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Sommario

L'elaborato ha come tema il progetto e la realizzazione di un sistema di
trasmissione radio unidirezionale in banda ISM 433.92 MHz del consumo di
gas del dipartimento. Più in dettaglio si tratta di una relazione sulla soluzione
progettuale scelta e sull'attività svolta. Si compone di una parte introduttiva
al problema ed al contesto in cui è inserito, e di una parte in cui è illustrata
la soluzione adottata e la sua realizzazione circuitale. Il progetto si basa
sull'applicazione di moduli di trasmissione/ricezione integrati commerciali.
In particolare ciò assicura un basso consumo energetico di esercizio, richiesto
peraltro dalle speci�che. In conclusione sono presentati e discussi i risultati
delle misure e delle prove e�ettuate per caratterizzare il sistema realizzato.
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Capitolo 1

Introduzione

L'obiettivo di questo lavoro di tesi è il monitoraggio del consumo di gas me-
tano per il riscaldamento del dipartimento integrando il sistema di gestione
energetica Pin-Energy [1] già installato.
Il sistema comprende dei moduli di misura, inseriti nei quadri elettrici del
dipartimento e collegati alla rete locale, che tra le varie funzionalità o�erte
permettono di leggere ingressi digitali utilizzando il software gestionale for-
nito dal costruttore.
Il contatore del gas in uso nel dipartimento è abbinato ad un sensore a relè
Reed che produce un impulso di tensione a seguito di una rotazione com-
pleta del meccanismo di conteggio. L'impulso può essere letto mediante gli
I/O digitali dei moduli Pin-Energy, tuttavia posare un cavo per collegare il
sensore all'apparato Pin-Energy più vicino presenta diversi inconvenienti.
Infatti la normativa, e prima ancora il buon senso, prevedono che il cavo deb-
ba essere adeguatamente coperto e documentato nello schema dell'impianto
elettrico del dipartimento.
Il contatore è collocato in una cabina metallica all'esterno del dipartimento,
per cui è necessario fare un intervento di cablatura costoso e complesso.
Viceversa un collegamento senza �li eviterebbe l'intervento di cablaggio.
Con questa soluzione il sistema si compone di un modulo radio di trasmissio-
ne installato all'esterno in prossimità della cabina e di un modulo ricevitore
posizionato all'interno del dipartimento, accanto al quadro elettrico con il
modulo Pin-Energy più vicino. Il collegamento senza �li tuttavia fa sorgere
altri problemi non meno rilevanti.
Prima di progettare un sistema di comunicazione radio bisogna tenere conto
delle normativa nazionale per l'allocazione delle frequenze (il Piano Nazio-
nale di Ripartizione delle Frequenze).
In generale non è consentito il libero utilizzo di qualsiasi banda radio ed è
richiesta l'autorizzazione del ministero delle comunicazioni. La banda utiliz-
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2 CAPITOLO 1. INTRODUZIONE

zata inoltre può risultare condivisa tra più sistemi, per cui è probabile che si
veri�chino delle interferenze, che vanno perciò previste e valutate in fase di
progetto. In conclusione si presentano nuove problematiche, che si possono
tentare di risolvere nell'ambito del progetto del sistema.

1.1 Speci�che del progetto

Figura 1.1: Piantina del collegamento radio

Si è subito proceduto a consultare la normativa per individuare la banda
di frequenze più adeguata. A tale scopo si fa riferimento alla normativa euro-
pea in materia, a cui l'Italia si è adeguata, come riportato nella sottosezione
1.2.2 di questo capitolo.
La distanza da coprire è limitata a poche decine di metri, poichè il contatore
si trova all'esterno dall'edi�cio DEI-A a sinistra dell'uscita di sicurezza che
dà sul parcheggio interno. Il modulo iPinenergy più vicino è nella sala mac-
chine, che si a�accia anch'essa al parcheggio con una �nestra, dalla quale non
si riesce a vedere la cabina perchè nascosta dall'unità esterna del condiziona-
tore (vedi �gura 1.1). Dato che non c'è reciproca visibilità tra trasmettitore
e ricevitore non si possono impiegare tecniche di trasmissione ottica, basate
ad esempio sugli infrarossi.
Le norme stabiliscono che per applicazioni generiche di trasmissione dati, per
telecomandi o telemetria si possono impiegare diverse bande di frequenza, dai
6000 KHz �no a centinaia di GHz.
Innanzitutto si vogliono utilizzare antenne di dimensione contenuta, per cui
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ci si è orientati alle bande sopra i 300 MHz.
Si escludono poi tutte le bande al di sopra di qualche GHz, poichè la proget-
tazione dell'elettronica a quelle frequenze è decisamente più complessa.
Gli integrati trovati nei cataloghi web dei fornitori del dipartimento operano
nelle bande ISM (per applicazioni industriali, scienti�che e mediche) che si
trovano tra 300 MHz e 900 MHz, e intorno ai 2.4 GHz. Per evitare inter-
ferenze con la rete Wi-Fi del dipartimento, protocollo LAN che come noto
opera intorno ai 2.4 GHz, si è scelto di non utilizzare quest'ultima banda.
Si è scelta in�ne la banda ISM centrata intorno ai 433.92 MHz, da utilizza-
re con vincoli di potenza trasmessa e di occupazione temporale del canale
previsti dagli standard europei. Non servono autorizzazioni per l'utilizzo e
l'installazione del sistema.
L'alimentazione dei moduli è un altra problematica che ha imposto delle
speci�che. Non è possibile, per motivi di sicurezza, portare la tensione di
rete alla cabina dove è localizzato il contatore. Il trasmettitore allora dovrà
essere alimentato a batterie, e sarebbe desiderabile che la loro sostituzione
fosse necessaria soltanto al termine del periodo di accensione delle caldaie
(indicativamente da ottobre ad aprile).
Sarebbe inoltre desiderabile che le batterie da utilizzare fossero del tipo stilo
AA, di facile reperibilità e costo contenuto.
Al ricevitore invece il modulo iPinenergy può fornire una tensione di ali-
mentazione continua ricavata dalla tensione di rete, per cui non c'è alcun
problema.
Allo scopo di realizzare un dispositivo semplice si è deciso di trasmettere
l'impulso ottenuto dal sensore, dopo un opportuno condizionamento nel mo-
dulo trasmettitore, per poi ricostruirlo in ricezione, e inviarlo con un cavo ad
un ingresso digitale della scheda PinEnergy. Il sensore produce un impulso
ogni volta che il contatore meccanico rileva il consumo di una volume di gas
nominale pre�ssato. Non è prevista inoltre una comunicazione bidirezionale,
in altre parole il sistema è di tipo broadcast e assolve la stessa funzione di
un semplice cavo di collegamento. Il conteggio degli impulsi e la memoriz-
zazione del volume di gas consumato vengono a�dati al software di gestione
energetica.
Tenendo conto di quanto scritto prima si riassumono nella lista di seguito le
speci�che del sistema radio da realizzare:

• Collegamento wireless in banda ISM centrata a 433.92 MHz;

• Alimentazione del trasmettitore a batterie;

• Progettazione del trasmettitore per minimizzare i consumi in modo da
massimizzare la durata delle batterie;



4 CAPITOLO 1. INTRODUZIONE

• Trasmissione unidirezionale (broadcast) di un'impulso ogni volta che
viene consumata una quantità di gas pre�ssata;

1.2 Aspetti tecnologici e normativi

1.2.1 Tecnologia dei contatori di gas metano a membrana

La misura della quantità di gas erogato è una problematica fondamentale per
le aziende che si occupano della sua fornitura.
Grazie ai dati raccolti si può conoscere esattamente il consumo di ciascun
cliente e addebitare l'importo corrispondente. Le informazioni ricavate per-
mettono anche di dimensionare ed intervenire in modo ottimale sulla rete di
distribuzione.
I contatori a membrana, ormai da più di un secolo e mezzo dalla loro intro-
duzione nell'ottocento, sono molto di�usi per la tari�azione di quelle utenze
alimentate a bassa pressione come abitazioni, edi�ci commerciali e pubblici
che richiedono portate piccole.
Il contatore del dipartimento fa parte di questa categoria.
Per attività industriali che necessitano di portate medio-alte o con alimen-
tazione in alta pressione sono più adatti altri tipi di contatori. Il principio
di funzionamento consiste nell'erogazione di un volume noto di gas mediante
l'espansione o la contrazione di contenitori deformabili.
Il contatore è suddiviso in due camere �sse e separate, con al loro interno
una camera deformabile. Ambedue le sezioni sono dotate di una valvola a
D scorrevole. Ogni camera (�ssa o deformabile) può prelevare mediante la
valvola il gas pressurizzato dalla rete o accedere alla conduttura di uscita,
con cui viene erogato al cliente il gas.
Il �usso di gas è sempre regolato dalla coppia di valvole, che lo controllano
in modo da creare un ben determinato ciclo di funzionamento. Le valvole
possono assumere tre posizioni:

1. Chiusura di entrambe le camere, bloccando il �usso in entrata o uscita
di metano;

2. Apertura dell'ingresso del metano alla camera mobile, apertura della
conduttura di erogazione alla camera �ssa;

3. Apertura dell'ingresso del metano alla camera �ssa, apertura della
condotta di erogazione alla camera mobile;

Si noti come non sia mai possibile un �usso diretto tra ingresso della rete e
conduttura di erogazione.
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Schematicamente, con riferimento alla �gura 1.2.1, supponendo che le camere
deformabili siano piene il ciclo si compie in quattro fasi:

• Fase uno:
Valvola sinistra in posizione 2: la camera deformabile si riempie, espan-
sa della pressione del gas entrante, e sposta il metano nella camera
�ssa all'uscita del contatore. Valvola destra in posizione 1, la camera
deformabile rimane contratta e vuota;

• Fase due: Valvola sinistra in posizione 1, la camera deformabile rimane
estesa e piena; Valvola destra in posizione 2, la camera deformabile si
riempie e sposta il metano nella camera �ssa all'uscita del contatore;

• Fase tre: Valvola sinistra in posizione 3, la camera �ssa si riempie di gas
e comprime la camera deformabile, spostando il metano all'uscita del
contatore; Valvola destra in posizione 1, la camera deformabile rimane
piena ed estesa;

• Fase quattro: Valvola sinistra in posizione 1, la camera deformabile
rimane vuota e contratta; Valvola destra in posizione 3, la camera
�ssa si riempie di gas e comprime la camera deformabile, spostando il
metano all'uscita del contatore;

L'espansione e la contrazione delle camere mobili azionano un meccanismo
che mette in rotazione un contatore meccanico. Ad ogni fase del ciclo un
quarto del volume minimo misurabile (sensibilità del contatore) viene erogato
all'utenza. Il contatore è azionato esclusivamente dalla perdita di carico
(di�erenze di pressione) del gas tra l'ingresso e la conduttura di uscita. Il
contatore è in grado di misurare con accuratezza anche portate molto piccole.
A questi pregi si aggiungono anche la bassa manutenzione richiesta e la lunga
durata. Si spiega così come questa tecnologia sia utilizzata ancora oggi.

