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ABSTRACT

This work presents the complete implementation of
a switched-capacitor double-sideband (DSB) to single-
sideband (SSB) converter, using discrete components.
In order to obtain efficient SSB modulation, a Hilbert
Transformer has been used. The implementation of the
Hilbert Transformer through recursive allpass transfer
functions allows good dynamic range and low sensitiv-
ity to errors on implemented capacitance ratios. The
sampling rate of the SSB signal can be halved without
loss of information, leading to circuit complexity reduc-
tion and savings in power consumption. Experimental
results are provided, to verify the complete DSB to SSB
conversion. A few practical aspects concerning the pos-
sible monolithic CMOS implementation of this circuit
are considered.

KEYWORDS: Switched-capacitor filter, DSB to SSB

conversion, Hilbert transformer, multirate.

RESUMO

Neste trabalho é apresentada a implementacao com-
pleta de um conversor de modulacio DSB (double-
sideband) para SSB (single-sideband) a capacitores cha-
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veados, usando componentes discretos. Para se conse-
guir uma modulagdo SSB eficiente, um Transformador
de Hilbert é utilizado. Uma boa faixa dinamica e sensi-
bilidade baixa ao erros nas razoes de capacitancias sao
conseguidas pela implementagao do Transformador de
Hilbert através de circuitos com funcoes de transferén-
cia recursivas do tipo passa-tudo. A taxa de amostra-
gem do sinal SSB pode ser reduzida por um fator igual
a 2 (dois) sem perda de informagao, reduzindo a com-
plexidade do circuito e o seu consumo de energia. A
conversao de DSB para SSB completa ¢é ilustrada pela
apresentacao de resultados experimentais. Alguns as-
pectos praticos relacionados a possivel implementacao
monolitica CMOS deste circuito sao considerados.

PALAVRAS-CHAVE: Filtros a capacitores chaveados,
conversao DSB/SSB; transformador de Hilbert; proces-
samento de sinais multitaxas.

1 INTRODUCAO

No estdgio de freqiiéncia intermedidria (FI) de transmis-
sores e receptores portateis modernos, o grande ntimero
de canais simultaneos faz com que a segunda freqiién-
cia intermedidria (FIy) seja muito menor do que FL
O canal-imagem em FI-FI; pode ter uma amplitude
até 20 dB acima daquela do canal desejado, situado em
FI4+FI; (Crols e Steyaert, 1995), causando interferéncia
inaceitavel na demodulacgao, e deve ser portanto rejei-
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tado. Quando um esquema heterddino coerente empre-
gando somente uma sendide é usado para a demodulacao
de FI para FIy, um filtro passa-banda (FPB) extrema-
mente seletivo precisa ser utilizado para o cancelamento
do sinal indesejado em FI—FI5, e também sua parte ne-
gativa em —FI+4+FI;, de modo a reduzir a interferéncia
na demodulacdo. A implementacao integrada do FPB,
que tipicamente possui um fator de qualidade elevado,
exige grande area em circuito integrado. Por outro lado
sua implementacao externa aumenta o consumo de po-
téncia e os custos de produgao.

As especificagoes do FPB foram simplificadas pelo de-
senvolvimento de conversores com rejeicao de imagem
(Abidi, 1995). Neste esquema, duas formas de onda se-
noidais com 90° de defasagem demodulam o sinal de
entrada de FI em componentes I (em fase) e @ (em
quadratura) as quais, antes de serem somadas, sao fil-
tradas através de uma rede de defasagem (RD) de 90°,
para eliminar a imagem em =+FIs, enquanto que o si-
nal desejado reaparece com o dobro da sua amplitude
de entrada. Por isso, o FPB pode ser projetado com
especificagoes mais relaxadas, para uma implementacao
monolitica. Este esquema pode ser considerado como
o dual do método de cancelamento seletivo de bandas
laterais, aplicado em transmissores SSB (Abidi, 1995).
Nestes sistemas, a complexidade de um FPB suficiente-
mente seletivo para bloquear uma das bandas laterais
do sinal, e deixar passar a outra, é evitada pelo uso de
uma estrutura mais eficaz, na qual uma RD de 90° com
banda larga participa de forma fundamental, ao gerar
quadratura em todas as componentes em freqiiéncia dos
sinais I e Q. A eficiéncia destes sistemas depende forte-
mente da capacidade da RD em simultaneamente gerar
defasagem de 90° e resposta em magnitude constante
nas linhas I e @, sobre toda a faixa de freqiiéncias de
interesse (Steyaert e Roovers, 1992).

Uma técnica simples de producao de quadratura, co-
mumente utilizada em receptores de rejeicao de ima-
gem, consiste em passar o sinal por um par integra-
dor/diferenciador RC' que introduz defasagens de +45°,
ilustrado na Fig. 1. Infelizmente, o balanceamento de
magnitude entre as linhas I e ) depende fortemente da
freqiiéncia, j4 que um dos ramos é a saida de um filtro
passa-baixas, enquanto que o outro é saida de um filtro
passa-altas. Na prética, imprecisoes nos valores reais de
R e de C causam descasamentos adicionais de fase e de
magnitude entre as linhas, reduzindo ainda mais a taxa
de rejeicao de imagem (IRR). Uma avaliagdo de recen-
tes implementagoes mostra que uma IRR superior a 35
dB é ainda dificil de ser atingida com esta técnica (Pun
et al., 1998). O erro de quadratura pode ser corrigido
em parte, porém ao custo de alguma forma de com-
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Figura 1: Uma rede RC-CR de defasagem de 90°.

pensagao, como por exemplo ajustes diretos (trimming)
sobre o circuito integrado (Abidi, 1995 e Lee, 1998, Sec.
18.2.6). Para eliminar estas dificuldades, o modulador
SSB apresentado por Hawley et al., 1995, propoe a se-
paracao I/Q no dominio digital. O diagrama de blo-
cos basico desta implementagao digital pode ser visto
na Fig. 2(a). Entretanto, uma das desvantagens de
tal solugao, e de receptores de FI digitais em geral, é
a exigente performance requerida do conversor A/D em
termos de faixa dindmica e consumo de poténcia (Ra-
zavi, Sec. 5.2.4). Detalhes adicionais sobre este assunto
e comparagoes sao apresentados na Sec. 4.

