilhada.

Outro sistema de comunicação é o full-duplex, em que é os dispositivos possuem
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a capacidade de enviar e receber dados ao mesmo tempo. Muitos dos sistemas de tele-

fonia móvel são exemplos de sistemas de comunicação do tipo full-duplex, por exemplo.

Este tipo de comunicação pode ser viabilizada de duas maneiras: por intermédio de duas

antenas para cada radiotransceptor, similar à Figura 2.1c, uma para transmissão e outra

para recepção; ou com apenas uma antena compartilhada para transmissão e recepção,

veja Figura 2.1d. Ainda acerca do Figura 2.1d, ainda há a possibilidade das portado-

ras da transmissão e recepção serem os mesmos, portanto tendo potencial para maior

transmissão de dados.

O trabalho proposto tem como pré-requisito o tipo de comunicação full-duplex

com apenas uma antena, conforme a Figura 2.1d. Esta topologia ao dispensar o uso

de múltiplas antenas possibilita a redução de dimensão da unidade. Entretanto, deve-se

estabelecer um nível de isolação adequado entre os sinais de transmissão (TX) e recepção

(RX) com o intuito de minimizar autointerferências. É evidente que quanto mais dis-

tantes forem as frequências das portadoras 𝑓1 e 𝑓2, menor é este efeito ao custo de maior

banda ocupada. Circuitos como quase-circuladores e duplexadores possuem a função de

prover maior isolação entre os sinais TX e RX. Especificamente acerca deste projeto,

foi escolhido o circulador, pois o mesmo atende os requisitos de consumo, desempenho,

além do fato que a implementação do duplexador, como componentes discretos, em uma

banda muito estreita, como a de 433 MHz, ser desafiadora.

Os circuitos básicos que compõem um radiotransceptor são: osciladores senoi-

dais, misturadores, moduladores, amplificadores de potência (PA — Power Amplifier),

amplificador de baixo ruído (LNA - Low Noise Amplifier) e filtros elétricos. Alguns

desses circuitos podem ser dispensados a depender da arquitetura do transmissor e do

receptor. Por exemplo, a topologia heteródina por fazer translação da frequência do

sinal tanto no receptor como no transmissor necessariamente se utiliza de conversores de

frequência.

Em contrapartida, a topologia homódina tem potencial para reduzir ou até

mesmo eliminar o uso de misturadores e alguns filtros, simplificando sua realização, visto

que a demodulação em radiotransceptores homódinos ocorre de maneira que a frequên-

cia do sinal modulado é diretamente injetado no demodulador, cuja saída será o sinal

demodulado já na banda base. Logo, para este trabalho, a arquitetura de transceptor
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homódina é interessante do ponto de vista pela redução de blocos e potencial redução

de consumo elétrico.

A arquitetura do sistema de medição proposto é apresentado por meio do dia-

grama simplificado, na Figura 2.2. Vale destacar sobre a unidade de sensora:

• Cada unidade de medição possui um endereçamento específico (como um "código

de identificação");

• A sua rede de sensores é alimentada remotamente;

• É voltado principalmente para aplicações de curta distâncias, devido à atenuação

do espaço e à restrição de energia disponível.

Primeira Modulação:
PWM

RX

TX

Sinal Modulado
OOK

Grandezas 
Físicas

Circulador

Sensores

Segunda Modulação:
 BFSK

Aquisição e
Processamento de

Dados
Receptor -

Conversão de Energia RF-DC

TX

ANT

RX

Transmissor

Unidade Central

Receptor:
Demodulação da Informação

Sinal PWM 
Demodulado

Vin Vout
GND

Retificador RF-
DC

Regulador de
Tensão

VDC

'

Oscilador de
Potência

Acoplador
Direcional

VDC

VDC

Detector de 
Envoltória

+
-

+

+
-

-

Microcontrolador

Unidade de Medição

Figura 2.2: Arquitetura, em diagrama de blocos, do radiotransceptor RF proposto para
Unidade de Medição.

No que se refere ao sistema de aquisição e processamento de dados, a modulação

dupla será empregada com o intuito de realizar medições mais precisas e evitar perdas de

informações. Diferentemente de um sistema de comunicação, num sistema de telemetria

tem-se interesse nos valores absolutos dos sinais associados às grandezas físicas. Exem-

plificando, numa transmissão por modulação analógica em amplitude (AM — Amplitude

Modulation) de um sinal de voz, mesmo com a atenuação do sinal modulado, a partir da

envoltória, e não da sua amplitude absoluta, a informação será recuperada.
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Já para um sinal de medição, parte da informação seria inevitavelmente perdida.

Assumindo o uso da modulação em frequência (FM — Frequency Modulation), qual-

quer erro de sincronismo da portadora compromete a recuperação adequada da medição.

Podemos citar como exemplos de modulação dupla usuais em telemetria: PWM-FM;

PWM-FSK, PCM-ASK, PWM-ASK [41].

O primeiro estágio da modulação adotada neste projeto consiste na codificação

por larguras de pulso (PWM — Modulação por Largura de Pulso) das medições. As

grandezas mensuradas pela rede de sensores serão amostradas e digitalizadas pelo mi-

crocontrolador mediante seu conversor analógico para digital (ADC — Analog to Digital

Converter).

Uma vez digitalizada, os dados de medição são incorporados numa sequência de

pulsos PWM. O microcontrolador também decodifica as requisições da unidade central de

monitoramento e envia a sequência de pulsos após detectar que a requisição da unidade

central foi destinada à específica unidade, A unidade de medição consegue detectar se

uma requisição recebida é destinada a ela ou não através de seu endereço (similar a um

“código de identificação”).

Após a codificação, os sinais digitais serão modulados pela segunda vez, desta

vez em frequência com a técnica BFSK (Binary Frequency Shift Keying — Chavea-

mento em Frequência). A frequência do sinal modulado varia conforme o nível lógica da

entrada: 433,42 MHz e 433,92 MHz para nível baixo e alto respectivamente. Neste tra-

balho, o transmissor consiste em um oscilador de potência RF com um dois ressonadores

do tipo SAW (Surface Acoustic Wave) os quais são chaveados conforme o sinal PWM

previamente gerado pelo microcontrolador. Resumidamente, muda-se a frequência da

portadora do sinal RF transmitido conforme qual o ressonador é acoplado ao oscilador.

O receptor possui a funcionalidade de viabilizar simultaneamente a decodifica-

ção da informação e a conversão da energia proveniente dos sinais de RF. Para isso, foi

empregada a técnica de divisão de potência, via acoplador direcional, destinando grande

parte da potência ao conversor RF-DC (Direct Current — Corrente Contínua) e o res-

tante ao circuito de decodificação [42]. O fator de acoplamento será determinado com o

intuito de maximizar a energia a ser convertida, ao passo que permite uma decodificação

com uma baixa taxa de erros.
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No que diz ao respeito à decodificação da informação, esta é viabilizada por um

detector de envoltória. Toda a informação do sinal recebido, a ser demodulado, está con-

tida na amplitude seguindo o esquema de modulação OOK (On-off Shift Keying), uma

variação simples da ASK (Amplitude Shift Keying — Chaveamento em Amplitude). Ora,

optou-se pelo esquema de modulação OOK para o sinal de recepção pela simplicidade

de implementação, e por conseguinte baixo consumo do circuito demodulador. Assim

interessante para aplicações de baixo custo e consumo, como este trabalho, mesmo não

sendo eficiente no quesito de banda de frequência ocupada [43]. De maneira geral, a

modulação OOK é mais fácil de implementar e ocupa uma menor banda se comparado à

modulação BFSK, ao custo de uma maior possibilidade de erro e mais susceptível à infe-

rência. Sumarizando sobre a transmissão e recepção das informações, a faixa destinada

à unidade sensora, na banda ISM de 433 MHZ, é ilustrada na Figura 2.3.

Já a recuperação da energia, referente aos sinais de RF, tem como bloco chave

o retificador RF-DC, o circuito responsável pela alimentação remota dos demais blocos

unidade de medição: rede de sensores, microcontrolador e oscilador de potência. O reti-

ficador RF-DC converte a energia RF, captada pela antena, em tensão DC. Desta forma,

a unidade de medição entra em funcionamento somente após a recepção e conversão de

energia. Um regulador de tensão pode ser adicionado na saída do retificador (conversor

RF-DC) para fixar a tensão de alimentação ao restante do sistema.

2.2 Aquisição e Processamento de Dados

2.2.1 Microcontrolador de Consumo Ultra-Baixo

Os microcontroladores (MCUs) de consumo ultra baixo possuem arquiteturas oti-

mizadas no quesito de potência requerida para seu funcionamento. Isto é extremamente

importante em sistemas com restrições de energia como a unidade de sensoriamento a

ser implementada neste trabalho, por permitir estender o tempo de vida da bateria ou

ainda eliminar o seu uso. Há diversos modos de configuração que desabilitam periféricos

para minimizar o consumo. Resumidamente, há o modo ativo (Run mode) e diversos

modos de repouso (Sleep mode). A transição de um modo de repouso para o modo
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Banda ISM

Figura 2.3: Faixa de frequência destinada à Unidade de Medição.

ativo também requer uma corrente considerável afetada pelo wake up time. A tensão de

alimentação e corrente requerida em um modo de operação específico são os parâmetros

mais importantes, dado que sua demanda de energia deverá ser suprida pelo transcep-

tor. A frequência de clock do processador e a temperatura de operação interferem no

consumo.

Considerando estes aspectos, para a Unidade de Medição, escolheu-se o micro-

controlador de consumo ultra-baixo STM32L031G6U7. Dentre algumas especificações

deste microcontrolador, podemos citar:

• processador ARM Cortex-M0 de 32 bits podendo operar com uma frequência de

clock entre 32 kHz a 32 MHz;

• 8 temporizadores de 16 bits sendo um destes otimizado para aplicações de consumo

ultra-baixo;
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• faixa de tensão de alimentação entre 1,65 V a 3,6 V;

• 21 pinos de I/O (Input/Output — Entrada/Saída);

• canais ADC (Analog to Digital Converter — Conversor Analógico para Digital) de

12 bits.

Para este microcontrolador, com clock externo em 8 MHz e tensão de alimenta-

ção em 1,8V, estima-se uma corrente de consumo em 1,4 mA em Run mode [44]. O que

implica num consumo de 2,5 mW. O consumo pode ser reduzido ao passo que diminui a

frequência de clock. Dispondo dos dados de consumo do microcontrolador, dos requisitos

de projeto especificados na Tabela 1.3 (Seção 1.3) e dos resultados de simulação a serem

detalhados na Seção 3.2, determinou-se o power budget da unidade sensora. Em outras

palavras, o mapeamento de potência disponível ou reservada por bloco do radiotrans-

ceptor. A tensão de alimentação DC do microcontrolador será de 1,8 V; e a partir de

um cristal externo, a frequência do clock será de até 4 MHz. A escolha desses valores é

para atender aos requisitos de consumo mapeados no power budget da unidade sensora.

Potência [mW]
RF de entrada do circulador 20

RF de entrada receptor 10
DC de saída do conversor RF-DC 6,8

DC destinada ao oscilador 3
DC destinada ao microcontrolador 3,8

Tabela 2.1: Power budget — potência disponível estimada aos blocos do radiotranscep-
tor.

Devido à questão de disponibilidade do microcontrolador, para testes prelimina-

res envolvendo a parte de processamentos de dados, iremos utilizar a placa de desenvol-

vimento STM32F407-DISC1. Vale ressaltar que essa placa de desenvolvimento possui

o microcontrolador STM32F407VG, cujo foco é alto desempenho e não consumo ultra-

baixo, além do fato da placa de desenvolvimento possuir diversos periféricos adicionais

que colaboram com o alto consumo.

2.2.2 Codificação e Decodificação da Informação

Primeiramente, iremos fazer uma breve revisão do conceito de sinal PWM (Pulse
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Width Modulation — Modulação por Largura de Pulso). A modulação PWM se dá

pela portadora do tipo digital e pela informação do tipo analógica a ser modulada na

portadora. Mais especificamente, a informação incorporada está contida na largura de

pulso deste sinal, como indicado na Figura 2.4. Um parâmetro do sinal PWM é o Ciclo

de Trabalho (Duty Cycle) 𝐷 a qual é a razão entre o período em que o nível do sinal

PWM está alto pelo período total do sinal PWM. Normalmente, o Duty Cycle é expresso

em porcentagem (𝐷%):

𝐷% =
𝑇𝑂𝑛

𝑇𝑃𝑊𝑀
· 100% (2.1)

Para efetuar de fato a comunicação entre a unidades central e a unidade sensora,

um protocolo de comunicação aqui é proposto, conforme apresentado na bibliografia:

[41, 45]. Neste protocolo, as informações transmitidas e recebidas estão contidas numa

sequência de pulsos predeterminadas. A unidade central envia uma requisição de dados

de uma determinada unidade de medição por meio de uma sequência de pulsos prede-

terminada, conforme Figura 2.5.

Primeiramente, a unidade central inicia a sequência de pulsos ao mudar o nível

lógico do sinal de controle de alto para baixo (falling edge — borda de descida). Em

segundo lugar, durante um período fixo 𝜏𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙, a unidade central envia uma sequência

de pulsos e, após esse período, a saída é colocada em nível lógico baixo novamente. A

quantidade de pulsos, em que os respectivos períodos são 𝜏1, 𝜏2, . . . , 𝜏𝑛, pode variar

conforme qual unidade de medição é solicitada. Por exemplo, três pulsos dizem respeito

à unidade de medição 1 (endereço 0x3), enquanto 6 pulsos sem referem à unidade de

medição 4 (endereço 0x6).

Embora a quantidade de pulsos que dizem respeito ao endereçamento varie, a

largura de cada pulso desta sequência (𝜏1, . . . , 𝜏𝑛) é mantida com uma largura fixa. O

ideal é deixar esse duty cycle alto, mas não 100% para maximizar a energia transferida

para a unidade de medição. Em quarto lugar, um pulso de largura 𝜏𝑠𝑖𝑛𝑐 é enviado

para respeitar o período fixo 𝜏𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 da mensagem enviada. Após isso, a unidade central

reenvia continuamente a mesma sequência de pulsos da Figura 2.5 por um período pré-

estabelecido 𝜏𝑤𝑎𝑖𝑡, por exemplo, dois minutos. Nesse meio tempo, a Unidade Central
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Figura 2.4: Ilustração de Modulação por Largura de Pulso (PWM).

está no aguardo do recebimento da mensagem da Unidade Sensora.

Similarmente, a unidade de medição enquanto identificar que está recebendo

solicitação da unidade central, enviará continuamente uma sequência de pulsos similar

para a unidade central, como mostra a Figura 2.6. Entretanto, há uma diferença: agora

os pulsos que dizem respeito ao endereçamento não são mais de tamanho fixo, mas sim

suas larguras de pulsos variam conforme a informação a ser transmitida. Neste contexto,

a variação da largura de um pulso é conforme o valor de uma medição (via sensor).
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p/ Unidade de
Medição 1:

Endereço: 0x3

p/ Unidade de
Medição 2

Endereço: 0x4

p/ Unidade de
Medição 3

Endereço: 0x5

p/ Unidade de
Medição 4

Endereço: 0x6

Figura 2.5: Sequência de pulsos PWM enviados pela Unidade Central: requisição de
dados para determinada Unidade de Medição.

Enquanto isso, a unidade central segue enviando informação e energia paras as

unidades de medição para garantir tanto o recebimento das informações quanto a ali-

mentação elétrica das unidades sensoras. Por fim, a unidade central cessa o envio de

energia e informação após o tempo de espera 𝜏𝑤𝑎𝑖𝑡 é excedido.

Vale destacar que amostragem do sinal a ser modulado, é feita a cada iniciação

do envio da mensagem. A amostragem da grandeza física ocorre com o período de 𝜏𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙.
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p/ Unidade de
Medição 1:

Endereço: 0x3

informação contida na
largura dos pulsos

modulados

Figura 2.6: Sequência de pulsos PWM enviados pela Unidade de Medição: medições

Logo, a frequência de amostragem é expressa por:

𝑓𝑠𝑎𝑚𝑝𝑙𝑒 =
1

𝜏𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙
(2.2)

Para obter uma aquisição e processamento adequado de dados, o teorema da

amostragem de Nyquist–Shannon deve ser atendido. O conceito deste teorema é: para

dado um sinal com frequência 𝑓𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙, a frequência de amostragem 𝑓𝑠𝑎𝑚𝑝𝑙𝑒 deve ser no

mínimo duas vezes do que a frequência do sinal 𝑓𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙 a ser amostrado. Neste trabalho,

𝑓𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙 se refere à frequência do sinal medido pelo sensor. Portanto, a frequência de

amostragem 𝑓𝑠𝑎𝑚𝑝𝑙𝑒 das medições, deve atender ao seguinte requisito:

𝑓𝑠𝑎𝑚𝑝𝑙𝑒 > 2 · 𝑓𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙 (2.3)

Por exemplo, caso a frequência referente ao sinal de saída do sensor 𝑓𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙 seja

de 100 Hz, a frequência de amostragem 𝑓𝑠𝑎𝑚𝑝𝑙𝑒 mínima é 200 Hz, o que implica numa

sequência de pulsos cuja duração 𝜏𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 é de no máximo 5 ms.

Vale ressaltar que este protocolo é apenas uma das diversas formas de transmitir

os dados medidos pelo microcontrolador, sendo que diversas outras formas de codificações

podem ser implementadas para transmissão de dados de múltiplos sensores, dentre outras

aplicações.

Para implementação do protocolo de comunicação acima, o microcontrolador

STM32 da unidade sensora deverá ter configurado pelo menos:

• um pino de I/O configurado como saída do tipo PWM;
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• um Timer configurado para geração do sinal de saída PWM;

• um pino de I/O configurado como entrada do tipo PWM;

• um Timer configurado para capturar o sinal de entrada tipo PWM;

• seis pinos de I/O configurado como entrada ADC (um pino por sensor).

2.2.3 Modulação e Demodulação da Informação

Ambas modulações BFSK e OOK têm como portadora um sinal analógico se-

noidal e a informação a ser modulada está contida numa sequência de pulsos. Para

a unidade sensora, dispondo da informação previamente modulada em PWM, o sinal

PWM irá chavear o circuito transmissor que irá efetuar a segunda modulação, especi-

ficamente a modulação em frequência do tipo BFSK ilustrada na Figura 2.7a. Como

podemos observar, caso o sinal PWM esteja em nível lógico alto, a frequência da onda é

de um determinado valor, por outro lado, caso o sinal PWM esteja em nível lógico baixo,

a frequência da onda é de outro determinado valor.

a) b)

Figura 2.7: Esquema de Modulação Digital: a) em Frequência: BFSK (Binary Frequency
Shift Keying); b) em Amplitude : OOK (On-Off Keying).
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Dado um sinal BFSK com frequências das portadoras inferior 𝑓𝑙 e superior 𝑓ℎ e

uma taxa de transmissão de bits (pulsos) 𝑅𝑏, temos:

𝐵𝐵𝐹𝑆𝐾 = (𝑓ℎ +𝑅𝑏)− (𝑓𝑙 −𝑅𝑏) = (𝑓ℎ − 𝑓𝑙) + 2𝑅𝑏 (2.4)

A banda total 𝐵𝐵𝐹𝑆𝐾 , ilustrada na Figura 2.8a, ocupada pelo sinal BFSK, ex-

pressa em termos da diferença entre as portadoras (∆𝑓) e a taxa de transmissão de bits,

é dada por:

𝐵𝐵𝐹𝑆𝐾 = ∆𝑓 + 2𝑅𝑏) (2.5)

De forma análoga, para a unidade central, dispondo da informação previamente

modulada em PWM, o sinal PWM irá chavear o circuito transmissor que irá efetuar a

segunda modulação, especificamente a modulação em amplitude do tipo OOK ilustrada

na Figura 2.7b. Como podemos observar, caso o sinal PWM esteja em nível alto, o sinal

modulado é uma senoide, por outro lado, caso o sinal PWM esteja em nível baixo, o sinal

de saída não apresenta nível AC. Dado um sinal OOK com frequência da portadora 𝑓𝑜

e uma taxa de transmissão de bits (pulsos) 𝑅𝑏, temos uma banda total 𝐵𝑂𝑂𝐾 , ilustrada

pela Figura 2.8b, ocupada pelo sinal OOK de:

𝐵𝑂𝑂𝐾 = 2𝑅𝑏 (2.6)

Para ambos esquemas de modulação dupla, a taxa máxima de transmissão de

pulsos 𝑅𝑏 é calculada a partir da largura mínima do pulso PWM 𝜏𝑚𝑖𝑛. Em outras

palavras:

𝑅𝑏 =
1

𝜏𝑚𝑖𝑛
(2.7)

2.3 Análise do Enlace

A emissão ou irradiação de ondas eletromagnéticas no espaço é o processo de

transmissão, da energia eletromagnética ou da informação, de uma fonte para um local

remoto por intermédio da propagação. A antena é um dispositivo que possui a capacidade

de irradiar estas ondas de um meio guiado para um meio aberto ou espaço livre como o
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a) b)

Figura 2.8: Espectro de um sinal: a) BFSK; b) OOK.

ar [46]. A antena também consegue captar as ondas eletromagnéticas presentes no meio

aberto.