Per �nire si vuole proporre una considerazione interessante sulla tarif-
fazione, che viene e�ettuata in base alla massa di gas assorbita dalla rete.
La tari�azione del gas avviene per metro cubo standard, ovvero la quantità
(intesa come massa) di gas in un metro cubo a pressione atmosferica e a
15 ◦C. Il metano erogato è nello stato gassoso, per cui la massa va stimata
con la misura volumentrica del contatore, utilizzando i valori di temperatu-
ra e pressione del gas stabiliti dalla società di erogazione. Un gas ideale è
descritta dall'equazione di stato dei gas perfetti P · V = n · R · T (per un
gas come il metano si usa una formula modi�cata e ricavata empiricamente).
Le moli di gas (la massa del gas in grammi si ricava moltiplicando le moli
per la massa atomica della molecola di gas) dipendono da temperatura, pres-
sione e volume. A questo scopo, per assicurare una tari�azione più precisa
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Figura 1.2: Sezione di un contatore di gas a membrana (in Fase uno).
Immagine tratta da [2].

si può installare assieme al contatore un convertitore di volume, ovvero un
sistema di elaborazione elettronico che registra il consumo letto dal contato-
re e calcola il costo del metano assorbito in base a temperatura e pressione
del gas e�ettivamente presenti nel contatore, misurate da opportuni sensori.
Per approfondimenti e la fonte di questa breve trattazione si veda il dossier
pubblicato dalla Genova Reti Gas [3].

1.2.2 Normativa italiana ed europea sulle radiofrequen-

ze

La normativa di riferimento in materia, che si pone l'obbiettivo di regolamen-
tare l'uso dello spettro elettromagnetico per le comunicazioni, è nota come
Piano Nazionale di Ripartizione delle Frequenze (PNRF).
Il piano attualmente in vigore è stato approvato con un decreto ministeriale
dal Ministero dello Sviluppo Economico il 13 novembre 2008 e integrato suc-
cessivamente da nuovi decreti.
A seguito dell'ingresso nell'Unione Europea, il ministero ha provveduto ad
adeguare le leggi nazionali alla normativa Europea.
Per quanto riguarda il progetto, si è scelto di trasmettere nella banda di fre-
quenza tra 433.050 MHz e 434.790 MHz. Questa banda è riservata anche alle
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apparecchiature a corto raggio (Short Range Devices) per applicazioni non
speci�che. Si tratta di sistemi radio con bassa capacità di causare interferen-
ze ad altri sistemi radio per la loro bassa potenza, che comporta una zona di
funzionamento limitata.
La telemetria (il sistema progettato appartiene a questa categoria), i teleco-
mandi, i radioallarmi e altre applicazioni simili rientrano in questa categoria.
La banda utilizzata per il progetto è regolata dalla decisione
ECC/DEC/(04)02 della ECC (Electronic Communications Committee) e le
caratteristiche tecniche degli apparati sono stabilite con la raccomandazione
ERC (European Research Council) 70-03, a pagina 6.
Si vedano anche per aggiornamenti e precisazioni le decisioni della Commis-
sione Europea EC 2006 771 ed EC 2008 432.
La commissione ha suggerito di non prevedere autorizzazioni individuali per
l'utilizzo di queste apparecchiature.
Infatti, l'articolo 105 del Codice delle Comunicazioni elettroniche (D. Lgs.
259/03) stabilisce che tali apparecchiature sono di libero uso (non serve ri-
chiedere un'autorizzazione), limitatamente ad attività di propria pertinenza
(uso privato).
Le norme citate sopra prescrivono che si limiti la massima potenza irradiata
e�ettiva (ERP) a 10 mW (+10 dBm). L'ERP indica la potenza che un di-
polo a mezz'onda dovrebbe irradiare per produrre lo stesso campo elettrico
nel punto di misura scelto. Non è consentito inoltre superare in un'ora di at-
tività dell'apparato sei minuti complessivi di trasmissione. Inoltre, il tempo
minimo tra due trasmissioni deve essere di 0.72 secondi e la massima durata
di una trasmissione è 36 secondi.
La legge italiana prescrive che l'apparato realizzato prima di essere messo
in servizio deva rispettare le indicazioni del D. lgs. n. 269/2001 (che attua
in Italia la Direttiva 1999/5/CE). La direttiva, nota anche come direttiva
RTT&E, stabilisce i requisiti che devono avere le apparecchiature radio e i
terminali radio per reti pubbliche (reti di telefonia mobile, reti internet wi-
reless, etc.).
I requisiti sono speci�cati nell'articolo 3, e riguardano, tra i vari punti, la com-
patibilità elettromagnetica, la sicurezza elettrica e la conformità al PNRF.
Secondo l'articolo 5 si presume la conformità ad un certo requisito essenziale
se il costruttore segue nella progettazione dell'apparato le norme armonizza-
te. Le norme armonizzate raccolgono speci�che tecniche di standardizzazione
adottate dalla comunità europea. Si precisa che la loro osservazione non è
obbligatoria, ma come spiegato sopra sempli�ca di molto l'ottenimento della
conformità ai requisiti stabiliti dalla legge.
In estrema sintesi, la direttiva RTT&E prevede che il costruttore possa svol-
gere autonomamente i test, qualora previsti dalle norme armonizzate, e di-
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chiarare la conformità CE con un'autocerti�cazione. Deve inoltre redigere
la documentazione che provi la conformità dell'apparecchiatura attraverso le
misure e�ettuate e gli accorgimenti adottati nel progetto. In particolare, per
quanto riguarda la compatibilità elettromagnetica si fa riferimento al
D. lgs. n. 194/2007, che attua la direttiva 2004/108/CE della Commissione
Europea. Le misure ed i requisiti da soddisfare per il sistema progettato
sono stabiliti dall'ETSI (European Telecommunication Standards Institute)
con lo standard EN 300 220.



Capitolo 2

Analisi dei componenti integrati

In questo capitolo si vuole esaminare il funzionamento dei circuiti integra-
ti scelti per realizzare il sistema di trasmissione. Viene svolta l'analisi dei
circuiti che permettono la trasmissione/ricezione a RF e si illustra, limita-
tamente agli aspetti rilevanti per il progetto, l'utilizzo ed il funzionamento
degli integrati. Non si ha modo di conoscere lo schema elettrico interno, poi-
chè informazioni dettagliate sull'implementazione circuitale non sono fornite
nella documentazione tecnica, per motivi di segreto industriale. Tuttavia il
costruttore speci�ca sempre il diagramma a blocchi, e in pochi casi fornisce
una indicazione sulla loro realizzazione circuitale. Per i rimanenti blocchi
(quelli senza alcuna indicazione) si è deciso di analizzare il circuito che li
implementi con maggiore probabilità, scelto in base ad opportune deduzioni
o informazioni ricavate da ricerche su pubblicazioni, libri didattici o manuali
tecnici.
Sono stati scelti due integrati, uno per il trasmettitore ed uno per il ricevi-
tore, prodotti dalla Micrel[4]. Il trasmettitore è un MICRF112 e il ricevitore
un MICRF220.

9
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2.1 Modellizzazione dei transistor MOSFET

Ci si limita a ricavare un modello circuitale del MOSFET a canale n ad ar-
ricchimento a tre terminali (il terminale Body si considera cortocircuitato al
Source).

Figura 2.1: Simbolo
del MOSFET ad ar-
ricchimento a canale
n

Il transistor si analizza come un quadripo-
lo, formato mettendo in comune alle due por-
te uno dei suoi tre morsetti. Si esamina e
si utilizzerà in seguito la con�gurazione a sour-
ce comune, in cui la porta di ingresso si pren-
de ai terminali gate e source, e la porta di usci-
ta tra drain e source. Il riferimento comune di
entrambe è appunto il terminale di source del
MOSFET.

Le equazioni fondamentali (in corrente continua)
che ne descrivono il funzionamento sono:

ID = 0 VGS < VTH (2.1)

Il MOSFET si dice essere in interdizione.

ID = K[2(VGS − VTH)VDS − V 2
DS] (2.2)

se 0 ≤ VDS ≤ VGS − VTH e VGS ≥ VTH

Il MOSFET in queste condizioni opera in zona lineare.

ID = K(VGS − VTH)2(1 + λVDS) (2.3)

se 0 ≤ VDS ≥ VGS − VTH e VGS ≥ VTH

Il MOSFET si dice in saturazione.
La corrente IDS non dipende più da VDS (più precisamente c'è una dipen-
denza limitata) ma solo dalla tensione tra Gate e Source. Deve sempre es-
sere VDS > 0 altrimenti si polarizza direttamente la giunzione Body-Drain
(il diodo parassita). K è una costante che dipende dalla realizzazione del
MOSFET e tiene conto di dimensioni e tecnologia di realizzazione. λ è an-
ch'essa una costante e tiene conto del fenomeno di modulazione di larghezza
del canale: in saturazione all'aumentare di VDS diminuisce la resistenza del
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canale di conduzione. Il suo reciproco cambiato di segno VA = − 1
λ
corri-

sponde alla coordinata dell'intersezione comune con l'asse orizzontale delle
rette tangenti alle caratteristiche (VDS, IDS) in saturazione. Il transistor de-
ve essere prima polarizzato per determinare le equazioni che ne regolano il
funzionamento: una rete esterna �ssa a corrente continua il punto di ripo-
so Q del transistor, appartenente alle caratteristiche tensione/corrente del
componente. Nel modello ai piccoli segnali si esaminano le variazioni delle
correnti o delle tensioni (si indicano con lettere minuscole) nel MOSFET che
si sovrappongono ai valori di polarizzazione (indicati con lettere maiuscole).
Supponendo che rimangano al di sotto di determinati valori di ampiezza, le
equazioni del transistor si possono approssimare tramite linearizzazione. La
rete equivalente ottenuta risulta di conseguenza lineare. In zona di satura-
zione la corrente tra Drain e Source è controllata quasi esclusivamente dalla
tensione nella maglia di ingresso. Si sviluppa il modello a piccoli segnali solo
in questa zona di funzionamento. Il Gate non assorbe una corrente, per cui
si può considerare l'ingresso equivalente ad un circuito aperto. Per determi-
nare l'equazione linearizzata di ids all'uscita si calcolano nel punto di riposo
le derivate parziali al primo ordine nelle variabili VDS e VGS della 2.3. Si
de�niscono così i parametri:

• gm = ∂id
∂vgs
|Q = 2K(VGS − VTH)(1 + λVDS) = 2 ID

VGS−VTH

• 1
ro

= ∂id
∂vds
|Q = Kλ(VGS−VTH)2 = λID

1+λVDS
= ID

1
λ
+VDS

' λID per VDS � 1
λ

L'equazione che si ottiene per ids(t) è:

id '
vds
ro

+ gmvgs

La non linearità delle equazioni del MOSFET determinerebbe la presenza
di termini di ordine superiore al primo se si ricavasse l'equazione in modo
esatto. Il modello circuitale linearizzato del MOSFET ai piccoli segnali è un
quadripolo composto da un circuito aperto all'ingresso, e da un generatore di
corrente dipendente gmvgs in parallelo ad una resistenza di valore ro. Il verso
del generatore di corrente si determina considerando che, per e�etto di un
aumento/diminuzione di vGS, la corrente iDS aumenta/diminuisce. Il verso è
concorde a quello della corrente di polarizzazione. Risulta complessivamente
che in un MOSFET in saturazione tensione e corrente istantanee (indicate
con lettera minuscola e lettere maiuscole nel pedice) sono:
vGS(t) = VGS + vgs(t)
iD(t) ' VDS + rovds(t) + gmvgs(t)



12 CAPITOLO 2. ANALISI DEI COMPONENTI INTEGRATI

Figura 2.2: Circuito equivalente (approssimato) del MOSFET ai piccoli
segnali

Il modello ricavato è noto come modello ibrido a π. Per completarlo van-
no aggiunte delle capacità che modellizzano l'e�etto delle capacità parassite
presenti in un MOSFET. In regime sinusoidale, raggiunti determinati valo-
ri di frequenza (alta frequenza) la reattanza di questi condensatori assume
valori non trascurabili, che in�uenzano pesantemente il valore di correnti e
tensioni nella rete in cui è utilizzato. Ci sono tre capacità , ciascuna presen-
te ai capi di due terminali del MOSFET. Si indicano mettendo al pedice le
iniziali dei terminali a cui sono relative. Il modello completo è illustrato in
�gura 2.3.