Este artigo concentra-se no uso eficiente de uma RD
de 90° para modulagao SSB no dominio analégico em
tempo discreto. Na Sec. 2, é feita uma breve revisao
do fato de que filtrar uma seqiiéncia de valores reais (si-
nal amostrado) por uma RD de 90° de banda larga gera
um sinal analitico, com valores complexos, cujo espec-
tro, idealmente, € igual a zero para freqiiéncias negativas
e igual ao espectro do sinal de entrada para freqiiéncias
positivas. O sinal analitico pode entao ser processado
e convertido ao dominio digital na metade da taxa de
amostragem da entrada, sem quaisquer efeitos de alia-
sing, ja que todas as componentes negativas foram eli-
minadas (Gomes e Petraglia, 2000). Conseqiientemente,
podem ser obtidas especificagoes menos exigentes para
os circuitos de FI, incluindo o conversor A /D, resultando
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Figura 2: Receptores de FI com cancelamento seletivo
de canal imagem: (a) Implementacao digital (b) Imple-
mentacao a capacitores chaveados.
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principalmente em menor consumo de poténcia e maio-
res niveis de integragao. Ainda na Sec. 2, é relembrado
que um Transformador de Hilbert pode ser usado para a
implementagao de uma RD de 90° de banda larga, com
casamento preciso de ganho e fase entre as linhas I e @,
tendo um grande nimero de aplicagoes praticas (Hawley
et al., 1995; Gold et al., 1970; Web e Kelly, 1978 e Tsui,
2001).

Um estudo comparativo (Schiissler e Weith, 1987) mos-
trou que Transformadores de Hilbert discretos recursivos
(ITR) tém vantagens, no que diz respeito ao nimero de
operagoes aritméticas e atraso total, quando compara-
dos aos Transformadores baseados em estruturas FIR
(Hawley, 1995; Web e Kelly, 1978). Para aplicagoes
na faixa de FI, o Transformador de Hilbert IIR pode
ser projetado usando técnicas de capacitores chaveados
(SC) simples, porém precisas, para uma implementacao
monolitica de baixo consumo e pequena drea (Petraglia
et al., 1998). O projeto usando filtros SC estrutural-
mente passa-tudo, conforme mostrado na Sec. 3, leva
a boa faixa dinamica da RD e reduzida sensibilidade de
sua resposta em freqiiéncia tanto aos erros nas razoes de
capacitancias dos processos de fabricagao CMOS como
também ao ganho DC finito dos amplificadores operacio-
nais, garantindo melhor casamento I/Q do que as redes
RC-CR convencionais. O Transformador de Hilbert é
aqui considerado como um caso particular de filtro de
meia-banda (Sec. 2) (Jackson, 1975; Ansari, 1987 ¢ Re-
galia, 1993), o que permite (i) que os sinais I e @) sejam
sub-amostrados por 2 ja na entrada da rede de defasa-
gem e (ii) que Transformadores de Hilbert ITR com fase
aproximadamente linear sejam projetados (Petraglia et
al., 1998).

De forma a validar o método de projeto proposto, sao
apresentados na Sec. 3 uma descri¢ao detalhada e resul-
tados experimentais da implementacao de um prototipo
do conversor DSB/SSB completo, usando componentes
discretos. Multiplicadores a capacitores chaveados fo-
ram projetados para os estdgios de conversao, e um filtro
a capacitores chaveados eliptico de 5% ordem, também
baseado em blocos IIR estruturalmente passa-tudo, foi
usado no estdgio de filtragem passa-baixa (Caiive et al.,
2000). Uma IRR acima de 40 dB foi obtida experimen-
talmente, e pode ser ainda aumentada em implementa-
¢oes integradas pelo simples uso de técnicas bem conhe-
cidas de layout, conforme mencionado na Sec. 4. Estes
resultados indicam que os blocos basicos do conversor
DSB/SSB proposto, em particular o Transformador de
Hilbert IIR, sao boas alternativas praticas para o proces-
samento de sinais em FI em receptores e transmissores
portateis. Algumas consideracoes de projeto envolvendo
uma possivel realizacao monolitica CMOS deste sistema

sao apresentadas na Sec. 4. As conclusbes seguem na
Sec. 5.

2 FILTROS DE MEIA-BANDA COMPLE-
XOS IIR

Um sinal analftico discreto no dominio do tempo y(n)
¢ definido no dominio da freqiiéncia como sendo igual
a zero para —m < w < 0 e diferente de zero para 0 <
w < m. Sinais reais tém seus espectros em freqiiéncia
simétricos em torno de w = 0, e portanto o sinal analitico
y(n) sempre assume valores complexos (Mitra, 2000):

y(n) = yre(n) + jyrm(n) (1)

A parte imagindria de y(n) pode ser gerada filtrando-
se Yre(n) através da funcdo de transferéncia complexa
(Mitra, 2000)

- -7, 0fw<m

O filtro linear, discreto no dominio do tempo, que tem a
sua resposta em freqiiéncia definida pela Eq. (2) é deno-
minado Transformador de Hilbert ideal, como mostrado
na Fig. 3. A partir das Egs. (1) e (2), conclui-se que
y(n) e yre(n) sdo relacionados no dominio da freqiiéncia
pelo filtro complexo