As características elétricas de uma antena são dependentes das dimensões elétri-

cas e da distribuição espacial das correntes induzidas na superfície (ou no volume) desta

antena. Resumidamente, para a irradiação ocorrer é necessário haver uma corrente va-

riante no tempo sob a superfície (ou volume) metálica da antena, obedecendo à teoria

eletromagnética. A corrente variante no tempo no que lhe diz respeito é gerada pela

aceleração ou desaceleração de cargas elétricas.

Para exemplificar o processo de irradiação, consideremos o sistema ilustrado na

Figura 2.9 que consiste da fonte senoidal, similar a um gerador de RF, que excita eletri-

camente uma linha de transmissão conectada a uma antena. Ao aplicar a tensão senoidal

na linha de transmissão, um campo elétrico é criado ao longo da linha. O campo elé-

trico então dá origem ao movimento ordenado das cargas livres do condutor da linha,

em outras palavras corrente elétrica. A corrente, por sua vez, proporciona um campo

magnético. Com a presença dos campos elétrico e magnético variantes no tempo, temos

então ondas eletromagnéticas propagando na linha de transmissão conectada à antena.
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Onda irradiada

Figura 2.9: Onda eletromagnética irradiada pela antena.

Uma vez que onda eletromagnética é irradiada pela antena, não é mais necessária

a presença de cargas elétricas para sustentar sua propagação no meio aberto a partir de

uma determinada região. Nesta região, denominada região de campo distante, as linhas

de campo elétrico formam um laço fechado, assim dispensando a presença de cargas.

Resumidamente, as cargas elétricas são necessárias para excitação dos campos elétrico e

magnético na antena, mas não para sustentar a propagação da onda no espaço após os

laços fechados do campo elétrico estejam formados.

Na região de campo distante, a onda eletromagnética irradiada pode se propagar

no espaço livre. A onda em questão pode também ser captada novamente por outra

antena receptora, obedecendo princípio similar ao de irradiação. A diferença é que para

a recepção, a onda propagante é que induz uma corrente variante na estrutura metálica

da antena. Com isso, forma-se um enlace para transmissão e recepção de energia ou

informações de maneira remota por intermédio de ondas eletromagnéticas.

O enlace, representado na Figura 2.10, é o meio para transmissão remota de

informações e energia por meio de ondas eletromagnéticas e antenas. A análise do enlace

de RF é um fator muito importante no desenvolvimento de sistemas de radiocomunicação,

especialmente, neste trabalho, onde a unidade de medição deve operar sem baterias. O

intuito de realizar esta análise para este projeto de pesquisa é de estimar a potência

recebida da unidade de medição a partir da potência emitida pela unidade central. A

potência recebida pela unidade é o ponto de partida para dimensionamento dos demais

circuitos da unidade sensora, cujo consumo é uma figura de mérito de suma importância

para esta dissertação.

Existe uma gama de parâmetros que influencia na atenuação da onda eletromag-
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Unidade central Unidade de medição

Figura 2.10: Enlace para transmissão de energia e informação.

nética durante o seu percurso de propagação. Assim, tornando complexa a predição da

potência de recepção com um alto grau de precisão. Portanto, são normalmente consi-

deradas apenas as principais variáveis de influência para ganho ou perdas no enlace. São

estas: distância entre antenas 𝑑; comprimento de onda 𝜆; e especificações das antenas

de transmissão e recepção.

Ademais, o tipo de trajeto da onda também influencia sobre as perdas no enlace.

Por exemplo, um trajeto entre transmissor e receptor constituído por obstáculos como

pessoas, residências, objetos pequenos, dentre outros, podem provocar reflexão, refração

e difração da onda. Tais fenômenos são mais difíceis de ocorrer em situação que o trajeto

é uma simples linha de visão direta. Neste trabalho, será considerado que o trajeto entre

a unidade central e a unidade de medição seja uma linha de visão direta. Partindo deste

pressuposto, será utilizado o modelo de propagação no espaço livre para predição da

potência do sinal de RF captada pela unidade de medição.

É evidente que as antenas empregadas para o enlace também contribuem para a

potência do sinal recebido, já que as antenas podem prover ganho ao sinal transmitido

ou recebido por elas. Ora, a antena possui a capacidade de focalizar a potência irradiada

em certas direções em detrimento de outras. Devido a esta capacidade denominada

diretividade, a antena consegue prover ganho mesmo sendo um elemento do tipo passivo.

Uma antena isotrópica não direciona a irradiação em determinada direção, pelo contrário,

irradia igualmente em todas as direções, atuando como uma fonte pontual. De fato, a

antena isotrópica é uma antena que não existe na prática, sendo puramente teórica e

usada como comparativo com uma antena real.

Neste cenário, baseada no modelo de propagação no espaço livre, a Fórmula de
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Friss (Equação 2.8) estabelece a relação entre potência recebida e transmitida para um

enlace:

𝑃𝑟

𝑃𝑡
= 𝐺𝑡𝐺𝑟(

𝜆

4𝜋𝑑
)2 (2.8)

Em que:

• 𝑃𝑟: Potência recebida em [𝑊 ];

• 𝑃𝑡: Potência transmitida em [𝑊 ];

• 𝐺𝑡: Ganho da antena transmissora em [1];

• 𝐺𝑟: Ganho da antena receptora em [1];

• 𝜆: Comprimento de onda em [𝑚];

• 𝑑: Distância entre antenas em [𝑚].

Temos ainda a atenuação do espaço livre 𝛼 expressa por:

𝛼 = (
4𝜋𝑑

𝜆
)2 (2.9)

Por meio da Fórmula de Friss é possível ter uma estimativa da disponibilidade de

potência e da limitação da distância de operação da unidade de medição. Esta fórmula

relaciona as potências recebida e transmitida entre duas antenas separadas por uma

distância suficientemente grande a ponto de garantir a condição de campo distante. Vale

destacar que a Equação de Friss é válida para condição de campo distante (𝑑 >> 𝜆). Para

este trabalho, foi empregado um fator de 10 para delimitar o campo distante (𝑑 > 10 ·𝜆).

Apesar de que a condição de campo distante (região de Fraunhofer) é calculada por:

𝑅 >
2𝐷2

𝜆
(2.10)

Em que 𝑅 é a distância radial em relação à antena, e 𝐷 é a maior dimensão da

antena.

Na área de telecomunicações é usual, e muitas vezes conveniente, realizar a análise

dos dados em escala logarítmica (em dB — Decibel). Logo, as equações acima são
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transformadas e utilizadas para calcular a potência recebida, 𝑃𝑟𝑑𝐵 e a atenuação do

espaço livre, 𝐴𝐸𝐿, ambas em dB, conforme Equação 2.11 e Equação 2.12 respectivamente.

𝑃𝑟𝑑𝐵 = 𝑃𝑡𝑑𝐵 +𝐺𝑡𝑑𝐵 +𝐺𝑟𝑑𝐵 + 20𝑙𝑜𝑔10(
𝜆

4𝜋𝑑
) [𝑑𝐵] (2.11)

𝐴𝐸𝐿 = 20𝑙𝑜𝑔10(
4𝜋𝑑

𝜆
) [𝑑𝐵] (2.12)

A análise do enlace utilizando a equações acima fica mais condizente com a

realidade quando as condições abaixo são respeitadas:

• 𝑑 ≫ 𝜆 de forma que as condições de campo distante sejam atendidas, senão a

Equação 2.12 pode ter como resultado uma atenuação negativa, o que é incoerente

com a fundamentação teórica. Como condição de campo distante, aqui iremos

considerar 𝑑 > 10 · 𝜆;

• As antenas do enlace estão igualmente polarizadas, alinhadas e posicionadas no

espaço livre sem obstruções ao longo do enlace;

• Ausência de interferências construtivas e/ou destrutivas por conta de multi-trajetos;

• As antenas estão devidamente casadas, logo a potência disponível 𝑃𝑡 é totalmente

entregue para a antena transmissora. Similarmente, a potência disponível na saída

da antena receptora é 𝑃𝑟;

• A frequência do enlace a ser analisado é de banda estreita. Assim, podemos con-

siderar apenas uma frequência para análise.

Percebe-se que as antenas adotadas para o enlace afetam as potências dos sinais

enviados ou captados. Neste trabalho, a frequência da onda está em torno de 433 MHz

inferindo em um comprimento de onda de 69,2 cm. Assim, considerando o fator de

10, o limiar de campo distante fica em torno de 6,9 metros. Já este limiar calculado

via Equação 2.10 é de aproximadamente 8,6 centímetros, considerando uma antena cuja

maior dimensão é 𝜆
4 .

Portanto, a região de operação pode ser de campo próximo ou de campo distante,

pois a distância de comunicação entre as unidades será de alguns metros. Logo, a predição
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da atenuação, em função da distância entre as antenas, pela Fórmula de Friss deve

apresentar certas discrepâncias. Mesmo assim, utilizou-se a Fórmula de Friss para ter

uma estimativa da potência disponível para a unidade sensora em função da distância

para a unidade central.

2.4 Transmissão e Recepção

O tipo de comunicação deve ser full-duplex com antena compartilhada devido à

necessidade de simultaneidade entre transmissão e recepção de energia e informação entre

a unidade central e a unidade de medição. Portanto, esta seção trata das estratégias de

separação entre transmissão e recepção dos transceptores. Dentre as diversas estratégias,

as mais comuns são o uso do: circulador; quase-circulador; e duplexador. A seguir, será

analisada a teoria de operação destes dispositivos. Para um bom entendimento da teoria

destes circuitos, é essencial ter o conhecimento prévio de matriz de espalhamento (matriz

𝑆) e o significado dos seus respectivos parâmetros 𝑆.

2.4.1 Análise do Circulador

Supondo um hexapolo com as impedâncias perfeitamente casadas em todas as

três portas, isto é 𝑆11 = 𝑆22 = 𝑆33 = 0, qualquer energia injetada numa porta deste

dispositivo será totalmente transmitida ou dissipada, mas não refletida. Os circuladores

são dispositivos não-recíprocos de três portas, em que os sinais injetados em uma porta

são transmitidos para a próxima porta em apenas uma direção, enquanto as demais

portas estão isoladas [47]. Assim, obedecendo ao sentido de circulação exemplificada

na Figura 2.11a, um circulador ideal além de ser não-dissipativo e apresentar todas as

portas adaptadas, possui também isolação infinita. Este nível de isolação implica em

coeficientes de transmissão direta e reversa distintos por conta da não-reciprocidade do

dispositivo: 𝑆13 = 𝑆21 = 𝑆32 = 1 e 𝑆12 = 𝑆23 = 𝑆31 = 0, respectivamente.

O quase-circulador tem o mesmo princípio de funcionamento do circulador, po-

rém no quase-circulador duas das três portas estão isoladas entre si em ambas direções

(idealmente 𝑆13 = 0). Portanto, o sinal é transferido da porta 1 à porta 2 e da porta 2 à

porta 3, entretanto nenhum sinal é transmitido entre as portas 1 e 3, como ilustrado na
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Figura 2.11b. Esta particularidade do quase-circulador é interessante para a aplicação

deste projeto, em que se deseja obter um elevado nível de isolação entre os sinais de

transmissão (TX) e recepção (RX) ao mesmo tempo que permite o fluxo de sinais da

porta TX à antena e da antena à porta RX. Quase-circuladores, que são dispositivos de-

signados primordialmente para operação em banda estreita, têm sido objeto de intensa

pesquisa nos últimos anos pelo potencial de ser aplicado em sistemas de telefonia móvel

da quinta geração (5G), para os quais são previstas a comunicação full-duplex numa

única frequência (In-Band Full-Duplex ) [48].

(a)

P1 P2

P3

(b)

'

P1 (TX) P2 (ANT)

P3 (RX)

Figura 2.11: Ilustração e respectiva matriz 𝑆 de um: a) circulador ideal e b) quase-
circulador ideal. Linhas pretas e vermelhas representam fluxo de potência entre portas:
permitido; e não permitido respectivamente.

As primeiras topologias de circuladores, para garantir a não-reciprocidade, apre-

sentam na sua construção materiais ferromagnéticos como ferrite [49]. De maneira geral,

os circuladores baseados neste material, no entanto, são incompatíveis com tecnologias

de circuitos integrados. Na literatura, há diversas topologias de quase-circuladores ativos

que usufruem da não-reciprocidade dos transistores para cancelar os sinais em determina-

das portas. Todavia, os quase-circuladores ativos apresentam desafios a serem vencidos

como alta figura de ruído e consumo elevado. O último desafio praticamente torna in-

viável o uso de quase-circuladores ativos para este trabalho justamente pela restrição de

potência disponível para a unidade de medição.

Por fim, há também quase-circuladores passivos não-magnéticos baseados em

acopladores: do tipo anel [50]; e direcional [51], por exemplo. O circulador baseado

em acoplador em anel é ilustrado na Figura 2.12a. Tal acoplador é uma rede de quatro

portas sendo composto basicamente por um divisor de potência em fase e um combinador
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de potência defasado em 180°.

Exemplificando o funcionamento do circuito: ao aplicar um sinal de entrada na

porta 1, a potência é dividida igualmente para as duas saídas, portas 2 e 3, considerando

que o acoplador seja do tipo híbrido (3 dB), enquanto a quarta porta permanece isolada.

Neste caso, não há defasamento entre os sinais de saída. Já para a situação em que

os sinais são injetados simultaneamente na segunda e terceira porta, observa-se que na

porta 1 (
∑︀

) os sinais injetados são combinados e o defasamento entre os mesmos não

se altera. Já na porta 4 (∆), os sinais injetados também são combinados, contudo, a

diferença de fases entre os mesmos é acrescida de 180°.

A matriz 𝑆 desse acoplador é expressa pela Equação 2.13. O circulador baseado

em acoplador do tipo anel é obtido ao adicionar uma carga com impedância 𝑍𝑜 na

porta 3 do acoplador em anel como pode ser observado na Figura 2.12b. A impedância

característica 𝑍𝑐 das linhas de transmissão que constituem o acoplador em anel é de
√
2𝑍𝑐.

𝑆𝑎𝑛𝑒𝑙 =
−𝑗√
2

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

0 1 1 0

1 0 0 −1

1 0 0 1

0 −1 1 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(2.13)

Já os acopladores direcionais são quadripolos designados em distribuir a potência

de entrada para diferentes saídas em proporções (usualmente) bem distintas. Como

pode se observar, para o acoplador direcional representado na Figura 2.12a, dada uma

potência de entrada 𝑃𝑖𝑛 na porta 1, a maior parcela da potência é transferida a porta 2,

uma pequena parcela é acoplada à porta 3, e a porta 4 é idealmente isolada.

A Figura 2.12b mostra a implementação de acoplador direcional com linhas de

transmissão paralelas e capacitores discretos para acoplamento [52]. Assumindo que o

valor da reatância do capacitor 𝐶𝑐 é muito maior do que a impedância característica 𝑍𝑐

( 1
𝑤𝐶𝑐

≫ 𝑍𝑐), temos:

(𝑤𝑍𝑐𝐶𝑐)
2

1 + (𝑤𝑍𝑐𝐶𝑐)2
= 10

−𝐶𝐹
10 (2.14)
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Figura 2.12: a) Acoplador em anel e b) circulador baseado em acoplador em anel.

P1
(Input)

P4
(Isolated)

P2
(Through)

P3
(Coupled)

a) b)

P1

P4

P2

P3

Figura 2.13: Acoplador Direcional: a) Representação e b) implementação via linhas de
transmissão paralelas e capacitor discreto para acoplamento.

Sendo 𝐶𝐹 o fator de acoplamento em decibéis (dB). Fazendo a consideração,

para o caso de nível de acoplamento muito baixo, de que o fator (𝑤𝑍𝑐𝐶𝑐)
2 tem valor

muito baixo se comparado à unidade, temos a equação Equação 2.15. A Figura 2.14

exibe o circulador implementado via acoplador direcional. Observe que uma carga de
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impedância variável (carga com reatância indutiva ou capacitiva) foi adicionada à porta

isolada, para maximizar a isolação entre transmissão (TX) e recepção (RX).

𝐶𝑐 ≈
1

𝑤𝑍𝑐
(10

−𝐶𝐹
10 ) (2.15)

P1
(TX)

P3
(RX)

P2
(ANT)

Carga

Figura 2.14: Circulador implementado via Acoplador Direcional.

Esta topologia de circulador, apesar de apresentar uma perda por inserção muito

baixa na transmissão, o que é interessante, acaba sendo impraticável o seu uso para este

trabalho pelo fato da perda por inserção na recepção ser consoante o fator de acopla-

mento. Resumidamente, as perdas na recepção são consideráveis, o que vai de encontro

a questão de restrição de energia.

Outras topologias de quase-circuladores passivos não-magnéticos envolvem a téc-

nica de modulação espaço-temporal [48, 53, 54]. Apesar do potencial destes recentes

trabalhos, a complexidade de implementação e a necessidade de sinais de excitação para

efetuar a técnica de modulação tornam-nos não atrativos para este trabalho. Portanto,

dentre as topologias de circuladores e quase-circuladores, o circulador baseado em aco-

plador em anel é a mais adequada para o uso neste projeto de radiotransceptor.

Vale ressaltar que pode ser empregado a conversão de linhas de transmissão

para componentes discretos como pode ser visto na Figura 2.15. Essa estratégia pode

ser interessante, em especial, quando a frequência de operação não é muito elevada.

Ora, para implementação do circuito com parâmetros distribuídos, em frequências mais

baixas, as linhas de transmissão apresentam comprimentos consideráveis, aumentando o

tamanho do circuito. Apesar de 433 MHz está na faixa de UHF (Ultra High Frequency —

Frequência muita alta), em comparação com outras frequências na ordem de giga hertz,
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a frequência de 433 MHz é relativamente baixa.

(a) (b)

(c) (d)

Figura 2.15: Linha de Transmissão (parâmetros distribuídos) e seus equivalentes circuitos
a parâmetros concentrados.

Apesar da simplicidade no dimensionamento do circulador baseado em acoplador

em anel, as perdas por inserção de 3 dB (metade da potência), seja na transmissão

ou na recepção, é um ponto negativo a ser considerado para o projeto. Em termos de

arquitetura do radiotransceptor, como alternativa aos circuladores e quase-circuladores,

temos o circuito duplexador para viabilizar a comunicação full-duplex com uma única

antena.

2.4.2 Análise do Duplexador

Uma maneira comum para separar os sinais indesejáveis do sinal de interesse,

selecionando o último, se dá por meio da implementação de filtros. Filtros elétricos são

redes de duas portas seletivas em frequência, isto é, redes com capacidade de atenuar

sinais de frequência indesejadas ao passo que permite a passagem sinais de frequência de

interesse. Quanto a sua concepção, os filtros podem ser classificados como: ativo, quando

o filtro é constituído de elementos ativos como transistores e amplificadores operacionais;

ou passivos, quando o filtro é uma rede 𝑅𝐿𝐶 (resistor, indutor, capacitor) e/ou linhas

de transmissão.

Em termos do tipo de seletividade, os filtros podem ser classificados como passa-

baixas, passa-altas, passa-faixa, rejeita-faixa e passa-tudo. Um filtro passa-faixa sele-



37 2.4. Transmissão e Recepção

ciona sinais de frequências que estão em uma faixa intermediária denominada banda

passante, enquanto rejeita qualquer sinal que esteja fora da banda passante, ou seja,

dentro da banda de rejeição. Para um filtro passa-faixa ideal, a atenuação nas bandas

passante e de rejeição são nula e infinita, respectivamente.

Diante da capacidade dos filtros em selecionar sinais desejados, alternativamente

ao uso de quase-circuladores, há a possibilidade da implementação de duplexadores para

separar os sinais de transmissão e recepção. O duplexador, exibido na Figura 2.16a, é um

hexapolo que consiste em dois filtros passa-faixas, sendo um designado para transmissão

e outro para recepção.

Assim, o filtro passa-faixa TX permite a passagem do sinal transmitido de frequên-

cia 𝑓𝑇𝑋 da porta 2 para antena e rejeita os demais sinais, aqui incluso também o sinal

recebido de frequência 𝑓𝑅𝑋 , como mostra a Figura 2.16b. Similarmente, o filtro passa-

faixa RX permite a passagem do sinal recebido de frequência 𝑓𝑅𝑋 captado pela antena

para a porta 3, e rejeita os demais sinais inclusive o sinal transmitido de frequência 𝑓𝑇𝑋 ,

como exibe a Figura 2.16c.