Figura 2.3: Modello ibrido a π completo di un MOSFET a canale n ai piccoli
segnali

2.2 Trasmettitore integrato MICRF112

Il MICRF112 è un trasmettitore a RF integrato (�gura 2.4) pensato per fre-
quenze dai 300 MHz ai 450 MHz e per trasmettere piccole potenze (massimo
10 dBm su un carico di 50Ω). E' inoltre particolarmente adatto per applica-
zioni in cui si debba alimentare a batterie. Infatti è in grado di funzionare
con tensione di alimentazione da 1,8 V a 3,6 V. La diminuzione della tensione
di alimentazione dovuta all'esaurimento delle batterie è perciò ben tollerata
dal dispositivo. La velocità di trasmissione massima è 50 kbps ed è adatta ad
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Figura 2.4: Package e piedinatura del MICRF112

applicazioni come telecomandi, telemetria o controllo serrature che non ri-
chiedono lo scambio di grandi quantità di dati. Può utilizzare la modulazione
OOK oppure anche la modulazione FSK, ovvero può trasmettere in modu-
lazione di frequenza (non è usata nel progetto). Con riferimento allo schema
a blocchi di �gura 2.5 presente nel datasheet dell'integrato, si identi�cano
quattro blocchi principali di interesse per l'analisi:

Figura 2.5: Diagramma a blocchi del MICRF112

• Oscillatore a cristallo;

• Phase Locked Loop (anello ad aggancio di fase) per la generazione della
portante;

• Ampli�catore di potenza a radiofrequenza;
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• Circuiti logici dedicati alla gestione dell'integrato e al suo interfaccia-
mento;

L'utilizzo nei dataheet per le alimentazioni dei simboli VDD per il positivo e
VSS per la massa fa ritenere che il dispositivo sia fabbricato con transistor
MOS.

2.2.1 Oscillatore a cristallo

Figura 2.6: Schema a blocchi di un
oscillatore con esempio circuitale ai
piccoli segnali

L'oscillatore è un circuito fondamen-
tale nei sistemi di trasmissione radio,
in quanto genera il segnale da cui si
ottiene la portante per la modulazio-
ne. Un oscillatore si caratterizza per
non avere un ingresso e per produrre
in uscita una forma d'onda periodica
(dopo un transitorio iniziale dovu-
to all'applicazione dell'alimentazio-
ne). Lo schema a blocchi di base
di un oscillatore è riportato in �gura
2.6. Si tratta di un sistema in retroa-
zione formato da una rete di reazione
e da un blocco diretto, tipicamente
un ampli�catore. Nell'esempio sotto
lo schema a blocchi si vede come l'u-
scita del blocco A(jω) sia la tensio-
ne al Drain del MOSFET e la rete a
π costituisca il blocco di retroazione.
La tensione di uscita da quest'ultima
è riportata al Gate e diventa perciò
l'ingresso del MOSFET. Il guadagno d'anello L(jω) = A(jω) · H(jω) del
sistema si può trovare calcolando il rapporto tra l'uscita della rete di rea-
zione e un ingresso applicato al blocco diretto, aprendo dapprima l'anello
tra l'uscita di H(jω) e l'ingresso di A(jω). Di tutte le topologie esistenti di
oscillatori, certamente la più di�usa ed economica, ma allo stesso tempo di
grande qualità, si ottiene impiegando un cristallo di quarzo.

Il cristallo di quarzo come componente elettronico

Il componente è costituito tipicamente da una sottile (qualche µm) lamina
di quarzo sorretta da due armature metalliche all'interno di in un conteni-
tore (il package del componente), da cui fuoriescono due morsetti collegati
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Figura 2.7: Simbolo e circuito equivalente del cristallo di quarzo

ciascuno ad una armatura (si tratta di un bipolo). Il quarzo è un materiale
piezoelettrico, proprietà che si può sintetizzare con questa osservazione:
una deformazione del cristallo comporta la comparsa di una tensione ai mor-
setti del cristallo, e anche l'applicazione di una tensione ai morsetti causa
una deformazione del materiale. La modalità con cui avviene il fenomeno,
di natura elettro-meccanica, dipende dalla lavorazione del materiale grezzo e
della forma data al cristallo. In ogni caso, si veri�ca che il modello elettrico
equivalente del quarzo è un circuito RLC serie. Il quarzo è però anche un
materiale dielettrico, per cui bisogna considerare la capacità formata dalle
armature che lo reggono dentro al package. In conclusione al circuito RLC
di prima va aggiunta una capacità in parallelo C0. La �gura 2.7 illustra il
circuito equivalente ed il simbolo circuitale del componente. L'impedenza
equivalente del cristallo ZXTAL(s) si può calcolare come:

ZXTAL(s) =
1
sC0
· (sL+R + 1

sC
)

sL+R + 1
sC

+ 1
sC0

=
s2LC + sRC + 1

(s2LCC0 + sRCC0 + C + C0)

Posto CP = C·C0

C+C0
, l'impedenza diventa:

ZXTAL(s) =
s2LC + sRC + 1

s(C + C0)(s2LCP + sRCP + 1)
=

Per s = jω risulta:

ZXTAL(jw) =
1− ω2LC + jωRC

jω(C + C0)(1− ω2LCP + jωRCP )
(2.4)

Si noti come i due fattori del secondo ordine portino a due pulsazioni
di risonanza, una detta di risonanza serie ωs = 1√

L·C e l'altra di risonanza
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parallelo ωp = 1√
L·Cp . Le due frequenze sono relativamente molto vicine,

infatti la di�erenza relativa di ωp rispetto a ωs è: ωp−ωs
ωs

=
1√
LCP

− 1√
LC

1√
LC

=√
C
CP
− 1 =

√
C
C0

+ 1 − 1 ' C
2C0

. Maggiore è il valore di C0, minore è la

di�erenza tra i due valori. ZXTAL ha parte immaginaria e reale visualizzati
in �gura 2.8 ed in �gura 2.9. Si sono presi, per fare l'esempio, i valori del
cristallo usato nel trasmettitore: R = 40Ω e C0 = 7pF . Ipotizzando (il
costruttore non ha speci�cato ulteriori dati) che il circuito RLC abbia Q =
10000, si ottiene L = 47mH , C = 2.93fF per una frequenza di risonanza
serie ωS = 13.56MHz.
ωp−ωs
ωs

risulta di circa 210 ppm(0,021% o in valore assoluto circa 2850 Hz).
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Figura 2.8: Parte immaginaria di ZXTAL(jω). Si nota l'attraversamento dello
zero per f = 13.56 MHz

Si osserva inoltre che tra le due pulsazioni di risonanza l'impedenza diven-
ta prevalentemente induttiva (la fase dell'impedenza risulta all'incirca +80◦).
In ωs la parte reale diventa minima, mentre è molto elevata per ωp. Ciò giu-
sti�ca i nomi dati alle pulsazioni di risonanza, in quanto in risonanza serie
l'impedenza tende a diventare minima e puramente reale, mentre in un cir-
cuito RLC parallelo diventa massima e puramente reale. Il circuito RLC
equivalente si caratterizza per avere un fattore di qualità molto elevato non
ottenibile con induttori e condensatori.
Si ricorda che il fattore di qualità Q di un circuito RLC serie è dato dal
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Figura 2.9: Parte reale di ZXTAL(jω). L'asse delle ordinate è in scala
logaritmica vista l'ampia escursione di valori (da 40 Ω �no a 100 kΩ)

rapporto Q = 1
ωnCR

= ωnL
R
, dove ωn è la pulsazione di risonanza. Per una im-

pedenza qualsiasi Q è de�nito come il rapporto tra la parte immaginaria e la
parte reale dell'impedenza, e varia a seconda della pulsazione delle grandezze
elettriche nella rete. In entrambi i casi il fattore di qualità è direttamente
proporzionale al rapporto tra la massima energia immagazzinata nei compo-
nenti reattivi e l'energia dissipata durante un intero periodo.
Il fattore di qualità è inoltre proporzionale alla derivata della fase dell'impe-
denza calcolata nella pulsazione di risonanza, sempre per un circuito RLC.
Risulta quindi che in queste due pulsazioni, dato l'elevato valore di Q, il
cambiamento di fase dell'impedenza di ±π avviene bruscamente.

Modello dell'oscillatore

Nel datasheet è indicato che si tratta di un oscillatore di Pierce, il cui circuito
ai piccoli segnali è riportato in �gura 2.10. Sostituendo al MOSFET il mo-
dello ai piccoli segnali sempli�cato della sezione 2.1 (si noti che le capacità
parassite risulterebbero in parallelo alle capacità C1, C3 e C0) si ottiene la
rete per l'analisi di �gura 2.11. Si considera la rete in regime sinusoidale, per
lo studio a regime delle oscillazioni. Si è data per implicita la dipendenza
da ω delle impedenze. Si sostituisce al cristallo l'impedenza equivalente serie
ZXTAL(ω) = R2(ω)+jX2(ω). X1 e X3 sono due reattanze ideali. Applicando
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Figura 2.10: Schema ai piccoli segnali di un oscillatore di Pierce

Figura 2.11: Schema per l'analisi dell'oscillatore di Pierce ai piccoli segnali

il teorema di Millman per le reti binodali (la rete ha i soli nodi D ed S) e
la formula del partitore di tensione al ramo in cui si trova il Gate, si ricava
vgs(s) tramite la corrente del generatore dipendente:

vgs = − gm · vgs
1
jX1

+ 1
rO

+ 1
(jX2+R2+jX3)

· jX3

(jX2 +R2 + jX3)
(2.5)

Da notare che l'espressione a destra rappresenta, nello schema di �gura 2.6 la
funzione di trasferimento ad anello aperto tra l'uscita della rete di reazione
e l'ingresso dell'ampli�catore. Si è ricavato così il guadagno d'anello:

L(jω) = − gm
1
jX1

+ 1
rO

+ 1
(R2+j(X2+X3))

· jX3

(R2 + j(X2 +X3))

Per il criterio di Barkhausen l'oscillazione si mantiene stabile se il guadagno
d'anello è uno.

1 = − gm
1
jX1

+ 1
rO

+ 1
R+j(X2+X3)

· jX3

R + j(X2 +X3)
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Dopo alcuni passaggi:

−jgmX3 =
R2 + j(X2 +X3)

jX1

+
R2 + j(X2 +X3)

rO
+ 1

−j R2

X1

+
X2 +X3

X1

+
R2

rO
+ j

X2 +X3

rO
+ 1 = −jgm ·X3

Si ricavano dall'equazione complessa due equazioni reali indipendenti, una
per la parte immaginaria (2.6) e una per la parte reale (2.7).