; 2, 0fw<T

Jwy\ ) =
H“)_{opw<w<0 ®)
A funcao de transferéncia complexa definida pela Eq.
(3) pode ser deslocada de w/2 em direcdo & esquerda
e também multiplicada por 1/2, de forma a originar a
funcao de transferéncia real normalizada

Hyp(e®)

° yRe(n)

TRANSFORMADOR
DE HILBERT

yRe(n)

= ylm(n)

Y1) = yr (M) + jyi(n)

Figura 3: Geracao de um sinal analitico y(n) através de
um Transformador de Hilbert.
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1, 0 < |w| < m/2

, 1 T
wy) _ — (w+§) _
Ge™) = QH(ej )= { 0, 7/2 < |w| < (4)

A fungao de transferéncia definida pela Eq. (4) repre-
senta um filtro passa-baixas de meia-banda ideal com
coeficientes reais. Por causa da relacio entre H(e/*)
e G(e?¥), o filtro definido pela Eq. (3) é chamado de
filtro de meia-banda complexo. Portanto, um filtro de
meia-banda complexo pode ser projetado de uma forma
simples, bastando deslocar a resposta em freqiiéncia de
um filtro passa-baixas de meia-banda real de 7/2 para
a direita e depois multiplicd-la por 2. Entao, pela conti-
nuidade analitica das fungoes complexas des-critas pela
Eq. (4), tem-se (Mitra, 2000)

H(z) = 2G(—jz) ()

2.1 Projeto de Filtros de Meia-Banda Com-
plexos

Qualquer filtro passa-baixas, eliptico e de ordem impar
G(z), cuja resposta em freqiiéncia satisfaga as seguintes
especificacoes:

i) 1-6,<|G(e)| <1, for0<w<w, (6)
i) |G(e?¥)] < d, for ws <w <7

onde wy, +ws = m e 02 = 45,(1 — §,), pode ser expresso
pela sua decomposicao em duas componentes polifasicas
(Vaidyanathan et al., 1987):

G(z) = 3A0(=%) + =7 A ()] (7)

onde Ap(z) e A1(z) sdo fungdes de transferéncia passa-
tudo estéveis. B importante ressaltar que a igualdade da
equacao envolvendo ¢, e d, s6 seria exata se fosse possi-
vel utilizar, no projeto do filtro eliptico, a ordem exata
estimada a partir das especificagoes, que é fraciondaria
em geral. Ao arredondarmos a ordem para o menor
numero inteiro maior que o seu valor original, a igual-
dade em questao deixa de ser vélida, fazendo com que
os polos se desloquem do eixo imaginario. Entretanto,
um procedimento simples para reposicionar os polos so-
bre o eixo imaginério, consiste de algumas iteracoes nas
quais pequenos ajustes de d,, e §, sdo realizados. Maiores
detalhes sobre este procedimento sao apresentados por

Vaidyanathan et al. (1987). Uma expressdo matema-
tica exata para as especificagoes de d e 6, recentemente
desenvolvida, e a implementacao de seu algoritmo em
cédigos para Matlab pode ser encontrada em Schiissler
(2001). A Eq. (7), aplicada & Eq. (5), leva a seguinte
expressao para H(z):

H(z) = Ao(=2°) + jz 71 Au (=27 (8)

O projeto do filtro complexo de meia-banda IIR, H(z)
pode ser entao dividido em trés etapas:

1. Escolha de G(z) de acordo com as seguintes condi-
¢oes: filtro eliptico de meia-banda e ordem {mpar,
projetado para satisfazer as especificagoes na Eq.
(6). Esta etapa do projeto pode ser feita através
de um algoritmo convencional para o projeto de fil-
tros IIR, e algumas iteragoes como as mencionadas
acima;

2. Decomposicao polifdsica de G(z) conforme a Eq.
(7). Para esta decomposigao, foi utilizado um
procedimento que permite a sintese de funcoes de
transferéncia IIR através de fungoes de transferén-
cia passa-tudo associadas em paralelo (Mitra, 2000,
Sec. 6.10). Ele é apresentado brevemente a seguir,
por conveniéncia:

Quando a funcao de Transferéncia IIR passa-baixas
(ou passa-altas) G(z) a ser implementada corres-
ponde a um projeto Butterworth, Chebyshev ou
Eliptico e é de ordem {mpar (que é o caso neste
trabalho), existe um método simples para identifi-
car os pélos de Ag(z) e Ai(z) a partir dos pdlos
A (0 <k <N —1)de G(2). Se 6 é o angulo
do pédlo Ay, os pdlos de G(z) podem ser ordenados
em ordem crescente de 6, ou seja, de forma que
Or < Ox+1. Os pdlos de Ag(z) sdo Agi € os polos de
A1(z) s80 Agk41. A Fig. 4 ilustra esta propriedade
de entrelacamento dos pélos de Ap(z) e A1(z2).

ne
+
X
+
-1 + 1  Re(2)
X
+
+ — POLODE A,(2)
) X — POLO DE 4,(z)

Figura 4: Propriedade de entrelacamento dos pélos de
Ap(z) e A1(2), para um filtro passa-baixas de 7% ordem.
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Um caso mais particular acontece quando G(z) é
eliptico, passa-baixas, tem ordem impar e é proje-
tado aproximadamente a partir das condi¢oes pro-
postas na Eq. (6) (Vaidyanathan et al., 1987).
Nesta situagao, todos os pélos de G(z) estdo po-
sicionados sobre o eixo imagindrio do plano z (um
dos pdlos estd na origem por causa da ordem fmpar
do filtro).

Como conseqiiéncia, a decomposi¢ao polifasica de
G(z) em Ap(z) e A1(z) conforme a Eq. (7) é extre-
mamente simples, porque o pélo na origem corres-
ponde ao atraso unitédrio 2! que multiplica A (2?)
e os demais polos sao imagindrios, correspondendo
aos termos 22 remanescentes em Ag(22) e A;(z?).
Esta decomposi¢ao é mostrada na Fig. 5.