(c)

(a)

(b)

2

3

ANT

PORTA RX

PORTA TX

1

2

3

ANT

PORTA RX

PORTA TX

1

2

3

ANT

PORTA RX

PORTA TX

1

Figura 2.16: a) Duplexador para transmissão e recepção simultânea de sinais com única
antena compartilhada; b) transmissão de sinal; recepção de sinal.

Percebe-se a capacidade do duplexador de isolar o transmissor ao receptor, sendo

que ambos compartilham da mesma antena, desempenhando papel similar ao quase-

circulador. Outra semelhança entre os dois circuitos é que os filtros RF e, por consequên-



Capítulo 2. Fundamentação Teórica 38

cia, os duplexadores também são analisados por meio de suas matrizes de parâmetros 𝑆.

Entretanto, há algumas diferenças na matriz de espalhamento do duplexador. Pelo fato

de sua implementação ser por meio de dois filtros operantes em duas faixas de frequências

distintas, um duplexador ideal apresenta então duas matrizes 𝑆, uma para frequência de

transmissão 𝑓𝑇𝑋 e outra para frequência de recepção 𝑓𝑅𝑋 , como mostra a Figura 2.17.

Observa-se na matriz 𝑆𝑓𝑇𝑋
que apenas os coeficientes de transmissão 𝑆12 e 𝑆21

são iguais à 1, enquanto os demais coeficientes de transmissão são nulos. Da mesma

forma, apenas os coeficientes de transmissão 𝑆13 e 𝑆31 são iguais à 1 na matriz 𝑆𝑓𝑅𝑋
, ao

mesmo tempo que os demais coeficientes de transmissão são nulos. Em ambas matrizes

S, os coeficientes de transmissão 𝑆23 e 𝑆32 são iguais a 0 por dizer respeito à isolação

entre os canais TX e RX. O coeficiente de reflexão 𝑆11 também é nulo nas duas bandas

passantes.

O principal detalhe a ser notado nas duas matrizes se refere aos coeficientes de

reflexão 𝑆22 e 𝑆33. Estes apresentam valor igual a 0 na sua banda passante, 𝑓𝑇𝑋 e 𝑓𝑅𝑋

respectivamente, e valor igual a 1 na sua banda de rejeição. Aqui reside o principal

desafio na concepção do duplexador. Ora, sabe-se que um filtro passivo é uma rede

recíproca. Isto implica em uma matriz S simétrica, com 𝑆12 = 𝑆21 e 𝑆13 = 𝑆31. Como

os dois filtros estão interligados por ambos estarem conectados à antena, podem ocorrer

interferências entre os sinais transmitido e recebido ou alterar totalmente a resposta do

filtro.

Para evitar isso, idealmente os filtros elétricos devem se comportar como chave

aberta quando seu sinal de entrada estiver fora de sua banda passante, exemplificado

na Figura 2.16. Por esta razão os coeficientes de reflexão 𝑆22 e 𝑆33 são iguais a 1 nas

frequências de recepção (RX) e transmissão (TX) respectivamente. Resumidamente,

quando o sinal não estiver na banda passante do respectivo canal, tal canal deve se

comportar como uma chave em aberto a fim de impedir que qualquer potência fora da

banda passante seja transmitida para outro canal de maneira indesejada.

De fato, do ponto de vista conceitual, é viável a utilização de filtros passa-faixa

para separar os sinais de transmissão e recepção, como mencionado anteriormente. Entre-

tanto, foi apresentado o conceito do duplexador a partir de filtros ideais, não-realizáveis.

Ora, a resposta de um filtro passa-faixa real apresenta perdas ao longo da banda passante
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Figura 2.17: Duplexador e suas matrizes S para recepção e transmissão.

e faixas de transições entre a banda passante e a banda de rejeição. Logo, estas não-

idealidade dificultam a implementação do duplexador, especialmente quando o mesmo

é projetado para separar canais com frequências muito próximas como a qual se aplica

este trabalho.

Aqui, os dois canais do duplexador devem apresentar, na banda estreita de 433

MHz, uma alta isolação entre os canais TX e RX, baixa perda de inserção para transmis-

são sinais de frequência 𝑓𝑇𝑋 e de maneira similar baixa perda de inserção para recepção

sinais de frequência 𝑓𝑅𝑋 . Devido aos desafios de implementar um duplexador que aten-

dam a esses requisitos de projeto, para estabelecer a comunicação full-duplex com uma

única antena, o circulador em anel foi escolhido para ser implementado. O Apêndice A

detalha toda a metodologia para dimensionamento do duplexador.

2.5 Receptor — Conversão de Energia e Decodificação da

Informação Simultâneos

Como citado anteriormente, é esperado que a unidade sensora ao captar o sinal

de recepção não somente utilize da energia eletromagnética para gerar uma tensão DC

(Direct Current), mas também realize a demodulação do sinal recebido. Desta maneira, o

conceito de Transmissão de Informação e Transferência de Energia Simultâneas (SWIPT

— Simultaneous Wireless Information and Power Transfer) será adotado pra o circuito

receptor [42, 55, 56]. Para tal, existem diversas formas de implementar SWIPT, mas

podemos classificar esses métodos de basicamente duas formas: Divisão do Tempo (TS
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— Time Splitting); e Divisão de Potência (PS — Power Splitting). A Figura 2.18 exibe

ambas as técnicas.

b)

Conversão da Energia RF Decodificação
da Informação

Conversão da Energia
RF

Decodificação
da Informação

Fonte

Divisor de Potência

a)

Figura 2.18: Técnicas de SWIPT: a) Divisão do Tempo (TS — Time Splitting); b)
Divisão de Potência (PS — Power Splitting).

A técnica de Divisão do Tempo consiste em, dado período 𝑇 , uma parcela do

tempo (𝛼 · 𝑇 ) é destinada ao receptor realizar transferência de potência, enquanto o

resto do período ((1− 𝛼) · 𝑇 ) é reservada à transmissão da informação. Sendo 𝛼 o fator

de Divisão por Tempo. Percebe-se que a maior parte do período, é reservada à conversão

de energia, devido à restrição de energia que muitos radiotransceptores possuem.

Já a técnica de Divisão de Potência, dado um sinal de entrada com determinado

nível de potência 𝑃𝑖𝑛, uma parcela dessa potência é destinada ao circuito referente a

transferência de potência ((1−𝜌) ·𝑃𝑖𝑛), enquanto a potência restante (𝜌 ·𝑃𝑖𝑛) é reservada

para a transmissão da informação, sendo 𝜌 o fator de Divisão por Potência.

De fato, comumente destina-se a maior parte da energia para conversão de ener-

gia, pois, os circuitos demoduladores por natureza possuem níveis de sensibilidade maio-

res do que conversores RF-DC, além do fato de que, novamente, há a questão da restrição

de energia. O objetivo aqui é maximizar a energia disponível para o conversor RF-DC ao

passo que o demodulador recupere o sinal. Empregando essa técnica de divisão para o

receptor, o sinal modulado em PWM-OOK pode ser otimizado no sentido de minimizar
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o período sem potência para transmissão de informação, similar a [57].

Uma maneira de implementar SWIPT, mais especificamente com a técnica de

Divisão de Potência é por meio de acoplador direcional apresentado na Subseção 2.4.1.

O acoplador empregado como um bloco do receptor é exibido na Figura 2.19. Dis-

pondo deste acoplador, temos que a maior parcela da potência de entrada na porta 𝑃1

é transferida à porta 𝑃2 destinada ao conversor RF-DC, enquanto uma parcela mínima

da potência é acoplada à porta 𝑃3, que diz respeito ao circuito demodulador. Para este

trabalho, foi adotado a divisão por potência devido à simplicidade de implementação.

P1
(RX)

P3
(Demodulador)

P2
(Conversor RF-DC)

Figura 2.19: Implementação de SWIPT via acoplador direcional.

2.5.1 Retificador RF — Conversão de Energia RF

Ondas mecânicas provenientes do vento, som e vibrações, calor e ondas eletromag-

néticas (RF e luz solar) são alguns exemplos de fontes de energia. Em muitas ocasiões,

o principal intuito em captar a energia externa é de convertê-la em energia elétrica [58].

A energia elétrica então pode ser empregada para alimentar eletricamente sistemas ou

dispositivos elétricos como um radiotransceptor.

Exemplificando alguns mecanismos de colheita e conversão de energia, temos

a energia eólica, onde turbinas eólicas são equipamentos utilizados para conversão da

energia do vento em energia elétrica. A hélice é rotacionada conforme o vento e a

energia mecânica rotacional proveniente do movimento das hélices é transferida ao rotor
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de um motor elétrico mediante caixas de redução. Devido à rotação do rotor, por meio

do fenômeno de indução eletromagnética, a energia rotacional é transformada em energia

elétrica.

Já para energia solar, os painéis solares construídos com fotodiodos desempenham

o papel de captação e conversão de energia por intermédio do efeito fotovoltaico. Tal

efeito consiste na excitação elétrica por parte do fotodiodo ao ser exposto à luz visível,

onde a colisão dos fótons, equivalente às partículas de luz solar, com os átomos da

superfície fotodiodo tem por consequência a emissão de elétrons.

No caso da captação de energia de ondas eletromagnéticas, a fonte RF emite

radiação eletromagnética intencionalmente ao dispositivo eletrônico, diferentemente da

luz do sol. É possível então controlar tanto o nível de potência quanto ao espectro desig-

nado à radiação eletromagnética. Com isso, pode-se utilizar de sistemas de energia de

RF onde a energia solar não é suficiente ou é de difícil acesso pelos meios tradicionais.

A irradiação energia eletromagnética na frequência de radiofrequências possui também

a capacidade de contornar obstáculos e atravessar alguns tipos de materiais, outra van-

tagem a ser observada em relação à energia solar. Pode-se também coletar energia dos

sinais de RF no ambiente gerados por outras fontes. Alguns exemplos de sinais RF são

sinais de rádio, Bluetooth e Wi-Fi.

Nos últimos anos houve um aumento significativo de pesquisas acerca de siste-

mas sem fio para captação e conversão de energia de RF. Em outras palavras, sistemas

capazes de captar a energia referente aos sinais de radiofrequência e convertendo-a em

energia elétrica. Com este sistema, o dispositivo pode se tornar autônomo quanto à

alimentação elétrica, de forma que o mesmo pode funcionar sem a necessidade de troca

de baterias ou similares [59]. Esses sistemas podem ser explorados em arquiteturas de

radiotransceptores. Aqui será detalhado o bloco chave para conversão de energia de RF

em energia elétrica: o retificador RF.

Retificadores de RF também denominados de conversores RF-DC, podem ser

implementados via capacitores e diodos Schottky, cuja tensão de limiar (threshold) 𝑉𝑡ℎ é

baixa. A Figura 2.20 ilustra o retificador de topologia dobrador de tensão. Tal conversor

RF-DC é constituído de dois circuitos: o primeiro provê uma tensão de referência 𝑉𝑟𝑒𝑓 ,

na literatura este circuito é nomeado como clamping [60]; e o retificador de meia-onda.
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O circuito retificador de meia-onda atua convertendo o seu sinal de entrada em uma

tensão de saída DC.

Figura 2.20: Retificador RF dobrador de tensão.

Clamping Retificador 

de meia-onda

Com o intuito de simplificar a análise, serão desprezadas as variações da resistên-

cia dos diodos. Com o mesmo intuito, são consideradas também que as quedas de tensão

𝑉𝑡ℎ em todos os diodos são iguais e que o tempo de (des)carregamento dos capacitores é

nulo, ou seja, o regime estacionário é atingido instantaneamente.

Durante o semi-ciclo negativo do sinal de entrada 𝑉𝑖𝑛, o diodo 𝐷1 conduz uma vez

que a tensão em seus terminais se torne maior que a tensão de limiar 𝑉𝑡ℎ, apresentando

então uma queda de tensão. Já o capacitor 𝐶1 irá se carregar até atingir a tensão abaixo:

𝑉𝐶1 = 𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑡ℎ (2.16)

Onde 𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 representa a tensão de pico de 𝑉𝑖𝑛. Observa-se que durante o semi-

ciclo negativo, o diodo 𝐷2 não conduz. Já durante o semi-ciclo positivo, o diodo 𝐷1

não conduz, ao mesmo tempo que o diodo 𝐷2 conduz gerando uma queda de tensão. A

tensão de entrada é somada a tensão do capacitor 𝐶1. Portanto, a tensão de referência

𝑉𝑟𝑒𝑓 que também é a tensão de saída do circuito de clamping é expressa por:

𝑉𝑟𝑒𝑓 = 𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 + 𝑉𝐶1 = 2 · 𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑡ℎ (2.17)

O capacitor 𝐶2 é acoplado na saída do retificador com o papel de filtrar eventuais

oscilações (ripple) da tensão DC de saída. Devido à queda de tensão do diodo 𝐷2, a

tensão de saída 𝑉𝑜𝑢𝑡, desprezando-se o ripple, é dada por:



Capítulo 2. Fundamentação Teórica 44

𝑉𝑜𝑢𝑡 = 𝑉𝑟𝑒𝑓 − 𝑉𝑡ℎ = 2(𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑡ℎ) (2.18)

É notável pela Equação 2.18 que a tensão de limiar 𝑉𝑡ℎ tem grande impacto no

desempenho do circuito, no que diz respeito à eficiência e à sensibilidade. Ora, a diferença

entre a amplitude do sinal de RF na entrada e a tensão de limiar está diretamente

relacionada com o nível do sinal DC da saída. Para aplicações de potência elevadas, a

queda de tensão dos diodos pode até mesmo serem desprezadas. Contudo, em condições

de potência reduzida a qual este trabalho se aplica, a queda de tensão 𝑉𝑡ℎ pode estar na

mesma ordem de grandeza que 𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥, ou ainda ser suficientemente elevada tornando

impraticável o funcionamento do circuito.

O retificador dobrador normalmente apresenta bom desempenho, com baixas

perdas e alta eficiência, devido ao baixo número de componentes presentes no circuito.

Caso seja necessário que o conversor RF-DC proporcione nível de tensão maior na saída

para alimentar um certo dispositivo, retificadores multiestágios podem ser empregados

para aumentar o valor da tensão DC de saída.

Os retificadores multiestágios comumente usados são os do tipo Dickson e Greina-

cher. A Figura 2.21 ilustra circuitos dobradores em cascata (Dickson). Já a Figura 2.22

mostra o retificador Dickson de dois estágios. Observa-se que a tensão DC de saída do

estágio anterior provê uma nova tensão de referência ao estágio seguinte, permitindo que

o estágio seguinte então multiplique ainda mais o valor da tensão. Desprezando-se o

ripple de tensão, a tensão de saída para um retificador Dickson de 𝑁 estágios é expressa

por:

𝑉𝑜𝑢𝑡 = 2𝑁(𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑡ℎ) (2.19)

O modelo de Greinacher com retificadores dobradores conectados em paralelo é

uma alternativa ao modelo de Dickson cujas conexões são em série. O modelo Greinacher

é baseado no retificador de onda completa. Este retificador é constituído de dois retifi-

cadores dobradores dispostos simetricamente como ilustrada na Figura 2.23. A tensão

de saída do retificador de onda completa, desprezando o ripple, é expressa por:
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Figura 2.21: Ilustração do Retificador Dickson multiestágios.

1º estágio

2º estágio

3º estágio

Nº estágio

...

Figura 2.22: Retificador Dickson de 2 estágios.

1º estágio
2º estágio

𝑉𝑜𝑢𝑡 = 4(𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑡ℎ) (2.20)

O retificador Greinacher propriamente dito é basicamente o retificador de onda

completa cascateado, similar Figura 2.24a. O rearranjo de capacitores levam ao retifi-

cador Greinacher modificado exibido na Figura 2.24b. Esse rearranjo tem o intuito de

que todos os diodos retificadores sejam excitados com o mesmo nível de sinal de entrada,

consequentemente obtendo uma melhor performance. A tensão de saída do retificador

Greinacher de 𝑁 estágios, desprezando o ripple, é dada por:
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𝑉𝑜𝑢𝑡 = 4𝑁(𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑡ℎ) (2.21)

Figura 2.23: Retificador de Onda Completa.

1

Figura 2.24: Retificador Greinacher de 2 estágios: a) normal e b) modificado.

1º estágio

2º estágio

a)  Cascateamento Direto

1º estágio

2º estágio

b)  Rearranjo de capacitores

Majoritariamente diodos Schottky são utilizados nos conversores RF-DC, em es-

pecial em circuitos implementados via componentes discretos, pelo fato de apresentaram

baixa sensibilidade a variação de temperatura, alta velocidade de comutação e princi-

palmente baixa tensão de limiar. Alternativamente aos diodos Schottky, em circuitos

integrados (CI) são empregados transistores em conexão diodo, isto é dreno e porta co-

nectados diretamente. Isso se deve as dificuldades em confeccionar diodos Schottky em

CI, devido à complexidade do componente, e sua baixa compatibilidade com tecnologias

comumente usadas como a tecnologia CMOS.
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A Figura 2.25 exibe um conversor RF-DC implementado via transistores em

conexão diodo. Este tipo de implementação não costuma ser muito eficiente, já que é

comum que os transistores do tipo MOSFETs apresentem uma queda de tensão associada

diretamente à tensão de limiar 𝑉𝑡ℎ maior em comparação aos diodos Schottky. Alter-

nativamente, técnicas baseadas em circuitos de compensação de tensão limiar [61, 62]

e cancelamento interno da tensão de limiar [63, 64], visam contornar a limitação de

transistores em conexão diodo.

Figura 2.25: Conversor RF-DC via transistores em conexão diodo

Aqui foram apresentadas algumas arquiteturas de circuitos retificadores. Con-

forme os requisitos de projeto, qualquer uma dessas topologias pode ser utilizada vi-

sando, através da energia provenientes das ondas eletromagnéticas, fornecer uma tensão

DC aproximadamente constante. Como a implementação da unidade sensora será feita

com componentes discretos, a topologia com diodos Schottky foi escolhida. Ademais, a

saída do retificar desejada é não-balanceada, descartando assim os retificadores do tipo

Greinacher. Portanto, o Retificador RF dobrador de tensão é a topologia inicialmente

escolhida para projeto.

Os principais parâmetros do retificador para avaliação de seu desempenho são:

eficiência, sensibilidade, tensão de saída [58]. A eficiência de conversão 𝜂𝑐 é a proporção

entre a potência DC entregue à carga na saída 𝑃𝑜𝑢𝑡 e a parcela da potência RF de entrada

não refletida, conforme Equação 2.22.



Capítulo 2. Fundamentação Teórica 48

𝜂𝑐 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛 − 𝑃𝑟𝑒𝑓
(2.22)

Sendo 𝑃𝑖𝑛 e 𝑃𝑟𝑒𝑓 as potências incidente e refletida respectivamente. Este parâ-

metro é o principal indicativo de eficiência do retificador. Na prática, a eficiência de

conversão nunca será total por conta das perdas por não-linearidades dos diodos, fugas

de corrente e efeitos parasitas.

Já a eficiência total 𝜂𝑜 é dada pela Equação 2.23. Aqui podemos observar que a

eficiência total também inclui perda de potência por reflexões da onda incidente proveni-

ente de um descasamento de impedância entre a fonte e o circuito retificador. Portanto,

a eficiência total é inferior à eficiência de conversão.

𝜂𝑜 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛
(2.23)

A sensibilidade é a mínima potência incidente 𝑃𝑚𝑖𝑛 necessária para que o con-

versor RF-DC opere conforme as especificações pré-definidas, como, por exemplo, deter-

minada amplitude da tensão DC na saída. A sensibilidade e a eficiência de conversão

são parâmetros de relação inversa. A operação do retificador com a mínima potência

possível ocasiona em uma eficiência menor, visto que a eficiência tende a aumentar com

o aumento da potência de entrada e amplitude de tensão na entrada. A sensibilidade é

medida em dBm e expressa pela Equação 2.24, sendo 𝑃𝑚𝑖𝑛 dado em mW.

𝑆𝑒𝑛𝑠 = 10𝑙𝑜𝑔
(︀
𝑃𝑚𝑖𝑛[𝑚𝑊 ]

)︀
[𝑑𝐵𝑚] (2.24)

Vale ressaltar que os parâmetros do retificador aqui citados são sensíveis à carga

na saída que deverá ser otimizada com o intuito de tanto harmonizar as figuras de mérito

quanto atender às especificações de projeto. A tensão de saída do conversor normalmente

é um requisito de projeto, visto que esta costuma ser determinada consoante as caracte-

rísticas da carga. De maneira a garantir uma tensão DC fixa, adiciona-se um regulador

de tensão logo na saída retificador. Como o regulador ocasiona uma queda de tensão, é

interessante o uso de reguladores de baixa queda de tensão (LDO — Low-dropout) para

minimizar tal efeito.
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Por fim, podemos destacar a importância da rede de adaptação de impedância

para otimizar o desempenho do conversor RF-DC que prover simultaneamente o ca-

samento de impedância, ocasionando na diminuição das perdas por reflexão, quanto o

ganho de tensão. Com este ganho, a amplitude da tensão de entrada 𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥 aumenta,

e por conseguinte têm-se um aumento da eficiência e uma tensão DC na saída maior. A

rede de adaptação deve ser projetada somente após definir a carga ótima, pois a impe-

dância do conversor RF-DC é altamente sensível à carga na saída. A Figura 2.26 exibe

um conversor RF-DC de dois estágios com uma rede de adaptação na entrada e regulador

de tensão na saída.