− R2

X1

+
X2 +X3

rO
= −gm ·X3 (2.6)

R2

rO
+

(X2 +X3)

X1

+ 1 = 0 (2.7)

Dalla 2.7 si ricava:

R2 ·X1 + rO(X1 +X2 +X3) = 0 (2.8)

Risolvendo la 2.6 con quanto appena trovato si ottiene:

gm =
R2

X1 ·X3

+
X1

rO ·X3

+
X1 ·R2

r2O
(2.9)

Dalla 2.9 si determina il valore del parametro gm che garantisce il manteni-
mento dell'oscillazione. Dalla 2.8 si ricava la pulsazione di oscillazione. Si noti
che l'equazione 2.5 ha soluzione vgs = 0, ovvero le tensioni e le correnti nell'o-
scillatore possono rimanere solo continue, prive di componenti alternate. Si
osserva anche che se si divideva per vgs 6= 0 qualsiasi(l'ampiezza può assumere
qualsiasi valore, ovviamente se si mantiene valido il modello ai piccoli segnali),
si ricavava ugualmente L(jω) = 1. L'uscita dell'oscillatore è la tensione vds,
che si può calcolare dalla formula del partitore. Risulta vgs = vds

jX3

R2+j(X2+X3)
,

da cui si ricava: vds = vgs
R2+j(X2+X3)

jX3
= −vgs · (R2+rO

rO

X1

X3
+ j R2

X3
) In base alla

2.7, visto che X1 e X3 sono capacitive allora X2 deve essere induttiva. vgs
avrà una frequenza compresa tra le due frequenze di risonanza del cristal-
lo, ed il valore può essere cambiato scegliendo gli opportuni valori per C1 e
C3. In ogni caso non sarà mai pari alla frequenza di risonanza serie, poichè
∠(ZXTAL(jωs)) = 0. Il vantaggio di usare un oscillatore a quarzo rispetto ad
un induttore per la reattanza X2 è nel fattore Q, ordini di grandezza migliore
rispetto a quello di un induttore, oltre che alla migliore stabilità dei parametri
del componente al variare della temperatura e con l'invecchiamento.

I precedenti risultati forniscono risultati validi solo a regime. Nel tran-
sitorio di accensione il guadagno d'anello dovrà essere maggiore di uno in
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modo da innescare l'oscillazione. Nei circuiti reali l'ingresso del sistema è
costituito dal rumore o semplicemente dal transitorio durante l'applicazione
dell'alimentazione. Conviene studiare il circuito in transitorio con un mo-
dello diverso, calcolando dapprima l'impedenza vista dal cristallo ai morsetti
GD. Si svolgono i calcoli con le grandezze funzione della frequenza complessa
s = σ + jω, e quindi si studia l'oscillatore con la trasformata di Laplace.

Figura 2.12: Schema per il calcolo dell'impedenza vista dal cristallo tra Drain
e Gate

Con riferimento allo schema di �gura 2.12, si può scrivere la seguente
equazione di kirchho� al nodo D(il Drain):

ix = gmvgs + (vx + vgs)(
1 + sC3

rO
)

Dato che la corrente ix è nota, vgs = − ix
sC1

Sostituendo ciò nell'equazione
sopra:

ix = −gmix
sC1

+ (vx −
ix
sC1

)(sC3 +
1

rO
)

Separando vx e ixcon gli opportuni passaggi:

ix(1 +
gm
sC1

+
C3

C1

+
1

sC1rO
) = vx(sC3 +

1

rO
)

ix(
gmrO + srO(C1 + C3) + 1

sC1rO
) = vx(

sC3rO + 1

rO
)

Si può calcolare �nalmente:

ZDG =
vx
ix

=
rO

sC3rO + 1
· gmrO + srOC1 + (srOC3 + 1)

sC1rO
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=
gmrO

(1 + srOC1)sC3

+
rO

1 + srOC3

+
1

sC1

Per capire meglio il valore che assume ZDG, conviene trascurare l'in�uenza
di rO rendendolo in�nito. Per s = jω si ottiene:

ZDG = − gm
ω2C1C3

− j

ω C1C3

C1+C3

(2.10)

L'impedenza ha parte reale negativa direttamente proporzionale a gm e parte
immaginaria capacitiva pari alla serie tra C3 e C1. ZDG si trova in pa-
rallelo con il circuito equivalente del cristallo, che presenta una capacità
C0 in parallelo al circuito risonante equivalente. Per calcolare l'e�etto sul-
la impedenza con resistenza negativa si deve calcolare il parallelo con C0:

Z
′
GD(s) = ZGD(s)|| 1

sC0
=

ZDG· 1
sC0

ZDG+
1
sC0

.

Z
′

DG =
( gmrO
(1+srOC1)sC3

+ rO
1+srOC3

+ 1
sC1

) · ( 1
sC0

)
gmrO

(1+srOC1)sC3
+ rO

1+srOC3
+ 1

sC1
+ 1

sC0

=

=

gmrO+srOC3+srOC1
s2C0C3(1+sC1rO)

C0(1+srOC1)+srOC0C3+gmrOC0+C3(1+sC1rO)
sC0C3(1+sC1rO)

=

=
1 + gmrO + srO(C1 + C3)

sC0[1 + gmrO + srO(C1 + C3)] + sC3(1 + sC1rO)

La parte reale e immaginaria dell'impedenza dipendono da gm e rO (ovvero
dalla polarizzazione), e dalle capacità C1 e C3, nonchè dal circuito equiva-
lente del cristallo usato. Supponendo di poter variare la tensione VGS di un
MOSFET con K=1m A

V 2 ,λ = 0.01V −1, VTH = 1V , VDS = 1.5V e prendendo
C0 = 7pF, si ottengono i gra�ci di �gura 2.13 e 2.14. gm cresce linearmente
secondo la formula gm = K(1 + λVDS)(VGS − VTH), e assume un valore ot-
timale che massimizza il modulo della parte reale. Le stesse considerazioni
valgono anche per i condensatori C1 e C3, che hanno un e�etto analogo sulla
resistenza negativa, come si vede nel gra�co di �gura 2.2.1, realizzato nel caso
in cui C1 e C3 abbiano lo stesso valore. Osservando l'espressione di Z

′
DG, si

vede che C1 e C3 compaiono sempre sommate assieme. Il gra�co di prima
allora vale anche scegliendo C1 e C3 di valore diverso tra loro, e in ogni caso
la loro somma ha anch'essa un valore ottimale per massimizzare la resistenza
negativa.
Si consideri ora la rete equivalente data dal parallelo tra Z

′
DG ed il circui-

to RLC equivalente del cristallo. E' composta da una singola maglia con un
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Figura 2.13: Parte reale di Z
′
DG(jω) calcolata in f = 13.56 MHz
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Figura 2.14: Parte immaginaria di Z
′
DG(jω)

circuito RLC serie, di resistenza R
′
pari alla somma tra il parametro R del cri-

stallo e Re[Z
′
DG], e capacità data dalla serie tra C e la capacità C

′
con reattan-

za equivalente a Im[Z
′
DG]. Dato che C � C

′
il valore della capacità è appros-
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Figura 2.15: E�etto di C1 e C3 sulla resistenza negativa tra Drain e Gate

simabile a quello dovuto solamente al cristallo. L'equazione di Kirchho� alla

maglia fa ottenere la nota equazione del secondo ordined
2i(t)
d2t

+R
L
di(t)
dt

+ 1
LC

= 0,
dove i(t) è la corrente nel circuito RLC equivalente del cristallo. Si ha quindi
un sistema del secondo ordine con smorzamento negativo, poichè si proget-
ta l'oscillatore in modo che sia R < Re[Z

′
DG]. La risposta impulsiva cresce

esponenzialmente nel tempo con esponente (positivo) R
′

2L
· t, e ricordando l'e-

spressione del fattore di qualità: τ = 2L
R′

= 2L
R′
· RωS
RωS

= 2QR

R′ωS
� 2π

ωS
= Ts.

La costante di tempo è proporzionale a Q, alla resistenza equivalente del cri-
stallo R ed inversamente proporzionale alla resistenza complessiva R

′
. Dalla

corrente i(t) si possono ricavare tutte le altre tensioni e correnti alternate ai
piccoli segnali presenti nell'oscillatore, ed in particolare l'uscita vds. La cor-
rente nel cristallo si instaura grazie al rumore termico o anche al transitorio
di alimentazione, che si può pensare determini un impulso di tensione tra
drain e gate. Si veri�ca che la costante di tempo τ è molto più grande di un
periodo di oscillazione Ts: l'oscillatore presenterà un tempo di avvio molto
maggiore di un periodo di oscillazione. Se, a causa di un dimensionamento
scorretto, risulta che la parte reale di Z

′
DG non è superiore in modulo a R,

i(t) e anche vds tendono a zero dopo il transitorio poichè lo smorzamento
è positivo. In altre parole il transitorio si esaurisce e tutte le grandezze ai
piccoli segnali si annullano: l'oscillatore non parte. In base a quanto rica-
vato sopra, l'ampiezza dell'oscillazione dovrebbe crescere illimitatamente. In
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Figura 2.16: Tensione al pin XTAL_IN dopo l'abilitazione dell'oscillatore
integrato rilevata con l'oscilloscopio digitale

realtà si veri�ca che l'ampiezza di vds è limitata a causa della diminuzione
del guadagno conseguente al variare del punto di riposo e per la saturazione
o interdizione del MOSFET, che limitano l'uscita ai valori della tensione di
alimentazione. Ciò provoca una distorsione di non-linearità ai picchi della
sinusoide generata. Per evitarla è opportuno usare un sistema di control-
lo dell'ampiezza dell'oscillazione, che diminuisca il guadagno d'anello �no a
renderlo unitario una volta che l'uscita raggiunge l'ampiezza desiserata (il
controllo dovrebbe mantenere vgs di ampiezza tale da poter applicare il mo-
dello ai piccoli segnali). La schermata di �gura 2.16 illustra il transitorio
nell'oscillatore del MICRF112 e conferma le considerazioni fatte.
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2.2.2 Phase Locked Loop

Introduzione

Figura 2.17: Schema a blocchi completo del PLL integrato nel MICRF112

Il Phase Locked Loop (anello ad aggancio di fase) è un circuito elettronico
di grande importanza e viene utilizzato in svariate applicazioni. Limitata-
mente al progetto viene impiegato nel trasmettitore e nel ricevitore integrati
come sintetizzatore di frequenza. L'oscillatore al cristallo non è in grado di
generare una portante a 433.92 MHz, per cui si rende necessario ricavarla dal
segnale generato moltiplicandone la frequenza. Il PLL è modellizzabile come
un sistema di controllo in cui la grandezza d'ingresso e di uscita sono le fasi
istantanee di un segnale periodico.
Si de�nisce fase istantanea ϕ(t) l'argomento della funzione sinusoidale f(t) =
A sin(ϕ(t)) o, nel caso più generale di un segnale periodico qualsiasi, l'argo-
mento dell'armonica fondamentale.
Si noti che, a partire dalla de�nizione di un segnale periodico nel tempo s(t),
si può sostituire al tempo una funzione g(t), ottenendo un segnale che in
generale non è più periodico in t, ma che lo rimane nel codominio di g(t).
Si giusti�ca in questo modo la scomposizione in serie di Fourier del segnale
s[g(t)], le cui armoniche avranno fase istantanea g(t).
Se si considera un segnale sinusoidale del tipo f(t) = A sin(2πf0t + θ), ϕ(t)
è una funzione lineare nel tempo: ϕ(t) = 2πf0t + θ. Si de�nisce pulsazione
istantanea ω(t) = dϕ