3. Finalmente, o filtro de meia-banda complexo H(z)
¢é implementado conforme a estrutura mostrada na
Fig. 6, usando as componentes polifasicas calcu-
ladas Ag(z?) e A;(2?). Deve-se ressaltar que as
duas seqiiéncias de valores reais (yre(n) € yrm(n))
sdo geradas a partir do sinal de entrada real z(n).
O sinal de saida complexo é obtido por y(n) =
Yre(n) + Jyrm(n). A funcdo de transferéncia de
x(n) para y(n) é o filtro de meia-banda complexo

H(z) dado pela Eq. (3).

Portanto, H(z) pode ser implementado através da subs-
tituicio de z? por —z? nas componentes polifdsicas de
G(z), como mostrado na Fig. 6. E importante obser-
var que o diagrama de blocos na Fig. 6 é também uma
realizagdo de Hyr(2), entre as saidas ygre(n) € yrm(n),
e isto pode ser usado para a modulacao SSB, conforme
serd mostrado a seguir.

1 Im(z)
+
-1 1  Re(2)
+
+ — POLODE A4,(z)
1 X — POLODE z"4,(2)

Figura 5: Decomposicao polifdsica de G(z) no caso par-
ticular da Eq. (6).

) )
O

Ao (_22)

y(n)

V1. (1)

Al(_zz)

Figura 6: Diagrama de blocos de um filtro de meia-
banda complexo IIR.

2.2 Modulacao SSB com Transformador
de Hilbert

Para se obter a modulagao SSB de um sinal real
x(n), este é primeiro filtrado por H(z) conforme a Fig.
6. Como y(n) é analitico, o espectro em freqiiéncia
Yim(e??) é igual a jYge(e?¥) para —m < w < 0, e
—jYRe(e’*) para 0 < w < 7. Multiplicando-se yg.(n)
por cos(w.n), o seu espectro é deslocado para —w,. e w,
e multiplicado por 1/2, como pode ser visto na parte
esquerda da Fig. 7. Da mesma forma, multiplicando-se
Yrm(n) por —sen(wn), o espectro de ygre é novamente
deslocado para t+w.. Desta vez, a banda superior do
seu espectro é multiplicada por 1/2, enquanto a banda
inferior é multiplicada por —1/2 (parte direita da Fig.
7). Somando-se estes sinais modulados, as componen-
tes de freqiiéncia correspondentes as bandas inferiores
sao canceladas e um sinal SSB de valores reais é ob-
tido. O diagrama de blocos de um sistema de conversao
DSB/SSB completo é mostrado na Fig. 8.

2.3 Decimacao de zssp(n)

A reducao da taxa de amostragem por um fator igual a
dois (decimagao por 2) é de particular interesse no caso
do sinal modulado em SSB zgsp(n), porque a elimi-
nacao da banda inferior do sinal demodulado zf(n) faz
com que a banda passante de xgsp(n) seja menor do que
a metade da banda-passante de xpsp(n). Se xssp(n)
também satisfaz a condigao anti-aliasing we+w,, < 7/2,
a decimagao por 2 torna possivel amostrar zsspg(n) com
a metade da taxa de amostragem de zpgp(n), utili-
zando uma banda passante que é, no maximo, igual a
banda passante de xpgsp(n) em termos do espectro em
freqiiéncias de um sinal amostrado (de 0 a 27). Ainda
assim, é possivel que a banda passante do sinal resul-
tante xgsp(2n) seja muito menor do que a banda pas-
sante de xpsp(n), caso o sinal x¢(n) seja passa-faixas.
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Figura 7: Modulagao SSB usando um Transformador de
Hilbert.

J4 que a modulagao por cos(w.n) e —sin(w.n) ndo em-
prega atraso algum nem operagoes de soma, o bloco deci-
mador mostrado na Fig. 8 pode ser deslocado para a es-
querda e colocado imediatamente antes dos filtros passa-
tudo. De acordo com a identidade de Nobre (Strang e
Nguyen, 1996), os filtros passa-tudo Ag(—22) e A;(—2?)
sdo entdao substituidos por Ap(—z) e Aj(—z). Além
disso, a estrutura contendo dois decimadores e um atraso
unitario na Fig. 9(a) pode ser substituida por uma sim-
ples chave multiplexadora, como ilustrado na Fig. 9(b).
Os sinais de saida zssp(2n) das estruturas mostradas
na Fig. 8 e na Fig. 9(b) sdo idénticos. Portanto, o
diagrama de blocos da Fig. 9(b) torna-se uma solugao
muito eficiente para o problema da conversdo DSB/SSB.

3 IMPLEMENTACAO EXPERIMENTAL

Com o objetivo de validar o método proposto, um con-
versor DSB/SSB completo usando um Transformador
de Hilbert e técnica de capacitores chaveados foi proje-

cos (m.1)

l FILTRO
PASSA-BAIXAS

Apgp(#)

cos (m.)

Figura 8: Conversor DSB/SSB completo.
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Lo 2" \1/2 — —s
@
cos(w_n) cos(@,n,)
Aq(-2)
Entrada FILTRO Saida
Sinal DSB PASSA-BAIXAS Sinal $SB
@f. al
— A2 2
-sen (@ 1))
(b)

Figura 9: Simplificacdo do conversor DSB/SSB.

tado, simulado em um programa para a andlise de cir-
cuitos chaveados, implementado com componentes dis-
cretos e testado em laboratério. O circuito do conversor
DSB/SSB completo, mostrado na Fig. 9(b), é formado
por quatro blocos bésicos, que sdo um multiplicador de
entrada, um filtro passa-baixas, um Transformador de
Hilbert e um multiplicador/somador de saida, separada-
mente apresentados a seguir. Resultados experimentais
sao mostrados na Secao 3.5.