Figura 2.26: Retificador RF com rede de adaptação de impedância na entrada e regulador
de tensão na saída.

Rede de 

adaptação

Regulador 

de tensão Carga

2.5.2 Detector de Envoltória — Decodificação da Informação

É esperado que o sinal recebido pela unidade medição esteja modulado em ampli-

tude, mais especificamente o esquema de modulação adotado é o OOK (On-off Keying).

Um circuito capaz de atuar como demodulador em amplitude é o detector de envoltória,

exibido na Figura 2.27a, [65, 66, 67].

Dado o sinal de entrada 𝑉𝑖𝑛 modulado em OOK (como ilustra a Figura 2.27b),

durante o semi-ciclo positivo o diodo 𝐷 conduz, permitindo que o capacitor 𝐶 se carregue

até a tensão de pico do sinal de entrada 𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥. Enquanto a amplitude do sinal de

entrada fique menor do que a tensão do capacitor 𝑉𝐶 , o diodo para de conduzir e o

capacitor então se descarrega através do resistor 𝑅.

A taxa de descarregamento é conforme a constante de tempo 𝜏 = 𝑅𝐶. Esse
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processo de carregamento do capacitor se repete a cada ciclo positivo. Desta forma, eli-

minando a portadora e recuperando a mensagem modulada, como mostra a Figura 2.27c.

Figura 2.27: a) Circuito Detector de Envoltória; b) formas de ondas: sinal OOK 𝑉𝑖𝑛 e
sinal PWM modulado 𝑉𝑚𝑜𝑑; c) formas de ondas: sinal OOK 𝑉𝑖𝑛 e sinal PWM demodulado
𝑉𝑜𝑢𝑡

(a)

(b) (c)

Devido ao descarregamento, a tensão de saída 𝑉𝑜𝑢𝑡 apresenta uma variação ripple.

Esse ripple de tensão 𝑉𝑟𝑖𝑝𝑝𝑙𝑒 pode ser calculada por:

𝑉𝑟𝑖𝑝𝑝𝑙𝑒 =
𝑉𝑖𝑛,𝑚𝑎𝑥

2𝑓𝑐𝑅𝐶
(2.25)

Sendo 𝑓𝑐 a frequência da portadora. Note que essa variação pode ser dimi-

nuída ao aumentar o valor da capacitância 𝐶. Contudo, se aumentado em demasia,

o circuito perderá a capacidade de recuperar a mensagem devido à resposta lenta de

(des)carregamento. Em termos gerais, dada um banda em frequência 𝐵 referente ao

sinal de mensagem 𝑚(𝑡), a constante de tempo 𝜏 = 𝑅𝐶 deve estar conforme a expressão

abaixo:

1

2𝜋𝑓𝑐
<< 𝜏 <

1

2𝜋𝐵
(2.26)
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2.6 Transmissor

2.6.1 Oscilador RF

Oscilador RF e amplificador de potência (PA) são dois blocos presentes em ar-

quiteturas de transmissores, sendo que pelo menos um dos blocos costuma ser também

responsável pela modulação da informação. A partir de uma fonte DC, os amplificadores

de potência dão ganho ao sinal RF de baixa potência com o intuito de compensar as per-

das durante a radiotransmissão. Já os osciladores são utilizados em diversas aplicações

de RF, tanto para o transmissor quanto ao receptor, com a função de gerar um sinal de

referência senoidal com alta pureza espectral [68].

Como citado anteriormente, é conveniente explorar topologias de maior simpli-

cidade para concepção de radiotransceptores destinadas à rede de sensores, em especial

para aplicações de curtas distâncias e que possam ser alimentadas a partir da capta-

ção de energia. Neste contexto, tem-se a redução de consumo como um fator crítico

de projeto e para contornar esta questão, estratégias como reutilização de blocos ou

compartilhamento de funções num radiotransceptor são bem vistas [39].

Para exemplificar, na Figura 2.28 consta três topologias de transmissores diretos.

O ponto em comum em todas as arquiteturas é a presença do oscilador que recebe

diretamente o sinal modulante. O transmissor exibido na Figura 2.28a apresenta três

estágios, sendo o primeiro o oscilador, o segundo um pré-amplificador (driver) e por

último um amplificador de potência. Caso, o oscilador consiga prover um sinal com

potência adequada, o uso pré-amplificador é dispensável conforme Figura 2.28b. Neste

caso, o oscilador RF atua como oscilador de potência.

Ou ainda, o transmissor direto consiste apenas em um oscilador de potência,

similar Figura 2.28c. Nota-se que o oscilador de potência em questão desempenha papel

tanto de modulador quanto de amplificador. Neste trabalho, a topologia do transmissor

direto empregada é a última, Figura 2.28c, pelo fato do transmissor ser constituído de

apenas um bloco. Com isso, espera-se consumo e área reduzido em comparação a outras

topologias aqui apresentadas.

O conceito básico de um oscilador é demonstrado a partir de um ressonador em
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(a)

PAPA

Oscilador
RF

Pré-
amplificador

Amplificador
de Potência

(c)

Oscilador
RF

PA

Oscilador
RF

Amplificador
de Potência

(b)

Figura 2.28: Transmissores Diretos

paralelo. Os elementos reativos, indutor (𝐿) e capacitor (𝐶), associados em paralelo,

formam um sistema de segunda ordem com potencial de apresentar comportamento

oscilatório. Para que o sistema de fato oscile é necessário que as perdas sejam nulas ou

que seja adicionada energia ao sistema para compensar as perdas.

É observado que capacitores e indutores reais apresentam perdas, representado

na Figura 2.29a por 𝑟𝑖, e fatores de qualidade finitos. Logo, na prática, mesmo um

circuito 𝐿𝐶 dissipa energia via resistências internas, assim atenuando o sinal oscilante.

(a) (b) (c)
Figura 2.29: a) Rede 𝐿𝐶 ; b) Rede 𝐿𝐶 excitada por um pulso de corrente 𝑖𝛿(𝑡); c)
Resposta ao impulso 𝑉𝑜𝑢𝑡(𝑡).
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Dado um pulso de corrente (𝑖(𝑡) = 𝑖𝛿(𝑡)) como fonte, ilustrado na Figura 2.29b,

têm-se uma tensão senoidal 𝑉𝑜𝑢𝑡(𝑡), cuja amplitude decai exponencialmente como exibido

na Figura 2.29c e demonstrado pela Equação 2.27. O pulso de corrente representa o

próprio ruído inerente ao sistema:

𝑉𝑜𝑢𝑡(𝑡) =

√
2

𝐶
𝑖𝛿 · 𝑒

−𝑡
2𝑅𝐶 𝑐𝑜𝑠(

√︂
1

𝐿𝐶
− 1

4𝑅2𝐶2
) (2.27)

Podemos observar pelo gráfico da Figura 2.29c a redução da amplitude do sinal

de saída com o tempo que ocorre devido às resistências internas (𝑟𝑖). Ao injetar ade-

quadamente energia ao circuito, é eliminado o efeito dissipativo, isto é 𝑟𝑖 → ∞, e por

consequência o sistema oscila sem atenuação. A tensão de saída, 𝑉𝑜𝑢𝑡(𝑡), é dada pela

Equação 2.28, sendo 𝑤𝑜 a frequência de oscilação.

𝑉𝑜𝑢𝑡(𝑡) =

√
2

𝐶
𝑖𝛿 · 𝑒

−𝑡
2𝑅𝐶 𝑐𝑜𝑠(𝑤𝑜𝑡) (2.28a)

𝑤𝑜 =
1√
𝐿𝐶

(2.28b)

É importante conhecer as condições de oscilação com o intuito de evitar que o

fornecimento de energia provoque a saturação do circuito. Alternativamente às condições

de Barkhausen, detalhado no ??, pode-se aplicar o conceito de resistência negativa para

determinar a frequência de oscilação e ganho mínimo do amplificador para oscilação. O

princípio da técnica é ilustrado na Figura 2.30. Dado o circuito que consiste em um

circuito amplificador e em uma carga, o qual suas impedâncias estão representadas por

𝑍𝑖𝑛 e 𝑍𝐿, pela Figura 2.30a e Figura 2.30b, se o circuito em questão está oscilando,

podemos concluir que:

𝑍𝐿𝐼 = 𝑍𝑖𝑛𝐼 𝐼 ̸= 0 (2.29a)

𝑍𝐿 = −𝑍𝑖𝑛 (2.29b)

Assumindo que 𝑍𝑖𝑛 = 𝑅𝑖𝑛 + 𝑗𝑋𝑖𝑛 e 𝑍𝐿 = 𝑅𝐿 + 𝑗𝑋𝐿, temos que as condições de



Capítulo 2. Fundamentação Teórica 54

oscilação são:

𝑅𝐿 = −𝑅𝑖𝑛 (2.30a)

𝑋𝐿 = −𝑋𝑖𝑛 (2.30b)

Figura 2.30: Representação do conceito de resistência negativa em: a) diagrama de
blocos; b) em termos de impedâncias; c) Excitação do sistema por um pulso de corrente;
d) sua resposta.

Transistor

[S]

Carga

(Indutor)




(a) (b)

(d)(c)

Por exemplo, supondo uma carga indutiva de reatância 𝑗𝑤𝐿 e resistência intrín-

seca de 𝑅𝐿. O circuito amplificador deverá fornecer um ganho representado pela resis-

tência negativa 𝑅𝑖𝑛 para compensar as perdas pelo fator de qualidade limitado da carga

indutiva. Como a carga é indutiva, a impedância do amplificador deverá ser capacitiva

de maneira que uma rede 𝐿𝐶 seja estabelecida, como pode ser visto na Figura 2.30d.

Para um sistema de segunda ordem, como a rede 𝐿𝐶, sem atenuações, o ruído

térmico é o suficiente para que a oscilação se inicie e se mantenha, como ilustra a Fi-

gura 2.30d. Resumidamente, ao determinar a função impedância 𝑍𝑖𝑛 aplica-se a Equa-

ção 2.30b para determinar a frequência de oscilação e a Equação 2.30a para determinar

o ganho mínimo para cancelar o efeito dissipativo da resistência parasita da carga. Em

termos práticos, a resistência equivalente do circuito 𝑅𝑖𝑛 em módulo deverá ser superior
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ao da carga 𝑅𝐿 (−𝑅𝑖𝑛 > 𝑅𝐿).

2.6.2 Oscilador Colpitts

O projeto do oscilador Colpitts é comumente dado a partir de um transistor atuando

como amplificador, normalmente na topologia base comum ou coletor comum, e uma

rede seletiva em frequência composto por um divisor capacitivo e um indutor (𝐿) com

um fator de qualidade (𝑄). O fator de qualidade (𝑄) de um indutor é dado por:

𝑄 =
𝑤𝑜𝐿

𝑟𝑠
=

𝑟𝑝
𝑤𝑜𝐿

(2.31)

Sendo 𝐿, 𝑤𝑜, 𝑟𝑠 e 𝑟𝑝 respectivamente a indutância, a frequência angular, a resis-

tência série equivalente do indutor (modelo circuito série) e a resistência equivalente do

indutor (modelo circuito paralelo).

A Figura 2.31 exibe uma topologia de oscilador Colpitts, cuja carga está conec-

tada ao coletor do transistor 𝑄1. O Indutor de Choke 𝑅𝐹𝐶 (Radiofrequency Choke)

idealmente para nível DC é curto-circuito, e para nível AC é circuito aberto. Ao passo

que o capacitor de acoplamento 𝐶𝑐 idealmente em DC é circuito aberto, e para nível AC

é curto-circuito. A polarização do transistor (𝑄1) é estabelecida pelo divisor resistivo

(𝑅1 e 𝑅2) e pelo resistor 𝑅3 conectado ao emissor. Por fim, temos a rede seletiva em

frequência previamente citada composta pelo divisor capacitivo composto de 𝐶1 e 𝐶2 e

pelo indutor 𝐿 com sua respectiva resistência série equivalente 𝑟𝑠.

Figura 2.31: Oscilador Colpitts com carga conectada ao coletor do transitor.

Carga

B

C

E

Usaremos o conceito de resistência negativa para análise do Oscilador Colpitts
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em questão. Primeiramente, como ilustrado pela Figura 2.32a, temos o modelo AC

simplificado do circuito. Em segundo lugar, calcularemos a impedância equivalente (𝑍𝑖𝑛).

Por fim, encontraremos as condições de oscilação por intermédio da Equação 2.30.

Figura 2.32: Aplicação do conceito de impedância negativa ao Oscilador Colpitts: a)
Análise AC do circuito; b) Determinação de 𝑍𝑖𝑛.

Carga

B
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(b)

Carga
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Nota-se pela Figura 2.32b que:

𝐼𝑖𝑛 =
𝑉𝑖𝑛

𝑍𝑖𝑛
=

𝑉𝜋

𝑟𝜋
+ 𝑠𝐶1𝑉𝜋 (2.32)

Para simplificação da análise, consideraremos 𝑟𝜋 →∝. Logo:

𝐼𝑖𝑛 = 𝑠𝐶1𝑉𝑏𝑒 (2.33)



57 2.6. Transmissor

𝑉𝑏𝑒 =
𝐼𝑖𝑛
𝑠𝐶1

(2.34)

Também podemos observar que:

𝐼𝑖𝑛 = 𝑠𝐶2(𝑉𝑖𝑛 − 𝑉𝑏𝑒)− 𝑔𝑚𝑉𝑏𝑒 (2.35)

Substituindo Equação 2.34 em Equação 2.35, temos:

𝑍𝑖𝑛(𝑠) =
𝑉𝑖𝑛(𝑠)

𝐼𝑖𝑛(𝑠)
=

𝑔𝑚
𝑠2𝐶1𝐶2

+
1

𝑠 𝐶1𝐶2
𝐶1+𝐶2

(2.36)

𝑍𝑖𝑛(𝑗𝑤) =
𝑉𝑖𝑛(𝑗𝑤)

𝐼𝑖𝑛(𝑗𝑤)
=

−𝑔𝑚
𝑤2𝐶1𝐶2

+
−𝑗

𝑤 𝐶1𝐶2
𝐶1+𝐶2

(2.37)

𝑅𝑖𝑛 =
−𝑔𝑚

𝑤2𝐶1𝐶2
(2.38a)

𝑋𝑖𝑛 =
−1

𝑤 𝐶1𝐶2
𝐶1+𝐶2

(2.38b)

Vale salientar que:

𝑅𝐿 = 𝑟𝑠 (2.39a)

𝑋𝐿 = 𝑤𝐿 (2.39b)

Por último, através da Equação 2.30 obtém-se a frequência de oscilação 𝑤𝑜 em

[𝑟𝑎𝑑/𝑠], expressa pela Equação 2.40; e a condição de oscilação, expressa pela Equa-

ção 2.41, dada pela transcondutância do transistor 𝑔𝑚 em [𝐴/𝑉 ]:

𝑤𝑜 =
1√
𝐿𝐶

(2.40a)

𝐶 =
𝐶1𝐶2

𝐶1 + 𝐶2
(2.40b)

𝑔𝑚 > 𝑟𝑠𝑤
2𝐶1𝐶2 (2.41)
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2.6.3 Ressonador SAW

Como mencionado anteriormente, o fator de qualidade (𝑄) é um parâmetro im-

portante para o desempenho do oscilador. Na literatura, é explicitado que o alto fator

de qualidade implica no aumento da estabilidade do oscilador e reduz o ruído de fase.

O ruído de fase e sua relação com fator de qualidade, foi modelada primeiramente por

Leeson [69]. Um elemento caracterizado pelo alto fator de qualidade é cristal ressonador,

como quartzo.

A Figura 2.33a mostra o modelo do circuito 𝑅𝐿𝐶 equivalente de um cristal, que

possui frequência de ressonância série (reatância idealmente nula) e paralela (reatância

idealmente infinita). A Figura 2.33b exibe a reatância do cristal em função da frequên-

cia. Como pode ser visualizado no gráfico, o cristal apresenta comportamento indutivo

numa faixa de frequência muito estreita, mais especificamente entre as frequências de

ressonância série e paralela [70]. Ressonadores do tipo SAW (Surface Acoustic Wave),

por exemplo, podem operar na faixa de giga-hertz com fator de qualidade acima de 1000

[71].

Figura 2.33: a) Modelo equivalente de um cristal; b) Reatância de um cristal em função
da frequência.

a)

Comportamento indutivo

Comportamento capacitivo

b)

Logo, os cristais ressonadores são modelados como um indutor em modo paralelo

em topologias de osciladores 𝐿𝐶 como Colpitts, com os benefícios oriundos de um ele-

vado fator de qualidade do ressonador se comparado ao indutor discreto [72, 73]. Ora,
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para o Oscilador Colpitts previamente apresentado na Subseção 2.6.2, substituiremos o

indutor da rede seletiva em frequência pelo ressonador SAW. Além disso, o capacitor

de acoplamento em série com o indutor não é mais necessário, visto que o ressonador

SAW para nível DC idealmente é um circuito em aberto (comportamento capacitivo).

O oscilador Colpitts proposto para a unidade de medição é exibido na Figura 2.34. Per-

ceba que os capacitores de acoplamento 𝐶𝐶1 e 𝐶𝐶2 foram adicionados com o intuito de

acoplar o ruído da fonte DC para a referência, em outras palavras, diminuir a entrada

do ruído da fonte ao circuito. Agora, exploraremos o quadripolo 𝑄𝑜𝑢𝑡 referente à rede

de adaptação de impedância na saída na Subseção 2.6.4.

Figura 2.34: Oscilador Colpitts com ressonador SAW.

2.6.4 Classes de Operação — Classe J

O oscilador é composto por dois blocos: o amplificador que fornece ganho direto

e a rede seletiva em frequência para realimentação positiva. Ora, osciladores, assim

como amplificadores de potência, podem ser polarizados de diversas formas e operar

sob diferentes classes de operação. As figuras de mérito como: eficiência, linearidade,

potência de saída, banda em frequência de operação, dentre outros; variam conforme a

classe adotada. Portanto, para escolher da melhor maneira possível a classe de operação,

deve-se atentar aos requisitos técnicos e caso de uso do projeto.

Aqui, o oscilador Colpitts foi polarizado em classe AB profunda e sua rede de
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adaptação proposta é para duas bandas (fundamental e segundo harmônico) baseada no

conceito de operação em classe J. Tal classe foi escolhida com o intuito de investigar:

esse tipo em classe de operação em osciladores RF; técnicas de adaptação em duas

bandas para otimizar a eficiência do oscilador. Além disso, a classe J potencialmente

proporciona uma eficiência similar daquela obtida com a classe B ou AB profunda, porém

sem demandar a geração de conduções de carga de curto-circuito, dificultando a operação

em banda larga. Em contra-partida, no lugar de curto-circuito, é necessária a geração

de uma impedância puramente reativa no segundo harmônico para operação em classe

J.

Com isso, faremos uma revisão das principais classes de operação de amplificado-

res de potência. Começando pelos amplificadores em que suas classes são do tipo modo

linear: A, AB, B, C. Para a operação de um amplificador linear são considerados: uma

excitação senoidal; e o transistor modelado como uma fonte de corrente ideal controlada

por tensão. Como ilustrado na Figura 2.35, estes possuem uma rede de adaptação na

saída, para obter a carga ótima, e outra na entrada para casamento das impedâncias

entre fonte e entrada do amplificador. A carga ótima, como o nome já diz, é a carga que

melhor atende às especificações levantadas. Para o projeto da unidade sensora, a carga

ótima é aquela que oferece a maior eficiência possível.

Figura 2.35: Circuito Amplificador de Potência para diferentes Classes de Operação: A,
AB, B, C.

B

C

E

Para amplificadores de potência, a eficiência 𝜂 é dada pela razão da potência RF

de saída 𝑃𝑜𝑢𝑡 pela potência de alimentação DC 𝑃𝐷𝐶 :

𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝐷𝐶
(2.42)
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O princípio de operação dos amplificadores de potência do tipo linear varia com

a polarização do transistor [70]. Uma vez estabelecida a tensão DC base-emissor 𝑉𝐵𝐸,𝑄

do transistor, é obtida a polarização do mesmo. A partir da excursão do sinal de entrada

nos terminais base-emissor, tem-se a corrente do coletor 𝐼𝐶 variando em conjunto como

podemos observar na Figura 2.36.