dt
la derivata prima rispetto al tempo della fase istanta-

nea. La frequenza istantanea è de�nita come f(t) = ω(t)
2π

.
Il PLL del trasmettitore (�gura 2.17) si compone di un rivelatore di frequenza
e fase (Phase Frequency Detector - PFD), un oscillatore controllato in ten-
sione (Voltage Controlled Oscillator), una pompa di cariche (Charge-Pump)
e e un divisore di frequenza per 32 (Divider).
Viene evidentemente omesso nel diagramma a blocchi nel datasheet il �ltro
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d'anello (Loop Filter), un �ltro passa basso fondamentale per il funziona-
mento del sistema.
Si indica con r(t) l'ingresso del sistema, e con y(t) l'uscita.
Le grandezze si suppongono causali, ovvero sono de�nite solo per t ≥ 0 e
risultano nulle prima.
Si ritiene che il PLL implementato nel MICRF112 sia digitale, poichè i bloc-
chi più importanti che lo costituiscono (in particolare il rilevatore di fase ed
il divisore) sono realizzati mediante circuiti digitali.
Rispetto ad un PLL realizzato con blocchi analogici ci sono diversi vantaggi
sia nelle prestazioni che nella facilità di integrazione. Dato che l'uscita del
PLL dovrebbe essere un segnale sinusoidale, il blocco che la produce (il VCO)
dovrebbe essere un circuito analogico. Si ritiene che il costruttore abbia adot-
tato questo accorgimento per evitare la presenza di armoniche a frequenza
multipla della fondamentale in ingresso all'ampli�catore di potenza. Queste
sarebbero causate dalla forma d'onda prodotta da un VCO digitale e la lo-
ro presenza renderebbe più di�coltoso soddisfare i requisiti di compatibilità
elettromagnetica. Necessariamente bisogna ipotizzare che non siano indicati
quei blocchi che trasformano i segnali analogici in digitali dove richiesto (al-
l'ingresso del divisore di frequenza e tra oscillatore a cristallo e PFD, visto
che dalle misure fatte in laboratorio gli oscillatori a cristallo generano un
segnale sinusoidale).
Quest'ultimi possono essere dei comparatori o anche dei semplici ampli�ca-
tori a singolo stadio (come una con�gurazione a gate comune), che raggiun-
gendo le regioni di saturazione ed interdizione agiscano da squadratori del
segnale sinusoidale in ingresso.
Il PLL assolve la funzione di regolatore, rendendo la grandezza d'uscita ripor-
tata all'ingresso dal blocco di retroazione uguale alla gradezza di riferimento.
Dato che questo blocco divide la frequenza della forma d'onda in ingresso per
32, l'uscita avrà frequenza pari a 32 volte la frequenza d'ingresso. L'ingresso
del sistema r(t) è un'onda quadra di frequenza costante, ricavata squadrando
il segnale prodotto dall'oscillatore a cristallo.
Si noti che in altre applicazioni del PLL l'ingresso può avere una fase istanta-
nea non lineare, ad esempio quando si usa un PLL come demodulatore FM.
Tornando al caso in esame, si ottiene un moltiplicatore di frequenza che per-
mette di generare da un'oscillatore a frequenza fLO una portante di frequenza
fP = fLO · 32.
Il PLL si dice agganciato (all'ingresso) quando le frequenze istantanee di in-
gresso ed uscita sono uguali. In tal caso r(t) e y(t) di�eriscono al più per
una costante φ, ovvero lo sfasamento di r(t) rispetto a y(t).
Se invece y(t) non rispetta questa condizione il PLL è detto sganciato. Il
transitorio con cui il PLL sganciato raggiunge la condizione di aggancio è
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noto come acquisizione.
Si esaminano più in dettaglio di seguito i singoli blocchi del sistema.

Rilevatore di fase e frequenza

Il blocco sommatore di un generico sistema di controllo in retroazione nega-
tiva confronta la grandezza d'ingresso con l'uscita del blocco di retroazione
h(t) per poter generare il segnale errore e(t) = h[y(t)]− r(t).
Il confronto nel PLL va e�ettuato tra la fase istantanea di r(t) e la fase istan-
tanea dell'uscita riportata in ingresso dal divisore di frequenza.
Si parla di di�erenza di fase tra due segnali periodici quando la loro frequen-
za istantanea è costante ed uguale, ma le fasi istantanee di�eriscono per una
costante φ. In altre parole, si confrontano due segnali isofrequenziali. Nel
caso più generale, in cui le frequenze istantanee sono diverse e/o variabili nel
tempo, la de�nizione data prima non ha più alcun signi�cato.
Il PFD è un circuito digitale sequenziale a due uscite, UP e DOWN, e a due
ingressi, R ed Y. E' implementabile con il circuito in �gura 2.18. Si noti
come le uscite corrispondano allo stato del circuito.

Figura 2.18: Circuito digitale del PFD

Il suo diagramma degli stati è visibile in �gura 2.19.
Le lettere per gli ingressi del PFD sono state scelte appositamente per in-
dicare a quali grandezze del sistema corrispondano. Il segnale di ingresso
(ingresso R) fornisce il clock al �ip-�op D in alto, mentre il segnale ottenu-
to dal divisore pilota l'altro (all'ingresso Y). Quando si veri�ca un fronte di
salita in un ingresso, il relativo �ip-�op memorizza un livello alto, indicando
che il segnale a cui è associato è in anticipo di fase oppure che ha frequenza
maggiore poichè il fronte si è veri�cato prima.
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Figura 2.19: Diagramma di stato UP/DOWN del PFD

Il �ip-�op ritorna a livello basso solo quando si veri�ca un fronte positivo nel-
l'altro segnale. Ciò provoca la commutazione a livello alto dell'altro �ip-�op
che rende alta l'uscita della porta AND. Quest'ultima è collegata all'ingresso
di reset asincrono dei due �ip-�op, e causa il reset di entrambi.
Si ricava quindi che lo stato UP/DOWN=11 determina una transizione imme-
diata in UP/DOWN=00, non sincronizzata con i fronti degli ingressi. Questo
è il motivo per cui UP/DOWN=11 non è presente nel diagramma di �gura
2.19.
Il confronto tra le fasi istantanee è ottenuto dall'intervallo di tempo che in-
tercorre tra i fronti di salita dei segnali in ingresso. E' opportuno distinguere
tre casi, a seconda dell'andamento della fase istantanea degli ingressi, che de-
termina la forma d'onda presente alle due uscite. Si assume che il rivelatore
parta nello stato UP/DOWN=00 al tempo t = 0.
Se gli ingressi sono isofrequenziali un'uscita presenta un impulso periodico
con il medesimo periodo degli ingressi, mentre l'altra rimane sempre a livello
basso. L'uscita in cui ciò si veri�ca è quella del �ip-�op con all'ingresso il
segnale in anticipo di fase. In ogni periodo è formata da un impulso che ha
inizio quando quest'ultimo ha un fronte di salita, e termina quando si veri-
�ca il fronte nel segnale in ritardo. La durata dell'impulso è direttamente
proporzionale allo sfasamento tra i due segnali, e va da zero se i fronti sono
simultanei, ad un massimo di un periodo. Lo sfasamento φ corrisponde, a
meno di multipli interi di 2π, all'anticipo o al ritardo temporale dei fronti ∆t
secondo la nota formula: ∆t = T φ

2π
, con −2π ≤ φ ≤ 2π.

Un esempio di questo caso è riportato nel diagramma temporale di �gura
2.20.
Se invece gli ingressi hanno frequenze costanti fH e fL, ma diverse e tali che
fH > fL, si hanno una serie di impulsi che si veri�cano ad ogni periodo di
durata TL del segnale più lento, e che si presentano all'uscita del �ip-�op
con all'ingresso il segnale di frequenza maggiore. La durata degli impulsi
è variabile a seconda del periodo considerato, e tende ad aumentare dopo
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Figura 2.20: Diagramma temporale dell'uscita UP del PFD con y(t) e r(t)
isofrequenziali

ogni periodo. Non si veri�ca mai che un impulso si estenda in due periodi
consecutivi, invece raggiunto un valore massimo la durata riprende nel ciclo
successivo da un valore più piccolo.
A parità di fase istantanea iniziale, il fronte positivo del segnale di frequenza
fH tende a veri�carsi con maggiore anticipo rispetto al fronte successivo del
segnale fL. Questo tempo viene accumulato ad ogni ciclo e va a determinare
la durata degli impulsi in ogni singolo periodo, poichè determina lo scarto
temporale tra i fronti consecutivi degli ingressi. Dopo un certo numero di pe-
riodi TL, uno o più fronti successivi intervallati di TH rientrano nel medesimo
periodo, dato che TL > TH , per cui non in�uiscono nel determinare l'antici-
po temporale. L'accumulo dell'anticipo temporale riprende come prima nel
periodo successivo (del segnale a frequenza fL), producendo un impulso la
cui durata in generale varia a seconda del caso in esame. La forma d'onda
risultante è aperiodica se le due frequenza non sono in rapporto razionale.
Se lo sono, il periodo del segnale all'uscita è il minimo comune multiplo dei
periodi dei due ingressi.
Per meglio comprendere l'andamento temporale si faccia riferimento all'e-
sempio di �gura 2.21, in cui r(t) ha frequenza maggiore di y(t).

Figura 2.21: Diagramma temporale dell'uscita UP del PFD con y(t) e r(t)
di freqeunza diversa
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Si noti come l'uscita, ad ogni ciclo del segnale di periodo TL, si possa ritenere
proporzionale alla di�erenza di fase (a modulo 2π) accumulata dal segnale a
frequenza fH �no a quel momento.
Se le frequenze hanno un distacco maggiore, distinguere un terzo caso con-
sente una descrizione più semplice dell'uscita del PFD: sia fR � fY oppure
fR � fY (con i simboli del caso precedente risulta fH � fL).
I continui fronti del segnale di frequenza maggiore mantengono alta una delle
due uscite, ed entro un tempo TH a seguito del fronte del segnale di minore
frequenza, l'uscita diventa nuovamente alta. Per quanto si veri�ca, si può
ritenere l'uscita costantemente a livello alto, tranne che in un tempo pari al
più al periodo TH , in cui l'uscita diventa bassa. TH è per ipotesi molto minore
del periodo del segnale più lento, che provoca il ritorno al valore basso, ed è
quindi trascurabile. Si può concludere che l'uscita del �ip-�op con il segnale
di frequenza maggiore rimane (quasi sempre) a livello alto.
Per quanto descritto nelle tre casistiche riportate sopra, si osserva che un
livello alto all'uscita UP indica che il riferimento ha frequenza maggiore op-
pure che è in anticipo di fase rispetto all'uscita. L'uscita DOWN indica
esattamente il contrario: se è a livello alto il riferimento è in ritardo oppure
ha frequenza minore dell'uscita.
I casi presentati sopra non rappresentano gli andamenti dei segnali nel si-
stema ad anello chiuso, in quanto durante l'acquisizione y(t) varia in modo
arbitrario e non lineare nel tempo. Questi tre casi sono comunque utili per
capire il funzionamento del PFD. Per ottenere risultati esatti è quindi meglio
a�darsi ad una simulazione al calcolatore del sistema. Tuttavia si vuole pro-
porre lo stesso un modello approssimato che permetta di analizzare il sistema
con la teoria dei controlli a tempo continuo di sistemi lineari.
Prima di introdurre e giusti�care il modello sempli�cato vengono analizzati
i due blocchi successivi, la pompa di cariche ed il �ltro d'anello, poichè con-
viene modellizzare la serie dei tre.

Pompa di cariche e Filtro d'anello

La pompa di cariche è un generatore di corrente controllato da due ingressi
digitali A e B. Si può schematizzare con il circuito �gura 2.22. L'interruttore
S1 è controllato da A, S2 da B. Ci sono quattro possibili combinazioni per gli
ingressi, a cui corrisponde la relativa uscita:

• (A,B) = (0,0): L'uscita è in alta impedenza ed è equivalente ad un
circuito aperto, iCP (t) = 0.
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• (A,B) = (1,0): Si chiude solo S1 e l'uscita eroga una corrente uscente
iCP (t) = IUP ;

• (A,B) = (0,1): Si chiude solo S2 e l'uscita assorbe una corrente entrante
iCP (t) = −IDOWN ;

• (A,B) = (1,1): Sia S1 che S2 sono chiusi, ma se le correnti IUP e IDOWN

sono uguali l'uscita non assorbe nè eroga corrente: iCP (t) = 0;

Figura 2.22: Schema
elettrico equivalente del-
la pompa di cariche

Solitamente si sceglie IUP = IDOWN = ICP . I
generatori di corrente sono da intendersi come ge-
neratori reali.
Le uscite UP ed DOWN del PFD sono applicate
rispettivamente agli ingressi A e B, e permettono
di trasformare gli impulsi di tensione digitali in im-
pulsi di corrente. La serie dei due blocchi diventa
un blocco a singola uscita iCP (t). Gli impulsi al-
l'uscita UP determinano un'erogazione di corren-
te, mentre gli impulsi all'uscita DOWN causano
un'assorbimento di corrente.
L'uscita è applicata al �ltro d'anello, che �ltra la
corrente d'uscita e la converte in una tensione di
comando vC(t) per il VCO. Il �ltro d'anello, nel-
la realizzazione passiva più semplice, è formato da
una capacità, che agisce da integratore della cor-
rente in ingresso ed e�ettua la suddetta conver-
sione. Se l'uscita UP è alta, la corrente erogata
provoca l'aumento della tensione ai capi del con-
densatore. Viceversa, quando l'uscita DOWN è
alta la tensione diminuisce per e�etto dell'assorbimento di corrente.