3.1 Multiplicador de Entrada

O circuito na Fig. 10 é usado para gerar um sinal demo-
dulado, em banda base, a partir do sinal de entrada DSB
(e gera também imagens em £2f., onde f. é a freqiién-
cia da portadora). Este multiplicador usa uma forma de
onda com 8 amostras, que representa um cosseno com
freqiiéncia f. = 500 Hz. Portanto, a freqiiéncia de amos-
tragem do multiplicador de entrada ¢ igual a 4 kHz. O
esquema das fases de clock das chaves é determinado por
16 intervalos adjacentes de tempo. Assim, os nimeros
de 1 a 16 que aparecem junto as chaves da Fig. 10 in-
dicam os intervalos de tempo durante os quais a chave
estd fechada. Os capacitores que nao tém indicacao de
valor tém capacitancia normalizada igual a 1 (um).

3.2 Filtro Passa-Baixas de 52 Ordem

Este filtro passa-baixas (ilustrado na Fig. 11) é usado
para separar o sinal em banda base do sinal gerado na
saida do multiplicador de entrada, e ele funciona a par-
tir de duas fases de clock sem superposicao, G e Ga,
na mesma freqiiéncia de amostragem do multiplicador
de entrada, f; = 4 kHz. O projeto da estrutura deste
filtro eliptico, de 5% ordem, foi mostrado por Petraglia e
Monteiro (1998). Assim como o Transformador de Hil-
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Figura 10: Multiplicador por cosseno.

bert, o seu projeto é baseado em segoes estruturalmente
passa-tudo (Petraglia e Monteiro, 1998). Isto significa
que estas permanecem passa-tudo apesar dos erros de
realizagao dos capacitores. Como consequéncia, baixa
sensibilidade em relagao as variagoes nas capacitancias
do circuito e elevada faixa dindmica sdo obtidas. As
funcgoes de transferécia das secoes SC passa-tudo de pri-
meira e segunda ordem sdo, respectivamente (Cafiive et
al., 2000):

)
Aprim = —3/2 2 (
P 1—(1—a)z"t )
~1/2 zfz—(Q—al)zfl—&—l—ag
Aseg = 2 (10)

1-2—a1)z7 '+ (1—az)z—2

sendo que a realizacao fisica dos coeficientes a, a1, aas,
a1; € ao; pode ser vista na Fig. 11. Esse filtro foi pro-
jetado para atender as seguintes especificagoes: faixa de
passagem de 0 a 400 Hz (0.27) com 0.1 dB de ripple, e
faixa de rejei¢ao iniciando em 600 Hz (0.37) com ate-
nuacao minima de 40 dB. Com estas especificagoes, os
coeficientes calculados sao: a = 0.3578, a5 = 0.5221,
ags = 0.1165, ay; = 0.6456 e ap; = 0.3960. A resposta
em freqiiéncia experimental deste filtro é mostrada na
Fig. 15.

3.3 Transformador de Hilbert

Este é o principal bloco do conversor DSB/SSB. O seu
diagrama esquematico é mostrado na Fig. 12. O projeto
dos filtros passa-tudo de primeira ordem, dois deles no
caminho superior e um no caminho inferior, com o ob-
jetivo de realizar um Transformador de Hilbert entre as

saidas passa-tudo ygre(n) € yrm(n), foi feito conforme a
teoria apresentada na Se¢ao 2.1. Este procedimento de
projeto é explicado em maiores detalhes em Petraglia et
al. (1998) e Mitra (2000). As funcoes de transferéncia
passa-tudo sao as seguintes:

271 +0.1907 27! +0.8607

Ag(z) = . 11

0(2) = T 070071 1 7 0.8607—1 (11)
214+ 0.5531

M) = s (12)

Gl

H I

P
)

19}

Figura 11: Filtro passa-baixas eliptico de 5¢ ordem.
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Figura 12: Transformador de Hilbert a capacitores cha-
veados usando seg¢oes passa-tudo de primeira ordem.

A Fig. 13 mostra a resposta em freqiiéncia simulada
do filtro de meia-banda real G(z), associado a Ag(z)
e Ai(z) pelas Egs. (7), (11) e (12). Através do uso de
uma chave multiplexadora na entrada de ambos os filtros
passa-tudo, a taxa de amostragem é entao reduzida para
fs = 2 kHz. Desta forma, a conversao de DSB para SSB
é realizada na menor taxa de amostragem possivel. As
curvas tedrica e experimental para a diferenca de fase
entre Yre(n) € yrm(n) sdo mostradas na Fig. 16, Secdo
3.5.

. |

A0 /\ N

RN

o1 02 03 04 05 06 0OF 08 085 1

Fregiéncia Mormalizada @ (% n rad/s)

Arnplitude (€8]
i)
==
S

Figura 13: Resposta em freqiiéncia simulada do filtro de
meia-banda real G(z).

3.4 Multiplicador/Somador de Saida

Este bloco, cujo circuito se encontra na Fig. 14, realiza
duas multiplicagoes: a multiplicagao do sinal de saida do
passa-tudo superior, ygre(n), por um cosseno de 4 amos-
tras (cos(w.n)) e a multiplicacdo do sinal de saida do

passa-tudo inferior, 7., (n), por um seno de 4 amostras,
com atraso de 180 graus (—sen(wen)). Os resultados
destas multiplicacGes sao somados, amostra por amos-
tra. A freqiiéncia destes sinais senoidais é f. = 500 Hz.
Quando eles sao aplicados ao sinal em banda-base com-
plexo gerado pelo Transformador de Hilbert, a soma das
partes real e imaginaria do sinal complexo geram um si-
nal modulado SSB com centro na freqiiéncia f, = 500
Hz, como na Fig. 7.