Uma possibilidade para reduzir a potência média dissipada pelo transistor e, con-

sequentemente, aumentar a eficiência do amplificador, é reduzir a corrente média de saída

do transistor. Para obter essa redução da corrente, o ângulo de condução de corrente é

manipulado através da polarização do transistor. O ângulo de condução 𝛼 (normalmente

expressa em graus ou radianos) é a parcela no qual a corrente do coletor não é nula. As

classes de operação lineares são classificadas segundo o ângulo de condução. Para o am-

plificador classe A, a corrente conduz durante todo período (𝛼 = 360°), resultando numa

forma de corrente idealmente senoidal. Já para classe B, a corrente conduz metade do

período (𝛼 = 180°). A classe AB, como o próprio nome sugere, apresenta o ângulo de

condução de valor intermediário (180° < 𝛼 < 360°). Por fim, para classe C, o corrente

de coletor conduz por menos da metade do período (𝛼 < 180°).

É notável que, para um mesmo sinal de entrada, alterando a tensão base-emissor

quiescente (𝑉𝐵𝐸,𝑄), são obtidas formas do sinal de corrente do coletor 𝐼𝐶 distintos, como

podemos observar na Figura 2.36:

• Para o ponto 𝑄1, o transistor conduz durante todo o período, resultando na ope-

ração em classe A;

• Para o ponto 𝑄3, onde a tensão DC base-emissor é igual à tensão de limiar 𝑉𝑡ℎ, o

transistor conduz por metade do período, por conseguinte a operação em classe B;

• Para ponto intermediário 𝑄2, temos a operação em classe AB;

• Para o ponto 𝑄4, onde sua tensão DC base-emissor é inferior à tensão de limiar,

temos a operação em classe C.

Um ponto de atenção é que o ponto quiescente de polarização inicialmente escolhido pelo

projeto pode ser alterado devido aos efeitos não-lineares do amplificador.
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Figura 2.36: Corrente no coletor em função da tensão base-emissor. Os pontos 𝑄1 a 𝑄1

ilustram a tensão base-emissor quiescente 𝑉𝐵𝐸,𝑄 para as classes de operação A à C.

As Figuras 2.37, 2.38, 2.39 mostram as curvas de polarização e as curvas de

tensão coletor-emissor, corrente de coletor e potência consumida para as classes A, AB,

e B respectivamente. Percebe-se que, independente da classe linear, as formas de onda

da tensão coletor-emissor se mantém ao contrário das curvas de corrente e potência

dissipada.

Figura 2.37: Polarização e Formas de Onda para Amplificador de Potência do tipo
Classe-A.
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O intuito de diminuir o ângulo de condução é reduzir o valor médio de corrente e,
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Figura 2.38: Polarização e Formas de Onda para Amplificador de Potência do tipo
Classe-AB.
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Figura 2.39: Polarização e Formas de Onda para Amplificador de Potência do tipo
Classe-B.
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portanto, reduzir a potência estática. Em outras palavras, diminuir a potência dissipada

no transistor. Quanto menor o ângulo de condução, maiores a eficiência e o nível de

distorção da corrente do coletor. Resumidamente, para as classes de operação lineares

temos a relação de compromisso entre eficiência e linearidade do circuito. Amplificador

de potência classe A apresenta menor eficiência e maior linearidade, enquanto se têm o

oposto para classe C. A Tabela 2.2 resume o desempenho dos amplificadores de potência

lineares, e suas figuras de mérito: eficiência máxima (em teoria) 𝜂; potência de saída

normalizada (em teoria) 𝑃𝑜𝑢𝑡,𝑛; e nível de linearidade.

A potência de saída para classes B e AB costumam ser ligeiramente inferiores se

comparados a classe A, cujo ângulo de condução é de 360°. Por outro lado, a potência de

saída para classe C é consideravelmente inferior, pois a corrente de coletor conduz por

um breve período. Para os amplificadores lineares, à medida que se aumenta a eficiência

por intermédio da classe de operação, são obtidas, por outro lado, quedas do ganho e da
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Tabela 2.2: Figuras de Mérito dos Amplificadores de Potência RF do tipo modo Linear.

Classe (𝛼) [°] 𝜂 [%] 𝑃𝑜𝑢𝑡,𝑛 [1] Linearidade
A 360 50 1 1°
AB >180 e <360 >50 e <78.5 próxima a 1 (1.07 para 𝛼 = 245°) 2°
B 180 78.5 1 3°

C <180 >78.5 e <100 1 para 𝛼 = 180 °
0 para 𝛼 = 0° 4°

potência de saída.

Para obter-se, uma alta eficiência simultaneamente com um ganho adequado, os

amplificadores de potência RF do tipo modo não-linear (ou modo chaveamento) emergem

como alternativa. Estes tipos de amplificadores consistem no amplificador operando

como chave de maneira que: quando o transistor está operando como uma chave fechada,

tem-se baixa tensão coletor-emissor 𝑉𝐶𝐸 e alta corrente do coletor 𝐼𝐶 ; já quando quando

o transistor está operando como uma chave aberta, tem-se alta tensão coletor-emissor

𝑉𝐶𝐸 e baixa corrente do coletor 𝐼𝐶 . Assim, idealmente não há uma situação, nem mesmo

durante os chaveamentos, em que há simultaneamente alta tensão coletor-emissor 𝑉𝐶𝐸

e alta corrente do coletor 𝐼𝐶 . Logo, a potência estática idealmente é nula, sendo que as

perdas idealmente se restringem à energia contida nos harmônicos [74, 75, 76].

Os amplificadores em modo chaveamento (comutação) tendem a apresentar banda

de operação estreita, dada à geração de condições de curto-circuito e/ou circuito aberto

nas frequências harmônicas. Ademais, se comparado aos amplificadores de classe A e

AB, ao custo de uma maior eficiência, os amplificadores de comutação mostram níveis

menores de linearidade. Ora, as formas de onda quadradas presentes nos amplificadores

em modo de comutação podem ser expressas por uma série de Fourier, na qual a onda

quadrática é uma soma de diversos harmônicos.

Os amplificadores lineares normalmente também são banda estreita, pois suas

figuras de mérito são sensíveis à carga ótima que varia conforme a frequência. Uma

forma de contornar ganho e/ou eficiência adequados para uma banda larga é se utilizando

de rede de adaptação multi-banda, trazendo uma complexidade a mais ao projeto do

amplificador, além de adicionar mais componentes no circuito.

Como alternativa, o amplificador de potência RF operante em classe J, apresen-
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tado em [77], concilia a alta eficiência e potencial de ser empregado em aplicações de

banda larga. Tal amplificador é polarizado em classe B ou classe AB profunda, seguindo

o circuito apresentado na Figura 2.35, com a diferença de que a impedância de carga

é otimizada tanto para frequência fundamental (𝑓𝑜) quanto para o segundo harmônico

(2·𝑓𝑜). Diferentemente de outras topologias de amplificadores, para classe J, intencional-

mente deseja-se obter uma carga capacitiva ao invés de gerar condições de curto-circuito

ou circuito aberto.

Para operação em classe J, a partir da carga estabelecida para fundamental e

segundo harmônico, podemos notar que a tensão coletor-emissor 𝑉𝐶𝐸 sofre um aumento

(boost) da tensão de pico e um defasamento [78, 79, 80], como mostram a Figura 2.40 e a

Figura 2.41. Diferentemente das classes lineares, em que suas formas de onda da tensão

coletor-emissor são aproximadamente senoidais.

Figura 2.40: Componentes da Tensão Coletor-Emissor (𝑉𝐶𝐸) e Corrente do Coletor (𝐼𝐶)
para amplificador de potência em classe J.

Esta distorção proposital da forma de onda da tensão coletor-emissor é devido

à sobreposição das componentes fundamental e segundo harmônico. Conforme Equa-

ção 2.43, a carga ótima para classe J na frequência fundamental e segundo harmônico
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Figura 2.41: Formas de onda da Tensão Coletor-Emissor (𝑉𝐶𝐸) e Corrente do Coletor
(𝐼𝐶) para Amplificador do tipo: a) Classe B, Classe AB; b) Classe J.
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são respectivamente indutiva e puramente capacitiva. Analogamente, para a classe J in-

versa, a carga ótima na frequência fundamental e segundo harmônico são respectivamente

capacitiva e puramente indutiva, conforme a Equação 2.44.

𝑍𝐿(𝑓𝑜) = 𝑅𝑜𝑝𝑡 + 𝑗 ·𝑅𝑜𝑝𝑡 (2.43a)

𝑍𝐿(2 · 𝑓𝑜) = 0− 𝑗 · 3𝜋

8
𝑅𝑜𝑝𝑡 (2.43b)

𝑍𝐿(𝑓𝑜) = 𝑅𝑜𝑝𝑡 − 𝑗 ·𝑅𝑜𝑝𝑡 (2.44a)

𝑍𝐿(2 · 𝑓𝑜) = 0 + 𝑗 · 3𝜋

8
𝑅𝑜𝑝𝑡 (2.44b)

Normalmente, em amplificadores classe J, a impedância de carga para o segundo

harmônico implementada é sub-ótima, visto que, para otimização em ambas frequências

(fundamental e segundo harmônico), é necessário realizar uma rede de adaptação para

atender simultaneamente as duas frequências, implicando em maior complexidade da rede

e em maior número de componentes. Logo, é comum se utilizar de redes em 𝐿, 𝜋 e 𝑇

para amplificadores de potência classe J. Entretanto, o intuito deste projeto de pesquisa

é adotar os conceitos de classe J para o oscilador-modulador, em que sua banda de

operação é estreita. Portanto, a rede de adaptação para o oscilador proposto é otimizado

simultaneamente para a fundamental e para o segundo harmônico, como pode ser visto

na Figura 2.42a.
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Veja que aqui foram utilizados os circuitos 𝐿𝐶 ressonadores, compostos por 𝐶𝑠,

𝐿𝑝 e 𝐶𝑝, que operam como chave. Em resumo, para a frequência fundamental do oscilador

𝑓𝑜, o ressonador se comportará como uma chave em curto. Para tal, sua frequência

de ressonância série 𝑤𝑠 deve ser a mesma que a frequência da portadora 𝑤𝑜. Com o

ressonador operando como uma chave em curto, temos a rede equivalente da Figura 2.42b

que provê a carga indutiva.

De maneira similar, para o segundo harmônico 2 · 𝑓𝑜, o ressonador se comportará

como uma chave em aberto. Portanto, sua frequência de ressonância paralela 𝑤𝑝 deve

ser a mesma que a frequência do segundo harmônico 2 ·𝑤𝑜. Com o ressonador operando

como uma chave em aberto, obtemos a rede equivalente da Figura 2.42b que provê a

carga puramente capacitiva. O dimensionamento do circuito ressonante é detalhado na

Seção A.5, onde tal conceito também pode ser aplicado aos duplexadores.

Uma vez determinada a carga ótima para ambas as frequências ( 𝑍𝐿(𝑓𝑜) e 𝑍𝐿(2 ·

𝑓𝑜)), o circuito de adaptação pode ser dimensionado a partir das equações abaixo:

Figura 2.42: a) Rede de adaptação para oscilador “classe J”: b) circuito equivalente para
a fundamental 𝑓𝑜; b) circuito equivalente para o segundo harmônico 2 · 𝑓𝑜.

b)

c)a)

𝐶2 =
𝐼𝑚[𝑍𝐿(2 · 𝑓𝑜)]

2𝜋 · 2𝑓𝑜
(2.45)

𝐶1
′ = 𝐶1 − 𝐶2 (2.46)

𝑤𝑝 = 2𝜋 · 2𝑓𝑜 (2.47)
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𝐶𝑝 =
1

𝜔2
𝑝𝐿𝑝

(2.48)

𝑤𝑠 = 2𝜋 · 𝑓𝑜 (2.49)

𝐶𝑠 =
1

𝜔2
𝑆𝐿𝑝

− 𝐶𝑝 (2.50)

Vale ressaltar que 𝐶1
′ e 𝐶𝑠 podem ser associados num capacitor equivalente série,

e 𝐿1 e 𝐶𝑠 num indutor equivalente série. Por fim, o oscilador Colpitts deverá ser modifi-

cado para operar também como modulador. Para modulação em frequência, utilizando

de chaves e um sinal de controle (neste caso, sinal PWM enviado pelo microcontrola-

dor), é selecionado o ressonador SAW e assim modificando a frequência de operação,

como exemplificado na Figura 2.43. A modulação BFSK foi escolhida, pois a informação

do sinal modulado não está na sua amplitude. Com isso, o uso de amplificadores de

eficiência mais elevadas compensa apesar dos níveis de distorção mais elevados.

Figura 2.43: Oscilador de Potência Colpitts Modulador do tipo BFSK.

Sinal de
Controle

Sinal
BFSK
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Validação da Técnica Proposta

Uma vez apresentados e detalhados a fundamentação teórica e metodologia, é

feita a concepção da unidade sensora para validação técnica da solução proposta. Acerca

dos resultados que serão detalhados, temos:

• Circuitos apenas simulados: detector de envoltória, acoplador direcional e receptor

completo;

• Circuitos simulados, montados e testados: circulador, retificador RF-DC e oscila-

dor;

• Não foi feito: alimentação remota do microcontrolador e demais blocos da unidade

sensora (autonomia energética); simulação da modulação BFSK.

3.1 Estimativa da Potência Disponível ao radiotransceptor

— Análise do Enlace

A partir da Lei de Friss (Equação 2.8), via MATLAB, foi feito dois gráficos,

exibidos na Figura 3.1: o primeiro é referente à atenuação do espaço 𝛼; o segundo refere-

se a potência captada pela antena da unidade de medição 𝑃𝑟. Tanto a atenuação quanto

a potência recebida estão em função da distância do enlace.

Foi considerada uma potência de transmissão de 30 dBm (1 W) fornecida pela

unidade central em 434,42 MHz e que as antenas de ambas unidades são iguais e possuem
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um ganho de 1,9 dBi. Tal ganho diz respeito à antena, do tipo helicoidal de um-quarto

comprimento de onda, ANT-433-HESM da fabricante TE Connectivity Linx. O datasheet

desta antena contém informações como ganho e faixa de frequência recomendada para

operação (de 418 MHz a 458 MHz) [81]. Como mostra a Figura 3.1, foi calculado que

para uma distância de 0,6 metros e 0,9 metros, a potência recebida é de respectivamente

13 dBm e 9,5 dBm, e a atenuação no espaço é respectivamente 20,7 dB e 24,3 dB.

Figura 3.1: Análise do enlace: atenuação do espaço livre; potência recebida pela Unidade
de Medição.

Como citado anteriormente, a Equação de Friss é válida para uma região de

campo distante. A partir da Equação 2.10, para uma antena de comprimento 𝜆
4 , é

estimada uma região de campo distante cujo raio é de 8,6 centímetros. Todavia, para

este projeto de pesquisa, consideramos a região de campo distantes aquela fora do raio

de 6,9 m de distância da antena. Pelo fato do cálculo da potência disponível via Lei de

Friss ser apenas uma estimativa, além da questão da distância entre antenas atender a

condição de campo distante, é esperada que a potência recebida de fato seja inferior à

calculada. Contudo, a partir desse cálculo, temos um ponto de partida para o projeto

da unidade sensora.
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3.2 Simulações

Todas as simulações apresentadas neste projeto de pesquisa foram desenvolvidas

utilizando o software de automação de projetos eletrônicos (RF e micro-ondas inclusos)

chamado Advanced Design Sytems (ADS) da empresa Keysight Technologies.

Foi analisada a influência de variações dos componentes em relação às figuras de

mérito dos circuitos antes de montar e testar na prática os blocos de RF propriamente

ditos. Por exemplo, o desempenho dos circuitos foram verificados ao variar os parâmetros

dos seus elementos mais sensíveis. O simulador foi uma ferramenta importante não

somente para análise, mas também para dimensionamentos do circuito para atingir as

especificações de projeto.

Esta etapa de simulação provou-se fundamental além dos motivos citados anteri-

ormente, também para ter um maior entendimento dos blocos de RF, e maior capacidade

de previsão de comportamentos dos circuitos de RF presentes na interface RF do radio-

transceptor.

3.2.1 Circulador

Foi simulado o circulador passivo não-magnético baseado em acoplador em anel.

Tal circuito foi projetado e avaliado na simulação de parâmetros de espalhamento do

ADS. Com o intuito de tornar a simulação mais próxima da realidade, avaliando me-

lhor o desempenho dos circuladores principalmente em relação às perdas de inserção, os

indutores ideais foram substituídos por indutores reais.

A simulação com componentes ideais desconsidera as perdas associadas às resis-

tências parasitas dos componentes, em especial os indutores. Os modelos de indutores

reais da Coilcraft são disponibilizados via biblioteca para o software ADS. Portanto, os

resultados da simulação consideram os fatores de qualidade finitos dos indutores a serem

utilizados na unidade de medição.

A Figura 3.2 exibe o circuito do circulador. Podemos observar que os terminais

1,2 e 3 que respectivos às portas de transmissão, antena, e recepção. A simulação foi

realizada na faixa de frequência de 410 MHz a 450 MHz. A Equação 3.1, Equação 3.2 e a
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Equação 3.3 mostram as matrizes de espalhamento do circulador para as frequências de

transmissão (𝑓𝑇𝑋1 = 433,24 MHz, 𝑓𝑇𝑋2 = 433,78 MHz) e recepção (𝑓𝑅𝑋 = 434,42 MHz)

respectivamente. Como esperado, na banda de 433 MHz ISM, as perdas por inserção

foram aproximadamente 3 dB, seja para transmissão (𝑆21) quanto para recepção (𝑆32),

visto que o circulador é do tipo híbrido. Logo metade da potência é dissipada seja na

transmissão, quanto na recepção.

Considerando que a potência de entrada na porta 2 (Antena) é de 10 dBm (10

mW), espera-se que aproximadamente 7 dBm (5 mW) seja transmitida à porta 3 (RX).

Similarmente, considerando uma potência de entrada na porta 2 de 13 dBm (20 mW), é

esperada que 10 dBm (10 mW) seja transmitida à porta 3 (RX). As perdas por reflexão

estão na faixa de 28 dB (𝑆11, 𝑆22 e 𝑆33), estas perdas muito pequenas. Por fim, uma alta

isolação (𝑆13 e 𝑆31) entre as portas TX e RX foi atingida, acima de 70 dB. Os parâmetros

𝑆 do circulador em função da frequência são exibidas na Figura 3.3 e na Figura 3.4.
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Figura 3.2: Esquemático de simulação do circulador em anel.

𝑆(𝑓𝑇𝑋1) =

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
−28,19∠− 171,40° −3,10∠− 92,96° −74,53∠− 28,13°

−3,10∠− 92,96° −28,22∠− 172,34° −3,10∠− 87,04°

−74,53∠− 28,13° −3,10∠− 87,04° −28,22∠− 172,34°

⎞⎟⎟⎟⎟⎠ [𝑑𝐵]

(3.1)
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𝑆(𝑓𝑇𝑋2) =

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
−28,51∠− 171,08° −3,10∠− 93,10° −72,26∠− 26,38°

−3,10∠− 93,17° −28,53∠− 172,20° −3,10∠− 86,84°

−72,26∠− 26,38° −3,10∠− 86,84° −28,53∠− 172,10°

⎞⎟⎟⎟⎟⎠ [𝑑𝐵]

(3.2)

𝑆(𝑓𝑅𝑋) =

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
−28,901∠− 170,64° −3,10∠− 93,41° −70,04∠− 25,10°

−3,10∠− 93,41° −28,90∠− 171,99° −3,10∠− 86,60°

−70,04∠− 25,10° −3,10∠− 86,60° −28,90∠− 171,99°

⎞⎟⎟⎟⎟⎠ (3.3)
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Figura 3.3: Resultados da simulação do circulador via acoplador em anel — Parâmetros
S: 𝑆11, 𝑆13, 𝑆21, 𝑆22, 𝑆32, 𝑆33.

3.2.2 Retificador RF

O retificador RF-DC foi elaborado tendo como ponto de partida uma potência

RF de entrada de 10 dBm (10 mW) na entrada do receptor. Este valor foi obtido

considerando: a potência de 30 dBm enviada pela unidade central; menos a atenuação

do espaço livre de 17 dB; menos a perda por inserção de 3 dB do circulador. Para atingir

simultaneamente uma tensão de alimentação superior a 1,8 V, potência DC de saída de

pelo menos 6 mW e alta eficiência, o circuito retificador dobrador de dois estágios foi

escolhido para projeto, como mostra a Figura 3.5. Lembrando de que os requisitos de

tensão e potência foram apresentados anteriormente na Subseção 2.2.1 em que detalha
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Figura 3.4: Resultados da simulação do circulador via acoplador em anel — Parâmetros
S: 𝑆12, 𝑆23, 𝑆31.

a tensão DC esperada para unidade sensora e o power budget desta unidade. A tensão é

estabilizada em 1,8 V posteriormente pelo regulador de tensão.