Modello lineare sempli�cato della cascata PFD, pompa di cariche

e �ltro d'anello

Si vuole ricavare un modello approssimato lineare dei tre blocchi precedenti
in serie, per poter studiare il PLL come un sistema lineare a tempo conti-
nuo. Il modello che si ricaverà è valido solo sotto alcune ipotesi, che saranno
evidenziate durante la sua determinazione qui sotto.
L'uscita della pompa di cariche iCP (t) ha una forma d'onda impulsiva, dovu-
ta alle uscite digitali del PFD, come si può intuire dai casi illustrati in �gura
2.20 e 2.21.
Si studia il sistema a partire dall'istante t = 0, e si assume che in quell'istante
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il PFD sia nello stato UP/DOWN=00. Per la fase istantanea dei due segnali
si conviene che sia una funzione crescente(la frequenza istantanea deve essere
non negativa nel tempo), e che ad ogni fronte di salita di un ingresso la fase
istantanea sia pari ad un multiplo intero positivo di 2π.
Il raggiungimento dei multipli di 2π indica il completamento di un ciclo del-
l'onda quadra ed il veri�carsi di un fronte positivo. Il valore iniziale degli
ingressi deve essere: 0 ≤ r(0) ≤ 2π e 0 ≤ y(0) ≤ 2π.
Si indica con ϕRY (t) = r(t) − y(t) la di�erenza tra le fasi istantanee di in-
gresso ed uscita, che rappresenta il segnale errore e(t); ϕRY (t) = e(t) si può
interpretare come il numero di cicli in anticipo/ritardo rispetto all'ingresso
con frequenza maggiore.
Si limita il modello al caso |ϕRY (t)| ≤ 2π, e quindi si assume che ci sia al
massimo un ciclo di ritardo o anticipo. Se la di�erenza di fase supera in
modulo 2π signi�ca che il segnale con frequenza maggiore è in anticipo di più
cicli, per cui l'anticipo temporale va determinato considerando la fase a me-
no di multipli di 2π. Si renderebbe necessario introdurre delle discontinuità
nella relazione tempo/sfasamento, e il modello perderebbe la linearità.
Si intuisce dall'esempio in �gura 2.21 che gli impulsi di corrente all'uscita del
PFD sono delimitati dai fronti di salita del segnale di frequenza istantanea
minore. Con le ipotesi fatte, la durata dell'impulso di corrente prodotto da
un fronte all'istante tn si ricava calcolando: ∆tn = ICP

ϕRY (tn)
2π

· TH,n , dato
che la di�erenza di fase conduce ad un anticipo o ad un ritardo del segnale
di periodo minore TH,n , e su questo periodo va appunto calcolato il ∆tn.
Il 2π a denominatore permette di passare dallo sfasamento in radianti al tem-
po di ritardo relativo ad un periodo. Se è il riferimento ad avere frequenza
maggiore, la relazione è certamente valida dato che si è assunto nell'introdu-
zione che r(t) abbia frequenza istantanea costante. Se invece è l'ingresso y(t)
ad avere frequenza maggiore, che può variare arbitrariamente, si trascura la
variazione di frequenza durante l'impulso. In altre parole si approssima la
frequenza istantanea di y(t) come costante durante la durata dell'impulso. Il
numero n al pedice di TH,n indica che il periodo è relativo all'intervallo tra i
fronti (mn,Mn) degli ingressi. Questi due nuovi istanti vanno de�niti poichè
a seconda della posizione temporale dei fronti l'impulso inizia da un'istante
diverso. Con le de�nizioni di �gura 2.23 si è stabilito: mn = min{tn, t

′
n} e

Mn = max{tn, t
′
n}.

La formula è applicabile per le ipotesi fatte prima che permettono di ritenere
costante TH,n. Se ciò non valesse, non sarebbe possibile stabilire una relazio-
ne di proporzionalità diretta tra sfasamento e ritardo temporale.
Per chiarire le de�nizioni date è consultabile l'esempio di �gura 2.23.
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Figura 2.23: Temporizzazioni e de�nizioni dei simboli del modello lineare
approssimato di PFD, pompa di cariche e �ltro d'anello

L'area dell'impulso causato dal fronte in mn è:

An =

∫ Mn

mn

iCP (t)dt = ICP
ϕRY (tn)

2π
· TH,n = ICP

e(tn)

2π
· TH,n

Il �ltro d'anello comprende sempre un elemento integratore, per cui all'area
An è associabile la variazione di tensione vC(Mn) − vC(mn) (n ∈ N, n ≥ 0).
Questa si completa alla �ne dell'impulso all'istanteMn, e prima di un ulterio-
re impulso la tensione d'uscita rimane costante, dato che la pompa di cariche
è in alta impedenza. Si può scrivere in generale vC(Mn) = vC(mn+1) = vC(t),
per mn ≤ t ≤Mn. Si può espandere vC(Mn) :

vC(Mn) = vC(Mn)− vC(mn) + vC(mn) = vC(Mn)− vC(mn) + vC(Mn−1) =

= vC(Mn)− vC(mn) + vC(Mn−1)− vC(mn−1) + vC(mn−1) =
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= vC(Mn)− vC(mn) + vC(Mn−1)− vC(mn−1) + vC(Mn−2)

Se si considerano anche tutti i fronti precedenti in modo analogo �no a rag-
giungere il primo fronte per n = 0, e assumendo un valore iniziale vc(0) = V0
ed un condensatore di �ltro di capacità C risulta che:

vC(Mn) = V0 + Σn
k=0[vC(Mk)− vC(mk)] = V0 + Σn

k=0

ICP
2πC

e(tk)TH,k (2.11)

Per passare a tempo continuo, si considera ciascuno fronte in Mn come un
distinto istante di tempo t ed il periodo TH,n come il di�erenziale dt, dato
che le variazioni di tensione sono intervallate con tale periodo. Si assume che
TH,n ' TR in modo da poter fare la sostituzione per un generico TH,n.
La relazione 2.11 permette di ricavare a tempo continuo:

vC(t) = VC(0) +
ICP
2πC

∫ t

0

e(t)dt (2.12)

La tensione applicata al VCO con questo modello varia con continuità, men-
tre in realtà le variazioni si veri�cano solo durante gli impulsi di corrente.
Con tutte le ipotesi fatte si può a�ermare che il modello risulta valido solo
se le frequenze istantanee degli ingressi hanno una di�erenza piccola. Si può
dire che fornisce risultati tanto più accurati quanto il PLL è più vicino al-
l'aggancio.
Il passaggio a tempo continuo è giusti�cabile dalla presenza del �ltro d'anello
che in genere si progetta per determinare una banda passante del PLL molto
minore della frequenza massima degli ingressi. Si può quindi ritenere che
le variazioni impulsive di vC(t) siano piccole e portino a variazioni sensibili
solo dopo molti cicli degli ingressi, per cui si considerano in�nitesime. Dalla
trasformata di Laplace 2.12 si ricava in�ne la funzione di trasferimento del
modello lineare approssimato dei tre blocchi:

VC(s)

E(s)
=

ICP
2πCs

Nel caso le frequenze degli ingressi fossero molto diverse e non si potesse
applicare il modello illustrato il PLL tende comunque a uguagliare le due
frequenze, dato che si genera un segnale variabile nel tempo come in �gura
2.21, il cui valor medio è non nullo e dello stesso segno �no a che le frequenze
istantanee si mantengono diverse. Se ad esempio il riferimento ha frequenza
minore, l'uscita UP presenta continui impulsi che immettono corrente nel
condensatore di �ltro. La tensione sul condensatore aumenta e determina
una diminuzione della frequenza di oscillazione del VCO. Ad un certo punto
si raggiungono le condizioni in cui è valido il modello sempli�cato.
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L'utilizzo del PFD garantisce che l'uscita raggiunga sempre la frequenza
istantanea del riferimento, naturalmente nei limiti dei valori generabili dal
VCO.
Si propongono in�ne le pubblicazioni [5] e [6] per approfondimenti su modelli
più accurati del PLL digitale a pompa di cariche.

VCO - Oscillatore controllato in tensione

Si tratta di un oscillatore la cui frequenza di oscillazione dipende da un in-
gresso in tensione. Il VCO, quando la gradezza in ingresso vC (la tensione di
controllo) è nulla, genera un segnale periodico alla frequenza di oscillazione
libera fFR. La fase istantanea risulta: ϕV CO(t) = 2πfFR + KV CO

∫ t
0
vC(t)dt

(per t ≥ 0); la frequenza istantanea è allora: fV CO(t) = fFR +KV COvC .
KV CO è il guadagno di frequenza del VCO, ed è misurato in [Hz

V
]. Si è ipo-

tizzato che la relazione tra freqeunza e tensione di controllo sia lineare, ma
nei VCO reali l'andamento non è mai perfettamente lineare, se non in un
limitato intervallo di tensioni.
L'uscita del VCO è anche l'uscita del PLL y(t), che risulta la somma di una
rampa dovuta all'oscillazione a fFR e di una grandezza dipendente dall'in-
gresso r(t). L'e�eto della frequenza di libera oscillazione si può analizzare
come quello di un disturbo a rampa sommato all'uscita al PLL.
La funzione di trasferimento del VCO risulta: V CO(s) = φV CO(s)

VC(s)
= KV CO

s
.

Riguardo all'implementazione, nell'ipotesi fatta di VCO sinusoidale si ritiene
che sia realizzato con una topologia simile a quella presentata per l'oscilla-
tore di Pierce. In base alle equazioni ricavate nella sezione 2.2.1, bisogna
utilizzare componenti reattivi integrati. Ad esempio, si può sostituire al cri-
stallo un induttore ottenendo una frequenza di oscillazione fOSC (si considera
rO = +∞):

X1 +X2 +X3 = 0

− 1

2πfOSCC1

+ 2πfOSCL2 −
1

2πfOSCC3

= 0

2πfOSCL2 =
C1 + C3

2πfOSCC1C3

Ed in�ne:

fOSC =

√
1

L2
C1C3

C1+C3

Gli induttori sono componenti di�cile da integrare. Tuttavia, un circuito
attivo può comunque simulare in un determinato intervallo di frequenze un
induttore, anche se rispetto agli induttori discreti il fattore di qualità è in
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genere molto più basso ed il rumore generato maggiore. Il libro [7] è consul-
tabile per approfondimenti molto dettagliati al riguardo.
La frequenza si può variare impiegando per X1 o X3 un condensatore variabi-
le. Ciò si può ottenere sfruttando la capacità di polarizzazione inversa di un
diodo o anche con un condensatore MOS. Entrambi presentano una capacità
dipendente dalla tensione di polarizzazione. La tensione di controllo vC(t)
agisce in questo modo.
Similmente a quanto fatto con l'oscillatore a cristallo, si dovrebbe tener con-
to anche del transitorio dovuto al cambiamneto della capacità variabile. In
questo caso il tempo in cui si esaurisce è decisamente ridotto, visto il ridotto
fattore di qualità dell'induttore ma soprattutto perchè le variabili di stato dei
componenti reattivi assumono un valore tale (agiscono da condizioni iniziali)
da garantire un'ampiezza adeguata all'uscita appena cambia il valore della
capacità variabile.
Si trascura quindi il transitorio e si suppone che la frequenza istantanea inse-
gua idealmente la tensione di controllo. Anche per il VCO è probabilmente
utilizzato un sistema di controllo automatico del guadagno per mantenere
un'ampiezza stabile della forma d'onda generata.