O multiplicador /somador tira proveito do fato de que
estas formas de onda senoidais de 4 amostras podem
ser representadas por valores simples: as amostras
[0; —1; 0; 1] sdo usadas para representar o seno
negativo, enquanto que as amostras [1 ; 0 ; —1 ; 0]
sao usadas para representar o cosseno. Portanto, o sinal
de saida obtido pela multiplicacdo/adigdo zssp(n) =
—sin(27 fen)yre(n) + cos(2w fen)yrm(n) é definido pela
seqiiéncia {+yrm(n); —yre(n); —yrm(n); +yre(n)}.

C
E
Yge 0——"
c ¢ N N2 .
Yim 0——" }T—/ (F2)
XssB
Nli iNZ
= = = G
1 +1.0 +1.0 -
-sen(®.n) cos(®,n)
0.0 0.0 0.0 0.0
-1.0 -1.0
01-04 ‘ 05-08 | 09-12 | 13-16 01-04 | 05-08 ‘ 09-12 ‘ 13-16

Figura 14: Multiplicador/somador.

3.5 Resultados Experimentais

Os circuitos integrados CD4016 (chaves analégicas
CMOS) e TLO72 (amplificadores operacionais) foram
usados para a implementacao do conversor DSB/SSB.
Todos os dados experimentais foram adquiridos com um
analisador de espectro HP3582A. A Fig. 15 mostra as
respostas em freqiiéncia experimental e tedrica obtidas
para o filtro passa-baixas eliptico de 5% ordem apresen-
tado na Secao 3.2. A diferenca de fase obtida entre os
caminhos superior e inferior do Transformador de Hil-
bert, ou seja, entre yre(n) € yrm,(n), é mostrada na Fig.
16, em uma curva obtida por simulagao e outra experi-
mental. Por causa da reducao de taxa de amostragem
mencionada na Secao 3.3, a freqiiéncia de amostragem
é 2 kHz para o Transformador de Hilbert.
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Figura 15: Resposta em freqiiéncia do filtro passa-baixas
eliptico de 5% ordem.

O espectro em freqiiéncia do sinal de entrada aplicado
ao conversor DSB/SSB nos testes experimentais é mos-
trado na Fig. 17(a) e o espectro em freqiiéncia do sinal
de saida correspondente, na Fig. 17(b). Pode-se ob-
servar na Fig. 17(b) que a banda superior do sinal de
entrada foi atenuada em 43,4 dB. Este resultado estd
em 6tima concordancia com o esperado devido & atenu-
acao de 40 dB do filtro de meia-banda G(z) na Fig. 13.
Pode-se notar também a presenga de um sinal espurio
na freqiiéncia central, gerada pela modulacao de um off-
set de tensdo DC pelo multiplicador/somador de saida.
A amplitude deste sinal espirio em 500 Hz, no caso da
implementagao usando componentes discretos, pode au-
mentar consideravelmente se nao forem usados buffers
para desacoplamento de tensao DC entre as saidas do
Transformador de Hilbert e as entradas do multiplica-
dor/somador de saida. Esse efeito pode ser considera-
velmente reduzido no caso de uma implementagao do
conversor DSB/SSB em circuito integrado, através do
uso de uma estrutura parcialmente ou integralmente di-
ferencial (Willingham e Martin, 1990).

4 CONSIDERACOES SOBRE
MENTACAO EM CIRCUITO
GRADO

IMPLE-
INTE-

Nesta Secao serao feitas algumas consideracoes sobre
a possivel implementagao monolitica do esquema mos-
trado na Sec. 3. O filtro passa-baixas de 5% ordem foi
implementado em circuito integrado para operagao em
freqiiéncias de video, e os detalhes do projeto deste cir-
cuito podem ser vistos em Canive et al. (2000). Este
projeto tem como base a conexao de dois filtros passa-
tudo em paralelo, de forma que baixa sensibilidade as
variacoes no processo de fabricagao e grande faixa dina-

Simulagio

————— Experimental

Diferenca de Fase (graus)

0 200 400 600 &00 1000

Frequéncia (Hz)

Figura 16: Respostas em fase experimental e tedrica do
Transformador de Hilbert.
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Figura 17: — Resultados experimentais: (a) Entrada e
(b) Saida do Conversor DSB/SSB.

mica sao conseguidas. Ele também inclui propriedades
de testabilidade que permitem a deteccao facil de er-
ros nos parametros implementados (Canive e Petraglia,
2001). Esta propriedade é 1til tanto no projeto como no
teste do protétipo do conversor DSB/SSB.
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Por causa da baixa sensibilidade do Transformador de
Hilbert SC (Fig. 12) aos erros nas razoes entre capa-
citancias, os seus coeficientes ideais mostrados nas Eqgs.
(11) e (12) podem ser realizados usando arrays com um
pequeno numero de capacitores unitarios. Como resul-
tado, na implementacao integrada do Transformador de
Hilbert SC, razdes inteiras de capacitancias podem ser
usadas para aproximar os valores ideais dos coeficientes.
O termo inteiras significa que todos os capacitores sao
projetados de forma a serem multiplos inteiros de um ca-
pacitor unitario. Apesar da baixa precisdao do valor da
capacitancia unitaria, razoes inteiras de capacitancias
podem ser implementadas com alta precisao, em torno
de 0.1% (Shyu et al., 1984 e McNutt et al., 1994). Asra-
zOes de capacitancias inteiras 3/16, 6/7 e 6/11 foram es-
colhidas para aproximar os coeficientes 0.1907, 0.8607 e
0.5531, respectivamente, o que requer um total de 49 ca-
pacitores unitarios. O layout pode entéo ser feito sobre
uma matriz quadrada com 7 X 7 capacitores unitdrios,
aumentando a precisao por minimizar efeitos de gradi-
ente. Asrespostas em freqiiéncia do filtro de meia-banda
associado G(z), com coeficientes ideais e com coeficien-
tes aproximados pelas razoes de inteiros mencionadas,
sao comparadas na Fig. 18. Pode-se verificar que o
desvio da resposta em freqiiéncia é desprezivel tanto na
faixa de passagem como na de rejeicao, o que comprova
a baixa sensibilidade do Transformador de Hilbert SC.