Tal retificador foi projetado e avaliado via recurso Harmonic Balance do ADS.

Também foi feita a simulação de Transiente para análise temporal do circuito. Es-

tas simulações foram desenvolvidas utilizando o modelo SPICE do diodo SMS7630, da

Skyworks Solutions, fornecido no datasheet do componente. O retificador foi simulado

com uma potência RF de entrada 𝑃𝑖𝑛 de 10 dBm e uma carga resistiva localizada na

saída do circuito. Variou-se esta carga de 100 Ω a 5000 Ω, como podemos observar na

Figura 3.6, tendo em vista que as figuras de mérito deste circuito variam conforme a

mesma. Para uma carga de 1500 Ω, foram obtidas uma tensão e corrente de saída de

3,19 V e 2,13 mA respectivamente, além de eficiência de conversão de 68,99% e eficiência

total de 68,02%, resultando numa potência DC de saída de 6,8 mW.
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Figura 3.5: Esquemático de simulação do retificador RF-DC.

A Figura 3.7, Figura 3.8 e a Figura 3.9 exibem os resultados de simulação da

análise transiente, a partir da carga ótima de 1500 Ω e potência de entrada de 10 dBm.

Com um capacitor de 4,7 nF acoplado na saída do retificador, a tensão e corrente de
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Figura 3.6: Resultado de simulação Harmonic Balance do retificador — Tensão na saída
(𝑉𝑜𝑢𝑡) e corrente na saída (𝐼𝑜𝑢𝑡) em função da resistência da carga (𝑅𝐿).

saída se estabilizarem após 20 ms, além de uma tensão de ripple (pico-a-pico) na saída

de 0,678 mV. O gráfico da Figura 3.10 demonstra que conforme a potência de entrada

aumenta, a eficiência, a tensão e a potência de saída aumentam até determinado ponto.

Como o circuito foi otimizado em 10 dBm, tal saturação, para potências de entrada mais

elevadas, não afeta o desempenho da unidade de medição.

Figura 3.7: Resultado de simulação Transient do retificador — Tensão de entrada (𝑉𝑖𝑛)
e tensão de referência (𝑉𝑟𝑒𝑓 ).
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Figura 3.9: Resultado de simulação Transient do retificador — Tensão na saída (𝑉𝑜𝑢𝑡) e
corrente na saída (𝐼𝑜𝑢𝑡) em função do tempo.
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Figura 3.10: Resultado de simulação Harmonic Balance do retificador — Análise de
sensibilidade do circuito (varredura da potência RF de entrada (𝑃𝑖𝑛).

3.2.3 Detector de Envoltória e Acoplador Direcional

No processo de demodulação do sinal recebido são utilizados os seguintes blocos:

acoplador direcional, detector de envoltória e driver ; conforme ilustrados na Figura 3.11

e na Figura 3.12 respectivamente. A simulação do circuito demodulador propriamente

dito foi realizada por intermédio da ferramenta Envelope do ADS. Aqui se considerou

uma potência média RF de entrada de -5 dBm para o detector de envoltória.

Essa potência de entrada de -5 dBm foi calculado a partir da potência RF mínima

disponível na porta de recepção (estimada no mínimo 10 dBm), menos o fator de acopla-

mento de 12 dB do acoplador direcional, menos 3 dB referente à margem de segurança

estipulada para recuperação do sinal. O fator de acoplamento de 12 dB corresponde que

93% da potência disponível na porta RX do circulador é destinada ao retificador RF-DC,

enquanto os 7% restante destina-se ao detector de envoltória.
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Para o circuito demodulador, o mesmo diodo SMS7630 foi empregado, assim

como os indutores da Coilcraft. Pela Figura 3.13, podemos notar que o sinal modulado

foi recuperado adequadamente. A tensão de pico do detector foi de 0,72 V com um ripple

de tensão de 25 mV pico-a-pico.

O driver, composto pelo transistor BFR106 da fabricante Infineon Technologies

e pelo resistor de 10 𝑘Ω, foi adicionado para garantir que o sinal demodulado excursione

entre 0 V e 1,8 V, na faixa de tensão de entrada esperada do pino de entrada digital do

microcontrolador deste projeto. Na Figura 3.14 podemos notar que o transistor, que está

sendo chaveado, atua como inversor lógico. Quando a tensão de entrada está em torno de

0,72 V, o transistor conduz, ocasionando numa tensão de saída de 0 V, em contrapartida,

quando a tensão de entrada está em torno de 0 V, o transistor se comporta como chave

aberta, por conseguinte a sua tensão de saída é 1,8 V.

Para a tensão de 0,72 V, a potência estática driver foi de 322,6 𝜇W (0,32 mW),

consumo este que não é crítico para o funcionamento da unidade de medição. A princípio,

seria possível utilizar o 𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟, e com isso utilizar uma porta digital do microcontrolador

para leitura do sinal de recepção. Contudo, caso o uso driver por porventura seja des-

cartado para a implementação da unidade de medição, temos como alternativa, o sinal

de saída do detector de envoltória ser lido diretamente pelo microcontrolador por meio

de um de seus canais ADC.
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Figura 3.11: Esquemático de simulação do acoplador direcional para SWIPT.

Para o acoplador direcional, através da simulação de Harmonic Balance foi va-

lidada a potência transferida da porta 1 para as demais portas. A Tabela 3.1 exibe os
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Figura 3.12: Esquemático de simulação do detector de envoltória.
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Figura 3.13: Resultados de simulação Transient do detector de envoltória — tensão de
entrada do detector (𝑉1); tensão de entrada do detector (𝑉3).
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Figura 3.14: Resultados de simulação Transient do detector de envoltória — tensão de
entrada do detector (𝑉3); tensão de saída do Driver (𝑉𝑜𝑢𝑡).

resultados de simulação. Note que praticamente toda potência é transferida à porta 2,

uma pequena potência (atenuada em 11,7 dB) é acoplada à porta 3, ao passo que a
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porta 4 é idealmente isolada. Também foram medidos os parâmetros de espalhamento

deste acoplador. Como podemos observar na Figura 3.15 e na Figura 3.16, a perda por

inserção entre as portas 1 e 2 é 0,3 dB, enquanto a perda por inserção entre as portas

1 e 3 é de 11,7 dB, conforme o fator de acoplamento determinado, a isolação entre as

portas é cerca de 26 dB, e as perdas for reflexão na faixa de 33 dB.

𝑃𝑖𝑛 [𝑑𝐵𝑚] 𝑃1 [𝑑𝐵𝑚] 𝑃2 [𝑑𝐵𝑚] 𝑃3 [𝑑𝐵𝑚] 𝑃4 [𝑑𝐵𝑚]

10 9,998 9,602 -1,704 -18,565
7 6,998 6,6602 -4,704 -19,564

Tabela 3.1: Potência de entrada na porta 1 e potências aferidas nas portas 2 a 3.
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Figura 3.15: Resultados da simulação do acoplador direcional — Parâmetros S: 𝑆21, 𝑆31,
𝑆41, 𝑆11, 𝑆22, 𝑆33, 𝑆44.

𝑆(𝑓𝑅𝑥) =

⎛⎜⎜⎝
−33,18∠− 106,70° −0,39∠− 101,23° −11,70∠− 11,72° −26,56∠166,59°
−0,39∠− 101,23° −33,18∠− 106,70° −26,56∠166,59° −11,70∠− 11,72°
−11,70∠− 11,72° −26,56∠166,59° −33,18∠− 106,70° −0,39∠− 101,23°
−26,56∠166,59° −11,70,18∠− 11,72° −0,39∠− 101,23° −33,18∠− 106,70°

⎞⎟⎟⎠ [𝑑𝐵]

Figura 3.16: Resultados da simulação do acoplador direcional anel: Matriz de Parâmetros
S para frequência 𝑓𝑅𝑥 = 434,42 MHz.

3.2.4 Oscilador

Dispondo dos dados das frequências das portadoras de transmissão (𝑓𝑇𝑥1 = 433,24

MHz e 𝑓𝑇𝑥2 = 433,78 MHz), da tensão DC de alimentação (1,8 V) e da potência DC dis-

ponível para o circuito transmissor (cerca de 3 mW), realizou-se a simulação do oscilador
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Colpitts, exibido na Figura 3.17. Estes requisitos de tensão e potência foram apresen-

tados anteriormente na Subseção 2.2.1. As configurações empregadas nas simulações no

ADS do oscilador foram principalmente a de Harmonic Balance. Também utilizou-se a

ferramenta Envelope para averiguar o tempo em que magnitude da tensão de saída do

oscilador atinge certa estabilidade.

O transistor foi polarizado em class AB, tendo como ponto de partida uma tensão

DC base-emissor 𝑉𝐵𝐸 de 0,73 V, corrente DC de coletor 𝐼𝑐 de 1,55 mA, e tensão DC

de base em relação à referência 𝑉𝐵 de 1 V. Após polarizar o transistor e aplicar o

conceito de impedância negativa para dimensionamento do oscilador, foi feito o Load-

Pull (varredura de carga), cujo objetivo é encontrar a carga ótima, que neste caso é

aquela que provê a maior eficiência ao mesmo tempo que atende ao requisito de para

determinada potência DC. No caso, o resultado apresentou a carga resistiva ótima de

450 Ω (Γ = 0.8∠0°). Em seguida, calculou-se a impedância de carga necessária para

operação em “Classe J” via Equação 2.43, após ajuste fino chegou-se à impedância de

carga para frequência fundamental e segundo harmônico de respectivamente 𝑍𝐿(𝑓𝑜) =

(450 + 𝑗450) Ω e 𝑍𝐿(2 · 𝑓𝑜) = (0 − 𝑗770) Ω. Uma vez determinada a rede seletiva em

frequência, foi obtida a rede do oscilador Colpitts seguindo a metodologia apresentada

na Subseção 2.6.4.
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Figura 3.17: Esquemático de simulação do oscilador Colpitts proposto.

Para a simulação, os ressonadores SAW foram modelados por meio do compo-

nente geral do ADS, em que os dados da rede RLC equivalente foram adicionados como

parâmetros do modelo. Tais parâmetros foram obtidos dos datasheets dos ressonadores

utilizados neste trabalho, ASR433.42E-T e ASR433.92E-T, ambos da Abracon LLC. O
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transistor escolhido foi o BFP640 da Infineon Technologies. Os indutores ideais de choke

foram substituídos for indutores reais de valor alto suficiente para ter resposta próxima

de circuito aberto na frequência da portadora, mas também o menor possível para di-

minuir as perdas devido às resistências parasitas. Note também que o indutor de choke

entre o coletor e a carga possui a maior indutância. Isso se deve a alta sensibilidade do

circuito com a carga na saída.

A Tabela 3.2 exibe os resultados de simulação para o oscilador proposto para

diferentes ressonadores. Para ambos os casos, a eficiência ficou em torno de 57%, a

potência de saída em torno de 2,4 dBm (1,73 mW) e ruido de fase de -140 dBc em

para um desvio de 500 Hz da portadora, como mostra a Figura 3.20. As frequências

fundamentais do oscilador foram de 433,24 MHz e 433,78 MHz para os ressonadores

ASR433.42E-T e ASR433.92E-T.

As formas de onda de tensão e corrente no coletor, para o ressonador ASR433.92E-

T, são mostradas na Figura 3.18. Observa-se que a tensão possui forma não senoidal,

efeito da componente do segundo harmônico, se aproximando na forma de onda teórica

para classe J. Também é notável o defasamento entre os sinais de tensão e corrente.

Vale ressaltar que as variações entre as formas de onda foram mínimas para os dois

ressonadores.

Já as formas de onda de tensão e corrente na saída de fato (carga de 50 Ω), para

o ressonador ASR433.92E-T, são mostradas na Figura 3.19. Percebe-se que os sinais de

tensão e corrente estão em fase e suas formas de onda são senoidais, diferentemente da

tensão e corrente no coletor. Para análise transiente, foi verificado que o oscilador atinge

a estabilidade em 200 ns, como mostra a Figura 3.21. Este parâmetro é importante,

pois uma resposta lenta de estabilização do oscilador limitaria a taxa de transmissão de

dados via modulação da portadora. Todas formas de onda do oscilador com o ressonador

ASR433.42E-T, foram bem similares as aqui apresentadas. Não foi validado a modulação

em frequência via simulação seja utilizando a ferramento Envelope ou Transient do ADS.

3.2.5 Integração dos blocos

Após simular cada circuito individualmente, também foram verificados os pa-

râmetros dos circuitos ao integrar diversos blocos, com o intuito de prever, antes da
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Especificação ASR433.42E-T ASR433.92E-T
Frequência de oscilação [MHz] 433,24 433,78

Eficiência [%] 57,15 57,95
Potência RF de saída [dBm] 2,37 2,41

Potência DC [mW] 3,02 3,00
Ruído de Fase [dBc/Hz] p/ ∆𝑓 = 500 [Hz] 138,72 -139,58

Tabela 3.2: Resultados de simulação do oscilador “Classe J".
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Figura 3.18: Resultador de simulação do oscilador Colpitts proposto, ressonador
ASR433.92E-T utilizado: tensão (𝑉𝑐) e corrente (𝐼𝑐) no coletor. Ressonador SAW utili-
zado: ASR433.92E-T.
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Figura 3.19: Resultador de simulação do oscilador Colpitts proposto: tensão (𝑉𝑜𝑢𝑡) e
corrente (𝐼𝑜𝑢𝑡) na saída (carga de 50 Ω). Ressonador SAW utilizado: ASR433.92E-T.

implementação prática do protótipo, possíveis interferências entre os blocos.

Para o receptor, foram conectados o retificador RF-DC e o detector de envol-

tória ao acoplador direcional, para validação do conceito de transmissão de informação
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Figura 3.20: Resultador de simulação do oscilador Colpitts proposto: ruído de fase.
Ressonador SAW utilizado: ASR433.92E-T.
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Figura 3.21: Resultador de simulação do oscilador Colpitts proposto: resposta transiente
do circuito. Ressonador SAW utilizado: ASR433.92E-T.

e energia simultâneas (SWIPT). Para esta simulação, um gerador de sinal RF de 10

dBm à 434,42 MHz foi adicionado na entrada do acoplador. Como podemos observar na

Figura 3.22, enquanto há recepção de energia por parte do retificador, o mesmo fornece

a tensão DC de 3,19 V, já quando há falta de energia devido ao sinal modulado OOK

está em nível lógico baixo, a tensão DC de saída do retificador cai conforme o capacitor

conectado na saída se descarrega.

Para contornar tal situação, é recomendável conectar na saída do regulador de

tensão um super-capacitor ou uma bateria recarregável para prover a tensão e a ener-

gia necessárias para alimentação elétrica dos demais blocos da unidade de medição. O

detector de envoltória operou normalmente sem qualquer perda de desempenho com a

integração.



Capítulo 3. Validação da Técnica Proposta 84

A integração do receptor com o circulador também foi simulada. Neste caso,

uma carga de 50 Ω, um gerador de sinal RF de 13 dBm, e o receptor foram conectados

respectivamente nas portas 1, 2 e 3 do circulador. A potência de 13 dBm é para com-

pensar a perda de inserção de 3 dB para a transmissão de potência da porta 2 para a

3. Novamente, na saída do retificador, a tensão e potência DC de saída se mantiveram

como exibe a Tabela 3.3.
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Figura 3.22: Resultador de simulação do receptor: a) tensão de saída do detector de
envoltória; b) tensão de saída do retificador RF-DC.

Potência RF de entrada do circulador (porta ANT) [dBm] 13
Potência RF na porta RX [dBm] ([mW]) 9,88 (9,74)

Tensão DC de saída [V] 3,17
Potência DC de saída [mW] 6,73

Eficiência total [%] 69,11

Tabela 3.3: Resultados de simulação: integração do receptor ao circulador. Frequência
do sinal excitante RF: 434,42 MHz.

Para a transmissão, o oscilador Colpitts foi acoplado ao circulador. Neste cenário,

o oscilador foi conectado à porta 1 (TX) do circulador, enquanto as demais portas estão

terminadas com uma carga de 50 Ω. O intuito dessa simulação é validar a potência

transmitida da porta TX para a porta 2, destinada para a antena. A partir do sinal

RF, de 2,33 dBm em 433,78 MHz, gerado pelo oscilador de potência, na porta 2 do

circulador foi medida uma potência de -0,77 dBm em 433,78 MHz, ao passo que a porta

3 permanece isolada. Observa-se uma diferença de aproximadamente 3 dB entre as

potências nas portas 1 e 2. Esta diferença diz respeito à perda de inserção entre as

portas durante a transmissão do sinal. Resultado este esperado, visto que a topologia

do circuito é baseado em acoplador híbrido em anel. A Figura 3.23 exibe a tensão e
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a corrente medida na porta 2 do circulador, perceba que os sinais de tensão e corrente

estão em fase.
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Figura 3.23: Resultador de simulação da integração entre transmissor e circulador: ten-
são e corrente de saída na porta 2 do circulador.

3.3 Implementação do Protótipo

Após feita a pesquisa, a elaboração da metodologia e sua análise através das

simulações, então foi desenvolvido um protótipo da unidade de medição com o intuito

de validar o conceito da unidade de medição e a sua metodologia. Em seguida, foram

feitos os testes de verificação e validação do protótipo. Aqui podemos averiguar o fun-

cionamento e desempenho dos circuitos projetados, e caso necessário fazer as correções

e ajustes finos no projeto da unidade de medição. Com isso, esta etapa é fundamental

para o desenvolvimento do radiotransceptor.

3.3.1 Desenvolvimento da PCI

A partir dos circuitos das simulações com respectivos componentes escolhidos,

calculados e otimizados, foram elaborados os esquemáticos elétricos e os layouts das

PCIs (Placa de Circuito Impressos) da unidade de medição. Para tal elaboração, foi

utilizado o software de design de PCIs chamado Altium Designer, viabilizando assim um

roteamento de placa de circuito impresso robusto com os adequados encapsulamentos

(packages) dos componentes eletrônicos. A Figura 3.24 mostra o layout da unidade

sensora. O receptor completo refere-se a todos os seus blocos: acoplador direcional,

detector de envoltória e retificador; apesar de que apenas o último bloco ter sido de fato
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montado e testado. Já o Apêndice B exibe as respectivas PCIs fabricadas e montadas.

Para a fabricação, foram utilizadas placas de fibra de vidro de 1,6 mm de espessura com

uma fina película de cobre nas faces superior (top) e inferior (botton). O

Figura 3.24: Layout dos circuitos protótipo da unidade sensora.

3.3.2 Medição dos Parâmetros dos Circuitos

Com as placas já fabricadas e com os componentes eletrônicos soldados nestas

PCIs, foram realizados testes de verificação do protótipo, com o intuito de avaliar seu

desempenho em comparação aos resultados de simulação previamente obtidos. Além de

dos instrumentos e equipamentos calibrados, as medições foram feitas com o auxílio de

cabos coaxiais e cargas de 50 Ω. Estes instrumentos são: o analisador de redes vetorial

E5071 da Agilent; o analisador de espectro 440EB da Agilent; o gerador de sinais E4438C

da Agilent; o osciloscópio MS07104B da Agilent; um multímetro da Agilent; e a fonte de

alimentação E36103B da Keysight.

Para o circulador, os parâmetros de espalhamento foram medidos com o analisa-

dor de rede, como pode ser visto na Figura 3.25. Como o circulador é uma rede de três

portas (hexapolo), foram feitas três medições, para medição dos parâmetros adicionou-se

uma carga de 50 em uma das portas ao passo que as demais portas estão conectadas ao

analisador de rede, como exibido na Figura 3.26.

As Figuras 3.27, 3.28, 3.29 mostram os resultados de medições dos parâmetros
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Figura 3.25: Setup de teste do circuito Circulador.
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Figura 3.26: Conexões para medição dos parâmetros S do circulador: a) 𝑆32; b) 𝑆31; c)
𝑆21.

de espalhamento do circulador. Como pode ser observado nestas figuras, as perdas por

reflexão (𝑆11, 𝑆22 e 𝑆33) se mantiveram acima de 10 dBm entre 280 MHz e 450 MHz,

faixa na qual está inclusa a banda ISM de 433 MHz. Já as perdas por inserção (𝑆21 e

𝑆32) ficaram em torno entre 3 dB e 3,6 dB em 433 MHz. Já o nível de isolação (𝑆31 e 𝑆13)



Capítulo 3. Validação da Técnica Proposta 88

foi de 26 dB em 433 MHz. A isolação máxima foi de 27 dB numa frequência próxima,

mais especificamente 391 MHz.