Divisore di frequenza

Il blocco di retroazione è il divisore di frequenza. La fase istantanea ottenuta
all'uscita del blocco si può considerare semplicemente divisa per N, ma in
realtà si può veri�care che così de�nita non rappresenta più la forma d'onda
in uscita al divisore, in termini di livelli logico al variare del tempo. Ciò co-
munque non in�uenza minimamente la validità del modello del PLL, poiché
interessa solo conteggiare i fronti che si veri�cano. Si può veri�care come
ciò venga e�ettuato correttamente. In conclusione, va tenuto presente che la
grandezza all'uscita del divisore così de�nita non rappresenta la forma d'onda
realmente presente. La forma d'onda si può comunque ricavare direttamente
da y(t).
Visto che N = 32, l'implementazione più plausibile e semplice del blocco è
un contatore binario a cinque stadi. Si ritiene il costruttore abbia realizzato
un primo stadio divisore con un contatore sincrono adatto ad operare a ra-
diofrequenza. Il successivo stadio che completa la divisione per 32 dovrebbe
essere realizzato con la stessa litogra�a utilizzata per la logica di controllo
interna. Rispetto ad un contatore interamente sincrono si ottiene una mino-
re dissipazione di potenza, in quanto le commutazioni ad altissima frequenza
avvengono solo nel primo stadio divisore. Il secondo stadio può utilizzare una
topologia asincrona, diminuendo le commutazioni compiute da ogni �ip-�op.
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Considerazioni sul funzionamento ad anello chiuso

Rispetto ad altri rilevatori di fase, il PFD garantisce al PLL che lo utilizzi
l'aggancio per ogni frequenza in ingresso, nel limite della frequenza dei segnali
generabili dal VCO.
La funzione di trasferimento ad anello aperto è:

L(s) =
ICP

2πCs

KV CO

s

1

N
=
ICPKV CO

2πNC

1

s2

Presenta due poli nell'origine, uno dovuto al VCO e l'altro dovuto al �ltro
d'anello. Il sistema è quindi di tipo 2.
Ciò in questo caso non è un problema, ma piuttosto è una speci�ca, in quanto
l'ingresso r(t) è una rampa e si vuole che il PLL abbia un errore a regime nullo
per essere agganciato senza errore di fase. Il sistema però risulta instabile,
in quanto il suo margine di fase è nullo.
Per migliorare la stabilità si deve intervenire sul �ltro d'anello, ad esempio
inserendo una resistenza in serie al condensatore. La resistenza ha l'e�etto
di introdurre uno zero che, opportunamente dimensionati tutti i parametri
del sistema, garantisce la stabilità compensando lo sfasamento introdotto da
un polo nell'origine. Naturalmente si possono utilizzare, oltre alla semplice
rete passiva descritta prima, reti più complesse o un controllore PID in modo
da ottenere risultati migliori. A seconda della banda passante, dei tempi di
risposta e del margine di fase desiderati si determinano i valori dei componenti
del �ltro scelto, come per un generico sistema di controllo.
Non vanno trascurati i ritardi dovuti al tempo di propagazione dei circuiti
logici, in particolare nel divisore di frequenza che è un circuito con diversi
�ip-�op collegati in cascata. Si deve assicurare anche per questo un adeguato
margine di fase.

2.2.3 Ampli�catore di potenza a RF

La portante a radiofrequenza generata dal VCO non può essere applicata
direttamente all'uscita. Il costruttore speci�ca che l'ampli�catore serve a
separare l'oscillatore dal carico oltre ad ampli�care il segnale che viene gene-
rato, che non è in grado per pilotare il carico nominale di (50Ω) alla potenza
di 10dBm, ovvero 10mW.
Supponendo che il carico sia puramente reale l'ampiezza della corrente e ten-
sione alternate da fornire sono 20 mA e 1 V. Si presume che l'ampli�catore
sia schematizzabile come in �gura 2.24.
La tensione in ingresso y(t) dovrebbe avere un'ampiezza costante, ottenuta
mediante un controllo automatico del guadagno. Si tratta di un ampli�catore
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Figura 2.24: Schema dell'ampli�catore di potenza

a singolo stadio a source comune. La polarizzazione applicata dal costruttore
dovrebbe garantire il guadagno di tensione necessario per erogare la poten-
za massima sul carico carico nominale. Ci si aspetta una certa variabilità
del guadagno all'aumentare della frequenza della portante da 300 MHz a
450 MHz, dato che ci si aspetta che varino diversi parametri dell'ampli�ca-
tore.
Leggendo bene nel datasheet si apprende come il guadagno di tensione dimi-
nuisca: infatti alla frequenza massima il livello di potenza al carico misurato
dal costruttore cala di 1.5 dBm.
La polarizzazione dell'ampli�catore avviene all'esterno dell'integrato attra-
verso il pin PAOUT, con un'induttanza di valore elevato. L'ampli�catore
presenta inoltre un pin di massa dedicato, VSSPA (vedi �gura 2.5). L'u-
scita è prelevata da PAOUT, per cui onde evitare di portare la tensione
continua all'antenna è opportuno inserire una capacità di accoppiamento C1

tra PAOUT e il carico. L'induttore agisce da bobina d'arresto (RF Choke),
ovvero un induttore che alla frequenza della portante presenta un'impeden-
za elevata rispetto agli altri bipoli nella rete, e si può ritenere un circuito
aperto. In questo modo si separa elettricamente la maglia con segnali a ra-
diofrequenza e la rete di alimentazione in continua. Si evita che i segnali
a radiofrequenza siano presenti nell'intero circuito, causando maggiori emis-
sioni elettromagnetiche, e all'uscita dell'alimentatore. L'induttanza inoltre
�ltra la corrente assorbitra dall'ampli�catore, rendendolo equivalente ad un
carico costante.
La polarizzazione dell'ampli�catore, in base alle misure e�ettuate in labora-
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torio, viene controllata dagli ingressi digitali EN ed ASK e dalla logica di
controllo interna. Se uno degli ingressi è a livello basso, all'ampli�catore vie-
ne tolta la corrente di polarizzazione.
Oltre ad evitare di ampli�care l'uscita del VCO quando questa non è valida
(il PLL è in acquisizione o la tensione di alimentazione è insu�ciente), si può
così minimizzare il consumo di energia quando il livello logico della modu-
lante è basso (si trasmette 0).
Si ritiene che la porta AND con l'uscita collegata a R1 fornisca una tensione
a livello alto indipendente da Vdd e ricavata da una tensione di riferimento
interno, altrimenti la tensione di polarizzazione (e quindi il guadagno) cam-
bierebbe al variare della tensione di alimentazione.

Considerazioni sulla polarizzazione ed il rendimento dell'ampli�ca-

tore

L'utilizzo della bobina per la polarizzazione è una soluzione decisamente in-
teressante. Il punto di riposo del MOSFET è Q = (VDS, ID) = (Vdd, Idd).
La massima ampiezza teorica di corrente e tensione variabili nel carico in
condizioni ideali raggiungono, rispettivamente, il valore della tensione di ali-
mentazione e della corrente di polarizzazione. L'induttore L per mantenere
la propria corrente costante (la corrente di polarizzazione IDD) genera una
forza elettromotrice alternata, che dipende dalla corrente nel carico. Ai pic-
coli segnali infatti L è in parallelo al carico.
La somma al nodo D della corrente iD assorbita dal drain del MOSFET e di
quella erogata al carico il è costante, poichè è pari alla corrente Idd in L. La
corrente nel carico è determinata unicamente da id, e quindi da y(t).
L'ampiezza della corrente e della tensione nel carico sono limitate dalla ten-
sione di alimentazione: la tensione alternata al carico vl = ilRL si somma
alla tensione su C2, pari a Vdd, e determina vDS. Quest'ultima individua la
zona di funzionamento del MOSFET in regime dinamico. Se vDS si avvicina
a zero si porta il MOSFET in zona lineare e all'uscita il picco negativo viene
tagliato a −Vdd. Vi è inoltre un limite massimo assoluto per vDS durante il
picco superiore, �ssato a 7.2 V.
La corrente di polarizzazione impone un altro limite: se il MOSFET raggiun-
ge l'interdizione, l'induttore L risulta in serie al carico e indipendentemente
dall'ampiezza della corrente nella semionda precedente la corrente di picco
nel carico è limitata al valore +Idd. Per evitare questa distorsione nel MO-
SFET la corrente di drain sarà sempre positiva e tale da non produrre nel
carico un picco negativo minore di −Vdd, per cui l'ampli�catore risulta in
classe A.
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Si osserva che anche se Vdd = 1.8 V l'integrato è in grado di erogare la po-
tenza nominale, in quanto l'ampiezza di vl richiesta è un Volt.
Il carico tuttavia non è mai puramente reale, poiché è costituito dall'impe-
denza d'uscita dell'ampli�catore in parallelo all'impedenza di ingresso della
linea di trasmissione che alimenta l'antenna. Il costruttore non fornisce al-
cuna indicazione sul valore della prima, limitandosi a proporre una rete di
adattamento nel caso il carico sia pari a 50Ω.
Il rendimento massimo teorico corrisponde a quello di un ampli�catore in
classe A con carico accoppiato in alternata da un trasformatore ideale, ed è
ηMAX = 50%. I circuiti equivalenti a piccolo segnale sono gli stessi. Il fun-
zionamento in classe A garantisce una migliore linerità (fondamentale nella
modulazione AM per riprodurre senza distorsione le variazioni di ampiezza
della portante) a discapito del rendimento che risulta piuttosto basso. In
questo caso la potenza da erogare è limitata a 10 mW, per cui nonostante ciò
la potenza è pienamente dissipabile dal componente.
Con i dati forniti dal costruttore si può fare una stima del rendimento, utile
a giusti�care l'analisi appena svolta e le ipotesi fatte. Con una portante di
frequenza di 433.92MHz il costruttore misura una potenza erogata all'ingres-
so dell'analizzatore di spettro, di impedenza 50Ω, pari a PL = 8, 508dBm =
7.08mW. La corrente assorbita dall'alimentatore è IDD = 7.2mA. Ne risulta
un rendimento η = PL

VddIdd
' 0.328, valore concorde con l'analisi svolta.

Il rendimento misurato è minore di 0.5 poichè non si è nelle condizioni ideali
in cui è svolto il calcolo teorico; in particolare la corrente erogata al carico
non determina la massima ampiezza possibile della tensione di uscita, per
evitare distorsione. A parità di potenza dissipata per la polarizzazione in
condizioni reali si deve fornire al carico una potenza minore.

2.2.4 Logica di controllo e funzionamento

Gli ingressi digitali del MICRF112 usati nel progetto sono solamente due,
EN ed ASK. L'ingresso digitale EN controlla l'abilitazione del trasmettitore.
Quando è a livello basso l'integrato è in standby: tutti i blocchi non assorbo-
no corrente e sono disattivati, incluso l'oscillatore a cristallo. L'assorbimento
di corrente è minimo in queste condizioni, e non supera 1 µA.
Come accennato nella sezione precedente, sono presenti ulteriori ingressi in-
terni che inibiscono il solo ampli�catore di potenza nel caso in cui la tensione
di alimentazione scenda sotto 1.8 V, nel caso il PLL non sia agganciato e
quando l'ampiezza della forma d'onda prodotta dall'oscillatore non ha rag-
ginto un'ampiezza minima prestabilita.
Il segnale binario da trasmettere va applicato all'ingresso ASK, che costituisce
l'ingresso dati. Quando assume un livello alto viene polarizzato l'ampli�cato-
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re di potenza ed il carico viene pilotato dalla portante ampli�cata. A livello
basso la polarizzazione dell'ampli�catore viene a mancare e la tensione sul
carico si annulla.