O circuito mostrado na Fig. 12 também apresenta baixa
sensibilidade ao ganho DC finito dos amplificadores ope-
racionais. A Fig. 19 mostra uma comparacao entre as
respostas em freqiiéncia de G(z) usando amplificadores
operacionais ideais (com ganho DC infinito) e usando
amplificadores operacionais com ganho DC igual a 60
dB. Estes resultados mostram que projetos de amplifi-
cadores operacionais mais simples e mais estaveis po-

Coeficientes
Ideais

L T Coeficientes:

03716
20t

40}

a6/07

06/11
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EoF

B0 I I L L L : P F L
o 0.1 02z 03 04 05 06 07 08 09 1

Fregiéncia (» = radfs)

Figura 18: Verificacao da sensibilidade do filtro de meia
banda complexo G(z) em relacdo aos seus coeficientes.

dem ser usados, e também que se pode reduzir ganho
DC para se aumentar a banda passante em aplicagoes
de alta fregiiéncia (de 10 a 100 MHz, como por exem-
plo no caso do processamento de sinais em freqiiéncias
intermedidrias usando circuitos SC). Outros fatores nao-
ideais importantes, como por exemplo o ruido por inje-
¢ao de carga e offsets de tensdo, podem ser reduzidos
por dimensionamento e layout cuidadosos. Investiga-
¢oes semelhantes foram feitas para o filtro passa-baixas
eliptico de quinta ordem mostrado na Fig. 11, e podem
ser encontradas em (Petraglia e Monteiro, 1998).

O fato de que a resposta em freqiiéncia do filtro de meia-
banda apresenta desvios despreziveis na presenca de er-
ros na implementagao dos coeficientes e ganho DC finito
dos amp ops é a principal razao para as diferencas de
fase e de amplitude muito pequenas entre as linhas I e
@, isto é, o casamento entre ambas as linhas permanece
preciso apesar de aspectos nao-ideais da implementagao.
Portanto, as Figs. 18 e 19 proporcionam uma indicacao
alternativa do bom casamento I/Q, o que tem como re-
sultado final a alta IRR observada.

O multiplicador de entrada com 8 amostras (Fig. 10)
utiliza duas razoes de capacitacias: uma delas unitéria,
e a outra igual a 0.7071. Observou-se que esta ultima
pode ser aproximada por 7/10 sem qualquer degrada-
gao perceptivel na performance do conversor DSB/SSB.
O coeficiente 1 do multiplicador/somador da Fig. 14
requer somente uma razao de capacitores iguais. E im-
portante ter cuidado, entretanto, com o fato de que a
modu-lagao do offset de tensdo deste amp op (na Fig.
14 faz com que uma componente espuria surja sobre a
freqiiéncia da portadora, como foi visto na Fig. 17(b).
Este fator nao-ideal, bem como os efeitos de injecao de
carga, podem ser reduzidos pelo uso de estruturas com-
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...... imp ops com
ganho DC = 60 dB
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Fregiléncia (= 7t rad/s)

Figura 19: Efeito do ganho DC finito dos amplificadores
operacionais na resposta em frequéncia do filtro G(z).
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Figura 20: Diagrama de tempo para controle das chaves
analdgicas.

pletamente diferenciais, quasi-diferenciais ou com reali-
mentagao de erro (Willingham e Martin, 1990).

O controle das diversas chaves analdgicas do circuito
completo do conversor DSB/SSB ¢ executado de acordo
com o diagrama de tempo da Fig. 20. O conjunto
completo de unidades légicas utiliza um total de 202
transistores, podendo ser fabricado no mesmo circuito
integrado do conversor DSB/SSB com custo adicional
desprezivel. Uma parte dos circuitos légicos tem como
funcdo garantir a nao-superposicao de determinadas fa-
ses (por exemplo, Fy e Fy) ou seja, que em nenhum
momento estas fases estejam simultaneamente ativas.
E também importante observar, comparando G e Gs
com F; e Iy, que esse diagrama explora o fato de que
o Transformador de Hilbert da Fig. 12 opera na me-
tade da taxa de amostragem do sinal de entrada. A
Fig. 20 foi gerada por simulagao elétrica de um circuito
légico projetado num processo CMOS 0.35 pym. Uma
vez que a freqiiéncia de chaveamento dos sinais mais
répidos desta simulagdo (G; e G2) é 40 MHz e todos
os sinais digitais estao completamente estabilizados ao
final de 25 ns, pode-se concluir que a freqiiéncia de cha-
veamento pode ainda ser facilmente estendida a valores
préximos de 200 MHz ou superiores. Estes resultados
aliados aos avancgos tecnolégicos obtidos nos processos
de fabricacao de circuitos integrados, que permitem que
circuitos a capacitores chaveados operem em frequéncias
de amostragem acima de 200 MHz (e.g., Baschiroto et.
al, 2000), indicam que o processamento de sinais ana-
légicos na faixa de FI (10 a 100 MHz) de transceptores
modernos é realizavel com a técnica aqui proposta.