Diante dos resultados de medição do circulador, podemos concluir que os mesmos

foram satisfatórios, pois as perdas por inserção estão próximos dos valores teóricos, assim

como as perdas por reflexão mínima de 10 dB (10% de perda) e o nível de isolação. Os

resultados de simulação e medição do circulador são mostrados na Figura 3.30. Nesta fi-

gura, podemos observar que o protótipo não obteve o mesmo nível de isolação encontrado

na simulação. Contudo, de certa forma é esperado esse rendimento inferior por conta de

diversos fatores na montagem do circuito como não idealidades dos componentes, efeitos

parasitas presentes na placa de circuito impresso, dentro outros.

Figura 3.27: Medição dos parâmetros S do circulador: 𝑆32; 𝑆23

Para o retificador RF-DC, o setup de medição é mostrado na Figura 3.31. Aqui,

o gerador de sinais provê o sinal RF de entrada do circuito. Na saída do retificador, a sua

tensão DC foi medida por meio de um multímetro digital. Para este teste, foi conectado

a carga ótima de 1500 Ω na saída do conversor RF-DC, relembrando que este valor da

carga ótima foi determinada previamente via simulação.

Através do analisador de rede, foi o 𝑆11 do retificador RF-DC em função da

frequência, como pode ser visto respectivamente na Figura 3.32 e Figura 3.33. Vale

destacar que a potência RF de excitação do analisador de rede foi configurada em 10

dBm (diferente do valor padrão de 0 dBm). É notável que, na carta de Smith, a adaptação

de impedância em 434,42 MHz não ficou próxima à carga da fonte (50 Ω). Isso se reflete
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Figura 3.28: Medição dos parâmetros S do circulador: 𝑆31; 𝑆13

Figura 3.29: Medição dos parâmetros S do circulador: 𝑆21; 𝑆12

numa perda por reflexão de 5 dB (30% de perda). Considerando uma potência de entrada

de 10 dBm (10 mW), apenas 8,45 dBm (7 mW) de fato estará disponível ao retificador.

Comprometendo assim, o desempenho do conversor RF-DC.

Temos os resultados comparativos de simulação e medição do conversor RF-DC

para diferentes potências de entrada, exibidos na Figura 3.34. Aqui, está evidente o

desempenho inferior do circuito implementado em relação ao simulado. Para um sinal

de entrada RF cuja potência é 10 dBm (10 mW), a tensão de saída DC, a potência

DC de saída e a eficiência total do retificador foram respectivamente 1,6 V, 1,7 mW e

17%. Já para um sinal RF de 18 dBm (63,1 mW), temos uma tensão DC de 3,5 V, uma
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Figura 3.31: Setup de teste do circuito Retificador RF-DC.

potência DC de 8,3 mW e uma eficiência total de 13,2%. É possível notar também que a

medida que a potência RF de entrada aumenta, os valores de medição se aproximam ao
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Figura 3.32: Resultado de medição do retificador RF-DC, para potência RF de entrada
de 10 dBm: magnitude do parâmetro 𝑆11.

Figura 3.33: Resultado de medição do retificador RF-DC, para potência RF de entrada
de 10 dBm: 𝑆11 exibido na Carta de Smith.

de simulação. Possivelmente, devido aos diodos conduzirem por mais tempo conforme

a potência RF de entrada aumenta. Um ponto importante a ser destacado é que de-

vido à falta do componente regulador de tensão, não foi possível fixar a tensão DC de

alimentação dos demais blocos do radiotransceptor. A falta do componente se deu pela

não-disponibilidade física do circuito eletrônico, não por questões técnicas em si.

Para validação do circuito montado do oscilador, dois setups de testes foram
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Figura 3.34: Figuras de mérito do retificador RF-DC: resultados de medição; resultados
de simulação.

feitos. Para análise da potência de saída do oscilador no domínio da frequência, usou-se

o Analisador de Espectro 440EB da Agilent, como exibe a Figura 3.35a. Ao passo que,

foi empregado o Osciloscópio MS07104B da Agilent para visualizar a tensão de saída

do oscilador no domínio do tempo, como mostra a Figura 3.35b. Para ambos setups, a

Fonte DC E36103B da Keysight está presente para alimentação DC do circuito oscilador.

Os testes do circuito protótipo do oscilador foram realizados apenas com o res-

sonador SAW ASR433.92E-T. Nesta configuração, o circuito começou a oscilar com um

bom nível de estabilidade para uma tensão de alimentação DC de 1,4 V. Com 1,8 V,

tensão DC estabelecida na simulação, o circuito apresentou uma potência de saída de

-5,52 dBm (0,20 mW) e uma potência DC de 3,27 mW, resultando numa eficiência de

6,25%. Já para uma tensão DC de alimentação de 2,5 V, temos uma potência de saída de

0,82 dBm (1,20 mW), potência DC de 7,88 mW e uma eficiência de 15,30%. Em ambos

os casos, o circuito oscilou em 326,25 MHz, abaixo da banda de 433 MHz ISM. A Fi-

gura 3.36 e Figura 3.37 mostram os resultados de medição do oscilador, respectivamente

nos domínios da frequência e do tempo.

A Figura 3.38 mostra os resultados de simulação e medição do oscilador pro-
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Figura 3.35: Setup de teste do circuito Oscilador — análise no domínio: a) da frequência;
b) do tempo.

Figura 3.36: Resultado de medição do circuito Oscilador: potência RF de saída. Tensão
DC de alimentação = 2,5 V. Ressonador SAW: ASR433.92E-T.

posto. Para diferentes tensões de alimentação, as potências DC medidas pelo circuito

protótipo foram similares aos resultados de medição, ao passo que as potências RF de

saída, e por conseguinte as eficiências do protótipo foram consideravelmente inferiores

aos resultados de simulação. Isso se deve provavelmente devido ao conjunto de fato-

res: a não-caracterização do ressonador SAW, visto que o respectivo modelo do ADS
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Figura 3.37: Resultado de medição do circuito Oscilador: tensão AC de saída. Tensão
DC de alimentação = 2,5 V. Ressonador SAW: ASR433.92E-T.

considerou-se o modelo simplificado 𝑅𝐿𝐶; e aos descasamentos das impedâncias, seja

devido à impedância de saída do transistor ou pela impedância da carga conectada na

saída. Dispondo dos resultados de medição do retificador e do oscilador, podemos con-

cluir que potencialmente, a partir de um sinal excitante de 18 dBm em 434,42 MHz ao

retificador, é possível alimentar eletricamente o oscilador para que este apresente em sua

saída um sinal RF de 0,82 dBm (1,2 mW).

Finalmente, as Tabelas 3.4, 3.5 e 3.6 sumarizam os resultados de simulação e

medição do circulador, retificador e oscilador respectivamente.
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Tabela 3.4: Comparativo dos resultados do circulador: simulação; medição. Faixa de
operação: 433 MHz ISM.

Parâmetro Simulação Medição
Perdas por inserção [dB] 3,1 3,6
Perdas por reflexão [dB] 28,2 13,2
Isolação [dB] 74,5 26,3

Tabela 3.5: Comparativo dos resultados do retificador RF-DC: simulação; medição. Sinal
RF de excitação em 434,42 MHz e 10 dBm (10 mW) de potência.

Parâmetro Simulação Medição
Tensão DC na saída [V] 3,2 1,6
Potência DC na saída [mW] 6,8 1,7
Eficiência total [%] 68 17

Tabela 3.6: Comparativo dos resultados do oscilador: simulação; medição. Ressonador
SAW utilizado: ASR433.92E-T.

Parâmetro Simulação Medição
Tensão DC de alimentação [V] 1,8 2,5
Frequência da portadora [MHz] 433,78 326,25
Potência RF na saída [dBm]([mW]) 2,41 (1,74) 0,82 (1,2)
Potência DC na saída [mW] 3,00 7,88
Eficiência [%] 57,95 15,30



Capítulo 3. Validação da Técnica Proposta 96

0

2

4

6

8

Po
tê

n
ci

a
 D

C
 (

m
W

)

1.4 1.6 1.8 2 2.2 2.4 2.6

Tensão DC de Alimentação (V)

Simulação
Medição

-10

-5

0

5

10

Po
tê

n
ci

a
 R

F 
d

e
 S

a
íd

a
 (

d
B

m
)

1.4 1.6 1.8 2 2.2 2.4 2.6

Tensão DC de Alimentação (V)

Simulação
Medição

0

20

40

60

E
fi
ci

ê
n
ci

a
 (

%
)

1.4 1.6 1.8 2 2.2 2.4 2.6

Tensão DC de Alimentação (V)

Simulação
Medição

Figura 3.38: Resultado de medição do circuito Oscilador: tensão AC de saída.
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Considerações Finais

4.1 Conclusões

Este projeto de pesquisa teve como principal objetivo, a partir do conceito de-

senvolvido, a construção e validação do protótipo do radiotransceptor full-duplex com

uma rede sensores alimentada remotamente. Com o intuito de demonstrar que a im-

plementação do conceito é de fato viável, os principais blocos do radiotransceptor fo-

ram concebidos, dimensionados e verificados por meio de simulações, e os seus circuitos

implementados a partir de componentes discretos. As simulações não somente demos-

traram que o conceito é adequado, mas também possibilitou um maior entendimento

dos parâmetros dos circuitos para possíveis otimizações e ajustes finos no processo da

implementação prática.

A funcionalidade de viabilizar a comunicação full-duplex com apenas uma única

antena foi validada com o protótipo do circulador em anel, que na banda ISM de 433

MHz apresentou uma isolação de 26 dB entre os canais de transmissão e recepção, ao

passo que as perdas por inserção e por reflexão se mantiveram na faixa de 3 dB e acima

de 10 dB respectivamente. A simulação também exibiu valores similares, com exceção da

isolação de 74 dB, quase 40 dB acima da implementação prática. Contudo, o circulador

em anel mostrou-se funcional para nível de implementação prática.

Já para a parte da alimentação remota da unidade de medição, houve uma consi-

derável discrepância entre os resultados de simulação e de medição do retificador RF-DC.



Capítulo 4. Considerações Finais 98

Enquanto na simulação, para dado sinal RF de entrada com 10 dBm (10 mW) de po-

tência em 434,42 MHz, a tensão de saída DC e a eficiência total foram de 3,2 V e 68%

respectivamente, o protótipo teve como resultados uma tensão DC de saída de 1,6 V e

eficiência total 17%. As perdas de reflexão, por conta da adaptação não adequada das

impedâncias entre gerador e retificador, foram as principais causas dessa discrepância.

Para a recepção da informação, os resultados de simulação mostraram que o de-

tector de envoltória conseguiu demodular o sinal modulado em amplitude. Contudo,

tanto a demodulação quanto o conceito de transmissão simultânea de informação e ener-

gia (SWIPT) não foram validados ao nível de implementação. Outro ponto de observação

é que devido à falta do componente regulador de tensão, não foi possível fixar a tensão

DC de alimentação para alimentar os demais blocos do radiotransceptor.

O mesmo nível de divergência, entre a simulação e a validação do protótipo, foi

observado para o circuito oscilador. A eficiência do circuito simulado ficou em torno

de 57%, a frequência de oscilação foi de 433,78 MHz com potência de saída em torno

de 2,4 dBm (1,73 mW), para uma tensão de alimentação de 1,8 V. Já o respectivo

protótipo teve como frequência de oscilação 326,25 MHz (mais de 100 MHz abaixo do

esperado) com uma potência de saída de 0,82 dBm (1,20 mW) para uma tensão DC de

alimentação de 2,5 V. Resultando assim, numa eficiência de 15,3%. O principal ponto

de atenção é o circuito oscilar numa frequência fora da banda de 433 MHz, mesmo

com o ressonador SAW presente no circuito, o que é uma indicação de que algum outro

componente esteja contribuindo para essa oscilação. Potencialmente, a partir de um

sinal de 18 dBm (63,1 mW) em 434,42 MHz na entrada do receptor, é possível alimentar

eletricamente o oscilador, e este prover um sinal RF de 0,82 dBm (1,2 mW).

Considerando os resultados obtidos, é notável que os conceitos apresentados nesta

dissertação: “Radiotransceptor Full-duplex Alimentado Remotamente para Sistema de

Telemetria” foram validados parcialmente seja por conta de falta de alguns testes adicio-

nais para otimização de circuitos como oscilador e retificador, ou seja, por conta de falta

de testes propriamente dito, como a parte da demodulação do sinal recebido OOK. Con-

tudo, há potencial para a implementação de um sistema de telemetria com a arquitetura

aqui proposta.
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4.2 Contribuições

Dentre as contribuições desta dissertação podemos destacar:

• A arquitetura proposta (e o detalhamento da concepção deste radiotransceptor

full-duplex );

• Otimização do oscilador de potência, em “classe J”, para um sistema de medição;

• Estudo de separação da energia para conversão de energia e demodulação.

4.3 Artigos Publicados

Em meio a realização deste projeto de pesquisa, o seguinte artigo foi submetido para

revisão do colegiado e aprovado pelo mesmo:

• A 433 MHz Full-Duplex Front-end for Remotely Powered Sensors.

Posteriormente, o mesmo será submetido a uma revista.

4.4 Trabalhos Futuros

Tendo como ponto de partida os conceitos desenvolvidos, simulados e aplicados

ao protótipo da unidade de medição, como possíveis pontos de melhoria para trabalhos

futuros seguintes:

• Testar o sistema globalmente: rede uma única unidade central e diversas unidades

sensoras;

• Verificar a autonomia energética por parte da unidade sensora, em outras palavras,

se o radiotransceptor opera adequadamente dispondo apenas da energia contida das

ondas eletromagnéticas captadas pela antena;

• Incorporar outras fontes de energia (auxiliar). Exemplo: energia solar

• Validar, via protótipo, o conceito de transmissão simultânea de informação e ener-

gia (SWIPT);
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• Otimização da rede de adaptação de entrada do retificador RF-DC para melhora

de desempenho, em especial da eficiência total;

• Otimizar a rede de adaptação de saída do oscilador de potência para melhora de

desempenho, em especial da eficiência total;

• Investigar o protocolo de comunicação aqui apresentado ou similares;

• Investigar a possibilidade de implementação, de pelo menos parte, das interfaces

de rádio comunicação em tecnologia de circuitos integrados.
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Apêndice A

Dimensionamento de um duplexador

A.1 Funções de Aproximação

As duas principais técnicas para síntese de filtros são o método parâmetro-

imagem, proposto por Zobel, e o método polinomial (ou de inserção), desenvolvido por

Norton e Bennett [82]. O primeiro método tem como base o conceito de linhas de trans-

missão. O filtro do tipo parâmetro-imagem pode ser representado por uma função de

impedância e outra função de atenuação.

Por outro lado, o método polinomial busca, a partir da função de transferência do

filtro, e por conseguinte dos coeficientes de transmissão e reflexão, determinar a função

impedância do respectivo filtro, para então aplicar técnica de síntese de impedância

como métodos de Cauer e Foster. Apesar de por vezes o uso do método polinomial exigir

cálculos trabalhosos, tal método permite uma boa aproximação com a resposta do filtro

especificada, pois esta técnica tem como ponto de partida a função de transferência do

filtro desejado. Portanto, os filtros deste projeto de pesquisa serão desenvolvidas a partir

do método polinomial.

Na literatura são encontradas diversas funções de aproximação empregadas para

concepção de filtros reais, algumas destas ilustradas na Figura A.1. Mediante técnicas

de transformação que serão detalhadas ainda nesta seção, é obtido o filtro passa-faixa a

partir da resposta do filtro passa-baixa. Dentre as principais funções de aproximação,

temos:
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• Butterworth — Sua resposta em frequência é maximamente plana na banda de

passagem, ou seja, não possui oscilações na banda de passagem;

• Chebyshev — Permite uma curva mais acentuada na região de transição se com-

parado à função de Butterworth de mesma ordem ao custo de apresentar ondulações

na banda de passagem;

• Elíptico — Possui maior declive de transição dentre as funções aqui citadas. Por

outro lado, apresenta ondulações nas bandas de passagem e de corte. Além disso,

apresenta zeros finitos;

• Bessel — Possui a melhor resposta em fase, sendo praticamente linear. Contudo,

apresenta o menor declive de transição dentre todas as funções de aproximação

aqui citados.
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Figura A.1: Resposta em frequência dos fitros tipo: a) Butterworth; b) Chebyshev; c)
Elíptico; d) Bessel.

A magnitude ao quadrado da função de transferência de um filtro (|𝑆21(𝑗Ω)|2),

modelado como uma rede de duas portas, é definido como [83]:

|𝑆21(𝑗Ω)|2 =
1

1 + 𝜀2𝐹 2
𝑛(Ω)

(A.1)

Em que 𝜀 é a constaste de ripple (ondulação), 𝐹𝑛 diz repeito à filtragem da função
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de aproximação e Ω representa a frequência normalizada a partir da frequência de corte

𝑤𝑐. Também é possível determinar a perda por inserção do filtro 𝐿𝐴(Ω):

𝐿𝐴(Ω) = 10 log
1

|𝑆21(𝑗Ω)|2
[𝑑𝐵] (A.2)

Para o filtro do passa-baixa, exemplificado na Figura A.2, a respectiva frequência

normalizada Ω em função da frequência angular 𝑤 é dada por:

Ω = (
Ω𝑐

𝑤𝑐
)𝑤 (A.3)

a) b)

Figura A.2: Resposta em magnitude de um filtro do tipo passa-baixa: a) não-
normalizado; b) normalizado.

Sendo:

• 𝑤𝑐 - Frequência de corte (superior na banda passante);

• 𝑤𝑠 - Frequência de rejeição (inferior na banda de rejeição);

• Ω𝑐 - Frequência de corte normalizada;

• Ω𝑠 - Frequência de rejeição normalizada;

• 𝐿𝐴𝑟 - Atenuação máxima na banda de passagem;

• 𝐿𝐴𝑠 - Atenuação mínima na banda de rejeição.

Os filtros passa-faixa do duplexador serão concebidos a partir da função de apro-

ximação de Chebyshev, pelo fato de apresentar não somente uma maior nível de se-

letividade do que os filtros concebidos a partir das funções de Butterworth e Bessel
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(considerando mesmo gabarito do filtro), como também devido a sua implementação ser

mais simples do que um filtro implementação a partir da função do tipo elíptico.

A.2 Dimensionamento de um filtro passa-faixa do tipo Chebsyshev

Para o filtro Chebsyshev, o módulo ao quadrado da sua função de transferência

(|𝑆21(𝑗Ω)|2) é expressa por:

|𝑆21(𝑗Ω)|2 =
1

𝜖2𝑇 2
𝑛(Ω)

(A.4a)

𝑇𝑛(Ω) =

⎧⎪⎨⎪⎩ 𝑐𝑜𝑠(𝑁𝑐𝑜𝑠−1Ω) |Ω| ≤ 1

𝑐𝑜𝑠ℎ(𝑁𝑐𝑜𝑠ℎ−1Ω) |Ω| ≥ 1
(A.4b)

Sendo 𝑁 a ordem do filtro e o ripple constante (𝜖), para dada atenuação máxima

na banda de passagem 𝐿𝐴𝑟 em [dB] é dado por:

𝜖 =
√︀
10𝐿𝐴𝑟 − 1 [𝑑𝐵] (A.5)

Depois da normalização, calcula-se a ordem do filtro (𝑁) por:

𝑁 ≥
𝑐𝑜𝑠ℎ−1

√︁
100.1𝐿𝐴𝑠−1
100.1𝐿𝐴𝑟−1

𝑐𝑜𝑠ℎ−1Ω𝑠
(A.6)

Para o cálculo dos elementos do filtro passa-baixa protótipo do tipo Chebsyshev

cuja função de transferência é expressa pela Equação A.4, os coeficientes 𝑔 do filtro

protótipo de ordem N são calculados conforme:

𝛽 = 𝑙𝑛[𝑐𝑜𝑡ℎ(
𝐿𝐴𝑟

17.37
)] (A.7)

𝛾 = 𝑠𝑖𝑛ℎ(
𝛽

2𝑁
) (A.8)

𝑔0 = 1 (A.9)
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𝑔1 =
2

𝛾
𝑠𝑖𝑛(

𝜋

2𝑁
) (A.10)

𝑔𝑖 =
1

𝑔𝑖−1

4𝑠𝑖𝑛[ (2𝑖−1)𝜋
2𝑛 ] · 𝑠𝑖𝑛[ (2𝑖−3)𝜋

2𝑛 ]

𝛾2 + 𝑠𝑖𝑛2[ (𝑖−1)𝜋
𝑁 ]

(A.11)

𝑔𝑛+1 =

⎧⎪⎨⎪⎩ 1.0 𝑝𝑎𝑟𝑎 𝑁 𝑖́𝑚𝑝𝑎𝑟

𝑐𝑜𝑡𝑔2(𝛽4 ) 𝑝𝑎𝑟𝑎 𝑁 𝑝𝑎𝑟
(A.12)

O filtro final, independente do seu tipo de seletividade: passa-baixa, passa-faixa,

entre outros; é sintetizado a partir do filtro passa-baixa protótipo. O filtro protótipo

é aquele cujos elementos são normalizados. A Figura A.3 exibe circuitos respectivos

aos filtros protótipo passa-baixa concebidos a partir da função de aproximação do tipo

Butterworth ou Chebyshev.

Para tal, tem-se a resistência/condutância da fonte unitária (𝑔0 = 1), a frequência

angular de corte unitária (Ω𝑐 = 1) e demais elementos representados por 𝑔𝑖. Uma vez

determinado o circuito respectivo filtro passa-baixa protótipo, realiza-se a síntese do

filtro final.

b)

a)

n par

n par

n ímpar

n ímpar

Figura A.3: Filtro passa-baixas protótipos normalizados: a) 𝑔1 sendo elemento em pa-
ralelo; b) 𝑔1 sendo elemento em série.
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Como citado anteriormente, uma vez determinado o gabarito do filtro, primeira-

mente deve-se realizar as devidas normalizações como ilustrado na Figura A.4. Para o

filtro do passa-faixa, a respectiva frequência normalizada (Ω) em função da frequência

angular (𝑤) é dada por:

Ω =
Ω𝑐

𝐹𝐵𝑊
(
𝑤

𝑤𝑜
− 𝑤𝑜

𝑤
) (A.13)

Sendo,

𝑤0 =
√
𝑤1𝑤2 (A.14)

𝐹𝐵𝑊 =
𝑤2 − 𝑤1

𝑤0
(A.15)

a) b)

Figura A.4: Resposta em magnitude de um filtro do tipo: a) passa-faixa não-normalizado;
b) passa-baixa normalizado.

Onde:

• 𝑤1 - Frequência inferior da banda passante;

• 𝑤2 - Frequência superior da banda passante;

• 𝑤3 - Frequência inferior da banda de rejeição;

• 𝑤4 - Frequência superior da banda de rejeição;

• 𝑤𝑜 - Frequência central da banda passante;

• 𝐹𝐵𝑊 - Banda passante normalizada;

• Ω𝑐 - Frequência de corte normalizada;
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• Ω𝑠 - Frequência de rejeição normalizada;

• 𝐿𝐴𝑟 - Atenuação máxima na banda de passagem;

• 𝐿𝐴𝑠 - Atenuação mínima banda de rejeição.

Finalmente, após determinar o filtro passa-baixa protótipo, os componentes do

filtro passa-faixa não-normalizado são calculados através das equações abaixo:

Fator de impedância 𝛾:

𝛾0 =
𝑍0

𝑔0
(A.16)

Para dada resistência 𝑔, temos:

𝑅 = 𝛾0 · 𝑔 (A.17)

Para dado indutor 𝑔, temos:

𝐿𝑠 = (
Ω𝐶

𝐹𝐵𝑊𝑤𝑜
)𝛾0 · 𝑔 (A.18)

𝐶𝑠 =
1

𝑤2
𝑜𝐿𝑠

(A.19)

Para dado capacitor 𝑔, temos:

𝐶𝑝 = (
Ω𝐶

𝐹𝐵𝑊𝑤𝑜
)
1

𝛾0
· 𝑔 (A.20)

𝐿𝑝 =
1

𝑤2
𝑜𝐶𝑝

(A.21)

Note que o indutor do filtro protótipo é convertido em ressonador série (𝐿𝑠 e 𝐶𝑠),

já o capacitor do filtro protótipo é convertido em ressonador paralelo (𝐿𝑝 e 𝐶𝑝), como

indica a Figura A.5.
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Figura A.5: Transformação do filtro passa-baixa protótipo para filtro passa-faixa.

A.3 Filtros com Inversores de imitância

Uma vez dimensionado o filtro passa-faixa, o mesmo circuito pode ser modificado

de forma mais conveniente para sua confecção. Uma fora de realizar essa modificação é

por meio de inversores de imitância.

Figura A.6: Protótipos de filtro passa-baixa modificado com inversores.

Aqui iremos detalhar uma metodologia para síntese de filtros passa-faixa com in-

versores. Primeiramente, elabora-se o filtro passa-baixa protótipo, similar a Figura A.8a.

Em segundo lugar, é feita a desnormalização do filtro protótipo resultando no filtro passa-

faixa da Figura A.8b. Em seguida, calculam-se os fatores de inversão 𝐾 através da ??.

Para a implementação do filtro a parâmetros concentrados, substituiremos os

inversores a parâmetros distribuídos pelas respectivas redes em 𝜋. Tal rede foi escolhida
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Figura A.7: Protótipo passa-faixa modificado com inversores.

a)
b)

c)

Figura A.8: a) Protótipo Filtro Passa-Baixa. b) Filtro Passa-Faixa. c) Filtro Passa-
Faixa com Inversores tipo 𝐾.

em detrimento da rede em 𝑇 , pois assim as suas capacitâncias ou as suas indutâncias

negativas em paralelo serão absorvidas pelos ressonadores do filtro passa-faixa. A partir

do fator de inversão 𝐾, as capacitâncias 𝐶 e indutâncias 𝐿 são calculadas através da

Equação A.32 e Equação A.34 respectivamente.

Por exemplo, para o circuito da Figura A.9, temos:

𝐶 ′
𝑝1 = 𝐶𝑝1 − 𝐶 (A.22)

𝐶 ′
𝑝2 = 𝐶𝑝2 − 𝐶 − 𝐶 = 𝐶𝑝2 − 2𝐶 (A.23)

𝐶 ′
𝑝3 = 𝐶𝑝3 − 𝐶 (A.24)

Similarmente, para o circuito da Figura A.10, temos:
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𝐿′
𝑝1 =

𝐿− 𝐿𝑝1

𝐿𝑝1𝐿
(A.25)

𝐿′
𝑝2 = (

1

𝐿𝑝2
− 1

𝐿
− 1

𝐿
)−1 = (

1

𝐿𝑝2
− 2

𝐿
)−1 (A.26)

𝐿′
𝑝3 =

𝐿− 𝐿𝑝3

𝐿𝑝3𝐿
(A.27)

d)

e)

f)

Figura A.9: d) Filtro Passa-Faixa com linha de transmissão 𝜆
4 ; e) Substituição pela

respectiva rede em 𝜋; f) Filtro Passa-Faixa equivalente.

A.4 Inversores de imitância

Um exemplo do uso de inversores é realizar a inversão de ressonadores série em

ressonadores paralelo e vice-e-versa. A Figura A.11a mostra a inversão do ressonador

série em ressonador paralelo. Neste cenário, temos:

𝐾 =

√︂
𝐿𝑝

𝐶𝑠
=

√︃
𝐿𝑠

𝐶𝑝
(A.28)

𝑍1 =
𝐾2

𝑍𝑠
(A.29)



121 A.4. Inversores de imitância

d)

e)

f)

Figura A.10: d) Filtro Passa-Faixa com linha de transmissão 3𝜆
4 ; e) Substituição pela

respectiva rede em 𝜋; f) Filtro Passa-Faixa equivalente.

De maneira análoga, a Figura A.11b exibe a inversão do ressonador paralelo em

ressonador sério. Neste contexto, temos:

𝐽 =

√︃
𝐶𝑠

𝐿𝑝
=

√︂
𝐶𝑝

𝐿𝑠
(A.30)

𝑌1 =
𝐽2

𝑌𝑝
(A.31)

Podemos notar na Equação A.29 e na Equação A.31 que o inversor de imitân-

cia pode ser implementado por uma linha de transmissão de um quarto de onda (𝜆4 )

ou de três quartos de onda (3𝜆4 ), cujo defasamentos são respectivamente +90° e -90°

(+270°). A Figura A.12 exibe topologias de inversor de imitância a parâmetros concen-

trados equivalentes a uma linha de transmissão de um quarto de comprimento de onda

com impedância característica 𝐾 (ou característica admitância 𝐽). De maneira aná-

loga, a Figura A.13 exibe topologias de inversor de imitância a parâmetros concentrados

equivalentes a uma linha de transmissão de três quartos de comprimento de onda com

impedância característica 𝐾 (ou admitância característica 𝐽).
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(a)

(b)

Figura A.11: Inversão de: a) ressonador série; b) ressonador paralelo.

(a) (b)

Figura A.12: Inversor de Imitância a partir de uma linha de transmissão de um quarto
de comprimento de onda: a) tipo 𝐽 ; b) tipo 𝐾.

Para a rede em 𝜋 da Figura A.12a, temos:

1

𝑍𝑐
= 𝐽 =

1

𝐾
=

1

𝑤𝐿
(A.32)
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(a) (b)

Figura A.13: Inversor de Imitância a partir de uma linha de transmissão de um quarto
de comprimento de onda: a) tipo 𝐽 ; b) tipo 𝐾.

Para a rede em 𝑇 da Figura A.12b, temos:

𝑍𝑐 = 𝐾 =
1

𝐽
=

1

𝑤𝐶
(A.33)

Para a rede em 𝜋 da Figura A.13a, temos:

1

𝑍𝑐
= 𝐽 =

1

𝐾
= 𝑤𝐶 (A.34)

Para a rede em 𝑇 da Figura A.13b, temos:

𝑍𝑐 = 𝐾 =
1

𝐽
=

1

𝑤𝐿
(A.35)

A.5 Adição de zeros de transmissão

Em teoria, quanto maior a ordem do filtro, maior o nível de seletividade do filtro.

Logo, a resposta do filtro apresentará curva mais acentuada. Entretanto, normalmente

a confecção de filtros de ordem elevada implicam em maiores dimensões físicas. Na

prática, o filtros de ordem elevadas estão mais sujeitos a apresentar perdas e distorções

consideráveis devido ao número de componentes reais do filtro. O alto fator de qualidade

dos componentes (em especial o indutor), reduz os efeitos indesejados, mas até certo

perto. É evidente que esses efeitos são importantes ao projeto do duplexador, tendo em

vista que o maior desafio é manter simultaneamente alto nível de isolação entre os canais

e baixa perdas por inserção.

Neste cenário, por vezes é necessário adotar técnicas para aumentar o nível de
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seletividade do filtro, mas sem aumentar a ordem do filtro. Uma técnica para atingir

tal objetivo é a adição de zeros de transmissão na resposta dos filtros [84, 85, 86, 87,

88]. Desta forma, modificando os filtro passa-faixas implementados com inversores de

admitância apresentados anteriormente.

Como explicado anteriormente, ao reduzir a ordem do filtro, reduz-se também

o número de ressonadores em paralelo do filtro passa-faixa. Portanto, são reduzidas

também as perdas e as distorções ao custo de uma menor atenuação na banda de rejeição.

Todavia, ao adicionar os zeros de transmissão (polos de atenuação) ao longo da banda

de rejeição do filtro, acentua-se novamente a transição entre as bandas de passagem e

rejeição, assim compensando a redução da ordem.

Para o duplexador, o intuito é distribuir os polos de atenuação ao longo da banda

de passagem do filtro concorrente para maximizar a isolação com o número mínimo

de ressonadores. Conclui-se então que esta técnica é bastante atrativa para projeto

de duplexadores, visto que é acrescido o nível de seletividade do filtro, sem que seja

necessário aumentar a ordem do mesmo.

Dada uma função de transferência 𝐻(𝑠) expressa em termos de uma razão de

polinômios na forma fatorada:

𝐻(𝑠) =
𝑁(𝑠)

𝐷(𝑠)
= 𝐾

(𝑠− 𝑧1)(𝑠− 𝑧2) · · · (𝑠− 𝑧𝑖) · · · (𝑠− 𝑧𝑚−1)(𝑠− 𝑧𝑚)

(𝑠− 𝑝1)(𝑠− 𝑝2) · · · (𝑠− 𝑧𝑖) · · · (𝑠− 𝑝𝑛−1)(𝑠− 𝑝𝑛)
(A.36)

Em que os zeros (𝑧𝑖) são as raízes do polinômio do numerador 𝑁(𝑠) e os polos

(𝑝𝑖) são as raízes do polinômio do denominador. Dada a função de transferência 𝐻(𝑠),

para 𝑠 igual a um zero de transmissão (𝑠 = 𝑧𝑖), o numerador 𝑁(𝑠) será igual a zero.

Consequentemente, a função de transferência 𝐻(𝑠) também será igual a zero (𝐻(𝑠) = 0).

Por outro lado, quando 𝑠 tende ao valor ao polo (𝑠 → 𝑝𝑖), o denominador 𝐷(𝑠)

tende a zero. Com isso, a função de transferência 𝐻(𝑠) tende ao infinito (𝐻(𝑠) → ∞).

Sendo assim, a técnica procura adicionar os polos de atenuação (zeros de transmissão)

na banda de rejeição do filtro passa-faixa, tornando a curva de transição mais acentuada

e permitindo uma maior separação das frequências adjacentes.

Para este projeto de pesquisa, a frequência do sinal transmitido (𝑓𝑇𝑋) é inferior
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à frequência de recepção (𝑓𝑅𝑋), para minimizar as perdas no espaço livre do sinal trans-

mitido pela unidade de medição, cuja potência é bem menor do que o sinal recebido.

O filtro do canal de transmissão permite a passagem de sinais cuja frequência é 𝑓𝑇𝑋

e rejeita as demais frequências. Por outro lado, a rejeição da frequência de recepção é

muito mais impactante para a isolação entre os canais. Logo, para o filtro do canal de

transmissão, adicionar polos de atenuação na sua banda de rejeição superior que coincide

com a banda passante do filtro do canal de recepção, é uma excelente estratégia para

aumentar a isolação entre os canais.

Similarmente, para o filtro do canal de recepção, adicionar polos de atenuação na

sua banda de rejeição inferior que coincide com a banda passante do filtro do canal de

transmissão, é uma excelente estratégia. Nota-se que os filtros irão apresentar respostas

assimétricas, já que os polos de atenuação não estão presente em ambas bandas de

rejeição.

A adição dos zeros de transmissão pode ser feita inserindo uma reatância, capa-

citiva ou indutiva, em série ao ressonador paralelo do filtro passa-faixa, como ilustrado

nas Figuras A.14 e A.15.

Ambos circuitos ressonadores a trés elementos, ressonador tipo I (Figura A.14)

e ressonador tipo II (Figura A.15) possuem duas frequências de ressonância associadas.

A frequência de ressonância referente ao pico da magnitude da impedância (𝑤𝑝) é ma-

joritariamente determinada pelo ressonador em paralelo (𝐿𝐶), sendo que a contribuição

da reatância em série é desprezível. Logo, a frequência de ressonância referente ao pico

da magnitude da impedância para o ressonador tipo I (𝑤𝑝1) é determinada por:

𝑤𝑝1 =
1√
𝐿2𝐶2

(A.37)

A frequência de ressonância referente ao pico da magnitude da impedância para

o ressonador tipo II (𝑤𝑝2) é expressa por:

𝑤𝑝2 =
1√
𝐿1𝐶1

(A.38)

A frequência de ressonância relativa ao vale na magnitude da impedância 𝑤𝑠, a

qual é a frequência do zero de transmissão, é determinada pelos três componentes do
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(a) (b) (c)

Figura A.14: a) Circuito ressonador a três elementos com reatância capacitiva em série
tipo I. Resposta da sua impedância em função da frequência: b) em magnitude; c) em
frequência.

(a) (b) (c)

Figura A.15: a) Circuito ressonador a três elementos com reatância indutiva em série
tipo II. Resposta da sua impedância em função da frequência: b) em magnitude; c) em
frequência.

circuito ressonante. Esta é a frequência que as impedâncias da reatância em série e

do ressonador em paralelo possuem mesmo valor em magnitude, porém sinais opostos.

Considerando, um alto fator de qualidade do componente em série, a frequência de

ressonador relativa ao vale na magnitude da impedância do ressonador tipo I (𝑤𝑠1) é

dada por:

[︂
𝑤𝐿2

1− 𝑤2𝐿2𝐶2
≈ 1

𝑤𝐶3

]︂ ⃒⃒⃒⃒
⃒
𝑤=𝑤𝑠1

∴ 𝑤𝑠1 =

√︃
1

𝐿2

(︂
1

𝐶2 + 𝐶3

)︂
(A.39)

A frequência de ressonador relativa ao vale na magnitude da impedância do

ressonador tipo II (𝑤𝑠2) é determinada por:

[︂
𝑤𝐿1

1− 𝑤2𝐿1𝐶1
≈ −𝑤𝐿3

]︂ ⃒⃒⃒⃒
⃒
𝑤=𝑤𝑠2

∴ 𝑤𝑠2 =

√︃
1

𝐶1

(︂
1

𝐿1
+

1

𝐿3

)︂
(A.40)
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Podemos observar que para ambos os circuitos ressonadores, a impedância equi-

valente para a frequência de ressonância paralela 𝑤𝑝 é muito alta, ao passo que a impe-

dância equivalente para a frequência de ressonância série 𝑤𝑠 é muito baixa e puramente

resistiva. Concluímos então, que os ressonadores possuem potencial de operar como uma

chave para diferentes frequências: chave aberta em 𝑤𝑝; e chave fechada em 𝑤𝑠.

Modificando adequadamente os ressonadores em paralelo do filtro-passa faixa

pelos ressonadores do tipo I e II, o nível de seletividade é otimizada com a adição dos

polos de atenuação. Para adicionar os polos de atenuação na banda de rejeição inferior do

filtro, os ressonadores em paralelo devem ser substituídos pelo ressonador tipo I, devido

à frequência de ressonância série (𝑤𝑣) é inferior à frequência de pico (𝑤𝑝).

Um ponto de atenção ao adicionar esses ressonadores é que os inversores de ad-

mitância (impedância) podem inverter a posição do polo de atenuação em relação à

frequência de pico 𝑤𝑝, devido ao seu defasamento de ± 90°. Assim, mudando a resposta

em frequência do circuito, possibilitando o ressonador do tipo I operar como ressona-

dor tipo II e vice-e-versa. Propõe então usar ressonadores tipo I para inversores cujo

defasamento é de 90° e utilizar ressonadores tipo II para inversores cujo defasamento é

de -90° ??. Com base nisso, são obtidos os filtros passa-faixa com polos de atenuação

exemplificados na Figura A.16 e na Figura A.17.

Figura A.16: Filtro passa-faixa com zeros de transmissão na banda de rejeição inferior.

Figura A.17: Filtro passa-faixa com zeros de transmissão na banda de rejeição superior.
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Idealmente, para frequência de operação de canal, a impedância equivalente do

outro canal deverá ser infinita (𝑍𝑒𝑞 → ∞), para reduzir interferência entre os canais,

como explicado anteriormente. Ora, as resistências dos terminais (tipicamente 50 Ω) são

parâmetros de especificação dos filtros, e variações destas implicam em uma resposta

em frequência indesejada. Entretanto, caso a impedância equivalente do filtro seja alta

(majoritariamente reativa) na banda de passagem do filtro concorrente, a interferência

entre os canais TX e RX será considerável [85] pelo fato de haver o compartilhamento da

porta (normalmente a porta destinada à antena) entre os canais dos filtros de transmissão

(TX) e recepção (RX).

Logo, é necessário adicionar uma rede de adaptação para cancelar o efeito inde-

sejado destas reatâncias. Uma possível técnica de cancelamento é a adição de linha de

transmissão de um quarto de comprimento de onda na porta de cada canal do filtro, como

indicado na Figura A.18. Note que, comprimento da linha de transmissão corresponde

à frequência de operação do canal concorrente. Isso garante uma impedância equiva-

lente idealmente infinita do canal de transmissão para sinais na frequência de recepção

e vice-e-versa:

𝑍𝑒𝑞𝑇𝑋 (𝑓𝑅𝑋) → ∞ (A.41)

𝑍𝑒𝑞𝑅𝑋 (𝑓𝑇𝑋) → ∞ (A.42)

Em outras palavras, as impedâncias de entrada de cada canal estão adaptadas

de forma que estas não interfiram na resposta em frequência do canal adjacente, similar

a um duplexador ideal (ilustrado previamente na Figura 2.16).

Tais linhas de transmissão podem ser convertidas para suas respectivas redes a

parâmetros concentrados, como explicado previamente na Subseção 2.4.1. Por último, a

Figura A.19 exibe o circuito duplexador, a parâmetros concentrados, implementado via

inversores de imitância.
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ANT
1

2

3

TX

RX

Rede de Adaptação

Figura A.18: Duplexador com rede de adaptação entre os canais de transmissão (TX) e
recepção (RX).

3 RX

TX2

ANT
1

Figura A.19: Circuito do duplexador.



Apêndice B

Placas de Circuito Impresso (PCIs)

confeccionadas e montadas.

Figura B.1: Placa de Circuito Impresso do circulador: sem; e com os componentes
eletrônicos soldados na placa.
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Figura B.2: Placa de Circuito Impresso do retificador RF-DC: sem; e com os componentes
eletrônicos soldados na placa.

Figura B.3: Placa de Circuito Impresso do oscilador Colpitts: sem; e com os componentes
eletrônicos soldados na placa.
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