4.1 Faixa Dinamica, Consumo e Ruido

Como o Transformador de Hilbert da Fig. 12 é com-
posto por filtros estruturalmente passa-tudo, os sinais

nas saidas dos amp ops terao amplitudes idénticas, in-
dependentemente dos erros nas razoes de capacitancias
hi, he e hsy que definem os coeficientes das Eqs. 11 e
12. Como conseqiiéncia, uma boa faixa dinamica pode
ser conseguida. Pode-se comparar este resultado com
outras aplicacoes praticas, nas quais o Transformador
de Hilbert discreto é aproximado por longas linhas de
atraso (Hawley et al., 1995 e Web e Kelly, 1978). Nes-
tas aplicagoes, o espalhamento inevitavelmente alto dos
coeficientes faz com que sinais com grande variedade de
niveis de amplitude sejam somados para formar a saida,
afetando particularmente o casamento I/Q) e portanto
reduzindo a IRR alcangavel. Para lidar com este pro-
blema, uma representacao interna de 18 bits foi usada
no projeto do Transformador de Hilbert digital FIR em
Hawley et al. (1995), de forma tal que o filtro de meia-
banda correspondente seria teoricamente capaz de al-
cancar uma atenuacao de 70 dB na faixa de rejeigao.
Fabricado em um processo CMOS 1 um, o protétipo
tem uma 4rea ocupada de 25.2 mm? e dissipa 1.8 W ao
operar a 300 MHz com alimentacao de 5 V. Os resul-
tados experimentais anunciados, obtidos a uma taxa de
amostragem mais baixa, indicam uma IRR em torno de
45 dB, resultado este que estd préximo do obtido neste
trabalho (Fig. 17(b)).

Considerando um processo CMOS 0.8 ym com alimen-
tacao de 5 V, taxa de amostragem igual a 18 MHz, am-
plificadores operacionais de transcondutancia em con-
figuragao cascode e coeficientes realizados em array de
capacitores unitdrios (Cafive e Petraglia, 2001), o con-
sumo do Transformador de Hilbert SC da Fig. 12 se-
ria aproximadamente 51 mW e a drea ocupada seria
cerca de 1.2 mm?. Uma vez que o consumo dindmico de
um circuito digital aumenta linearmente com a freqiién-
cia (Rabaey, 1996), o Transformador de Hilbert digital
acima mencionado dissiparia em torno de 108 mW a 18
MHz. Uma economia substancial tanto na area de sili-
cio como no consumo de poténcia é portanto conseguida
com o método proposto. Além disso, a complexi-dade
do estdgio de conversao A/D também é reduzida, j& que
ele pode ser posicionado apds a conversao DSB/SSB e
operado, por exemplo, a 18 MHz, as invés dos 36 MHz
que seriam necessarios caso um Transformador de Hil-
bert digital fosse usado.

Ruido do tipo flicker gerado por filtros e mizers é outro
detalhe importante na implementacao CMOS de circui-
tos de comunicacao (Lee, 1998, Cap. 18), porque o es-
pectro do sinal demodulado se estende a freqiiéncias pro-
ximas de zero. No caso de filtros SC, o ruido térmico (de
banda larga) gerado pela resisténcia de uma chave analé-
gica fechada pode ter um espectro cuja largura de banda
excede por diversas ordens de magnitude a freqiiéncia de
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amostragem, fazendo com que a poténcia do ruido apa-
rega amplificada em banda-base. O efeito de tais fontes
de ruido pode ser reduzido por algumas técnicas usadas
em conjunto. Especificamente, esquemas de codificacao
sem nivel DC, que funcionam como filtros passa-altas
sobre o sinal demodulado, removem parte da poténcia
do ruido. Além disso, a poténcia do sinal pode ser au-
mentada nos estagios de RF, por exemplo pelo uso de
mizers ativos ao invés de passivos (Razavi, 1998, Cap.
6). Por outro lado, j4 que os estdgios que se seguem
aos mizers operam em freqiiéncias mais baixas, dispo-
sitivos maiores podem ser usados para reduzir o ruido.
Esta técnica pode ser prontamente aplicada aos circui-
tos SC apresentados neste artigo, conforme mencionado
anteriormente nesta se¢ao: por causa do pequeno espa-
lhamento de capacitancias e pequena sensibilidade da
estrutura com relagao as razoes de capacitancias, estas
podem ser aproximadas por razoes de pequenos niimeros
inteiros, o que permite aumentar o valor da capacitancia
unitaria com o objetivo de reduzir o ruido, sem aumento
significativo da area de silicio. Um método semelhante
foi aplicado por Bartqui et al. (2002). Finalmente, a
dupla amostragem correlacionada, uma técnica familiar
a projetistas de redes SC (Huang et al., 1997, e Nagari
et al., 1997), é também eficiente na redugao da poténcia
de ruido em sistemas de comunicagao.

5 CONCLUSOES

A teoria bésica da modulacdo SSB usando filtros com-
plexos de meia-banda IIR foi apresentada e, com base
nesta teoria, um conversor completo de DSB para SSB a
capacitores chaveados foi projetado, implementado com
componentes discretos e testado em laboratério com
taxa de amostragem f; = 4 kHz. Para simplificar a
estrutura do conversor DSB/SSB, foi usada a decom-
posigao polifasica de filtros de meia-banda em termos
de segbes passa-tudo. A utilizagao de filtros a capacito-
res chaveados estruturalmente passa-tudo permitiu uma
elevada precisao na implementagao do Transformador
de Hilbert, praticamente eliminando a diferenca entre as
amplitudes dos canais I e ), e minimizando o erro na
defasagem de 90°. Multiplicadores a capacitores chave-
ados bastante simples foram projetados, com o objetivo
de implementar a demodulagao com cos(27 f.n) e a mo-
dulacdo SSB com cos(2mfen) e —sin(2mw fen). Os resul-
tados experimentais obtidos validaram o procedimento
de projeto proposto, que pode ser aplicado & implemen-
tagdo de um conversor DSB/SSB completo em circuito
integrado com tecnologia CMOS.
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