2.3 Ricevitore integrato MICRF220

Figura 2.25: Schema a blocchi del MICRF220

Il MICRF220 è un ricevitore RF integrato a supereterodina con soppres-
sione della frequenza immagine che include anche diversi circuiti ausiliari,
fornendo molte più funzionalità di un ricevitore in senso stretto. E' proget-
tato in modo da integrare e rendere possibile ricezione e demodulazione senza
ulteriori componenti esterni, ad eccezione di qualche componente passivo, che
comunque non opera a radiofrequenza.
Più in dettaglio include un circuito di controllo automatico del guadagno, il
supporto per lo squelch (soppressione in caso di assenza di portante o ecces-
sivo rumore) dell'uscita, un �ltro programmabile per il segnale ricostruito in
banda base, un'indicatore analogico (RSSI) della potenza del segnale ricevu-
to ed un demodulatore OOK.
Si tratta quindi di un sistema di ricezione radio completo per segnali binari
trasmessi in modulazione OOK. La banda di ricezione va dai 300 MHz ai 450
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MHz, ed è naturamente abbinata a quella del MICRF112.
La massima velocità di trasmissione del segnale ricevuto è 20 kbps. Lo sche-
ma a blocchi disponibile nei datasheet è molto dettagliato ed esplicativo, ed
è riportato in �gura 2.25. I blocchi di maggior interesse nel ricevitore che si
esaminano in seguito sono:

• Ampli�catore a basso rumore (Low Noise Ampli�er)

• Ricevitore a supereterodina

• Logica di controllo e circuiteria interna

In questo integrato si ritrovano alcuni blocchi già esaminati nell'analisi del
trasmettitore, in particolare l'oscillatore a cristallo ed il PLL. Per questi
blocchi rimane valido l'analisi svolta prima.

2.3.1 Ampli�catore a basso rumore

Il segnale in tensione all'ingresso è prodotto dall'antenna ricevente, che lo
genera per la presenza del campo elettromagnetico irradiato dall'antenna del
trasmettitore. L'intensità del campo irradiato diminuisce con l'inverso del
quadrato della distanza dall'antenna, e inoltre bisogna considerare l'e�etto
di eventuali ostacoli nel percorso verso il ricevitore. Questi fenomeni com-
portano che la potenza ottenuta in ricezione sia diversi ordini di grandezza
minore di quella trasmessa, per cui il segnale in tensione ricevuto è molto
debole.
Il costruttore inserisce nella documentazione diversi gra�ci per illustrare il
legame tra probabilità di errore e potenza ricevuta. Si può considerare come
limite inferiore un livello di potenza dell'ingresso pari a −110 dBm. Su un
carico di 50Ω ciò corrisponde ad una portante di ampiezza 1 µV .
Si osservi che prima dell'elaborare del segnale viene inserito un ampli�ca-
tore che ne aumenta il livello di potenza. Il primo stadio del ricevitore,
schematizzabile da un insieme di quadripoli collegati in cascata, contribui-
sce maggiormente a determinare la potenza del rumore all'uscita, in base
all'equazione di Friis per la �gura di rumore equivalente di un sistema di
quadripoli in cascata. La �gura di rumore complessiva si ricava sommando
il contributo di ciascuno stadio consecutivo, dapprima diviso per il prodotto
dei guadagni degli stadi precedenti.
Gli stadi di elaborazione sono realizzati con ampli�catori ed appare ragione-
vole supporre che avrebbero introdotto un rumore di potenza pari o superiore
a quella minima ricevibile.
Queste sono le ragioni che spiegano la presenza dell'ampli�catore prima di
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tutti gli altri blocchi. Nel datasheet si legge che si tratta di un ampli�catore
cascode a source comune implementato con transistor nMOS e con accoppia-
mento in alternata all'ingresso.
Il costruttore ne fornisce l'impedenza d'ingresso al variare della frequenza,
allo scopo di permettere il dimensionamento di una rete di adattamento.
L'ampli�catore cascode è un ampli�catore a due stadi formato all'ingresso
da una con�gurazione a source comune, la cui uscita è applicata all'ingres-
so di uno stadio a gate comune. Il circuito equivalente ai piccoli segnali è
illustrato in �gura 2.26 Un generico ampli�catore presenta una funzione di

Figura 2.26: Circuito ai piccoli segnali del LNA integrato

trasferimento razionale VL(s)
VS(s)

passa-banda. Considerando l'andamento in alta
frequenza si può individuare una frequenza fτ,H in cui il guadagno diminuisce
di 3dB, ovvero si riduce del fattore 1√

2
rispetto al centro banda. Il vantaggio

di questa topologia rispetto ad una con�gurazione a source comune è nella
maggiore frequenza di taglio superiore fτ,H della funzione di trasferimento
dell'ampli�catore. Per stimare in modo approssimato fτ,H senza trovare la
funzione di trasferimento, che comporta lo svolgimento di calcoli laboriosi, si
utilizza il metodo delle costanti di tempo a circuito aperto:

fτ,H '
1

2πΣiτi,o
=

1

2πΣiRi,oCi

La resistenza Ri,o è la resistenza vista dai morsetti del condensatore i-esimo
quando tutti gli altri condensatori sono sostituiti da un circuito aperto ed i
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Figura 2.27: Circuito equivalente a piccoli segnali dell'ampli�catore a source
comune

generatori indipendenti risultano annullati. I circuiti equivalenti per l'ana-
lisi ai piccoli segnali dell'ampli�catore a source comune e del cascode sono
illustrati rispettivamente in �gura 2.27 e 2.28. Nell'analisi si trascura il para-
metro ro considerandolo in�nito, poiché si ipotizza sia di valore molto elevato
rispetto alle impedenze degli altri bipoli nella rete.

Figura 2.28: Circuito equivalente a piccoli segnali dell'ampli�catore cascode

Si procede al calcolo delle costanti di tempo per ciascuno stadio.
Si parte dal source comune determinando le costanti di tempo Rcs

i,oCi.
Osservando la rete in �gura 2.29 si ricava immediatamente Rcs

GS,o = RS.
Questo calcolo può essere riutilizzato per l'ampli�catore cascode, dato che si
ottiene lo stesso circuito considerando il condensatore parassita CGS di Q1.
Nella rete in �gura 2.30 si nota che: vgs = ixRS. Al nodo G si può scrivere
l'equazione di Kirchho�:

ix + gmixRS −
vx − ixRS

RL

= 0

Riordinando risulta:

vx = ixRL + gmixRSRL +RSix
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Figura 2.29: Circuito per il calcolo di Rcs
GS,o nel source comune

Figura 2.30: Circuito per il calcolo di Rcs
GD,o nel source comune

La resistenza Rcs
o,GD è allora pari a: Rcs

o,GD = vx
ix

= RS +RL + gmRSRL.
In�ne per il condensatore CDS si ricava la rete 2.31. La resistenza risulta

pari a Rcs
o,DS = RL, dato che vgs = RSis = 0 poiché RS è in un ramo aperto

ed il generatore dipendente gmvgs si annulla.
La sommatoria di tutte le costanti di tempo τ csi,o è: RLCDS + RLCGS +
+CGD(RS +RL + gmRSRL).
Per il calcolo delle costanti di tempo del cascode Rc

i,oCi si assume che Q1 e
Q2 abbiano lo stesso parametro gm in quanto identici e percorsi dalla stessa
corrente di drain nel circuito di polarizzazione.
Si è già determinata Rc

GS1,o
= RS, la costante di tempo della capacità CGS

di Q1.
Per il condensatore CGD di Q1 si ricava la rete di �gura 2.32. Vale vgs =

ixRS e risulta vs2s = ixRS − vx. Al nodo S2 si scrive l'equazione di Kirchho�
delle correnti:

ix + gmixRS + gm(ixRS − vx) = 0

Figura 2.31: Circuito per il calcolo di Rcs
o,DS nel source comune
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Figura 2.32: Circuito per il calcolo di Rc
GD1,o

nel cascode

Figura 2.33: Circuito per il calcolo di Rc
DS1,o

nel cascode

Risulta in�ne: Rc
GD1,o

= 2RS + 1
gm
.

Per il condensatore CDS,1 di Q1 si ricava la rete di �gura 2.33.
vx = vs2s ed il generatore di corrente impone nella maglia a destra una cor-
rente gmvx concorde con ix. Si ottiene immediatamente Rc

DS1,o
= 1

gm
.

Il calcolo fatto vale anche per la capacità CGS,2 di Q2, che si trova in parallelo
a CDS,1 come si vede in �gura 2.28. Risulta: Rc

DS1,o
= Rc

GS2,o
= 1

gm
.

Si passa ora ad esaminare il condensatore CDS,2 di Q2 ricavando la rete

Figura 2.34: Circuito per il calcolo di Rc
DS,2 nel source comune
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di �gura 2.35. Risulta che RL è in un ramo aperto per cui vs2s = vx. Si vede
che ix = gmvx, da cui si determina Rc

DS2,o
= 1

gm
.

Figura 2.35: Circuito per il calcolo di Rc
GD2,o

nel cascode

Per concludere resta da esaminare solo la capacità CGD,2 con la rete di
�gura 2.35. La corrente del generatore dipendente deve essere nulla, per cui
vs2s = 0 e quindi la tensione ai capi del generatore di corrente è vDS2 = vx.
La resistenza è semplicemente Rc

DG2,o
= RL.

Riassumendo quanto ottenuto la sommatoria di tutte le costanti di tempo
del cascode τc,o è:

τc,o = RSCGS,1+(
1

gm
+2RS)CGD,1+CDS,1

1

gm
+CGS,2

1

gm
+CGD,2RL+

1

gm
CDS,2

Minore è la costante di tempo, maggiore è fτ,H e di conseguenza la banda
passante dell'ampli�catore. Si può ricavare che in entrambi gli ampli�catori
il guadagno di tensione in centro banda è AV = gmRL. Risulta che

1
gm

= RL
AV

.
Naturalmente si progetta l'ampli�catore per avere AV � 1.
Per fare un confronto si fanno le seguenti ipotesi: CGS,1 = CGS,2 = CGS,
CDS,1 = CDS,2 = CDS e CDG,1 = CDG,2 = CDG. Ciò è fatto in coerenza con
l'ipotesi che i due MOSFET siano identici. La costante di tempo che nella
sommatoria τcs,o ha valore più elevato è quella relativa al condensatore CGD,
e determina la minore banda passante rispetto al cascode. Si vede come nel
cascode il contributo per i condensatori tra gate e drain sia notevolmente
minore e non dipenda dal guadagno di tensione gmRL.

τc,o = (RS +
1

gm
)CGS + (

1

gm
+ 2RS +RL)CGD +

2

gm
CDS

Si riporta nuovamente per comodità il risultato ottenuto per il source comune:

τcs,o = RSCGS + (RS +RL + gmRSRL)CGD +RLCDS
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Figura 2.36: Schema a blocchi di un ricevitore a supereterodina

2.3.2 Ricevitore a supereterodina

Lo schema a blocchi di �gura 2.36 illustra la struttura di un generico rice-
vitore a supereterodina. Si noti la presenza di un oscillatore (indicato come
oscillatore locale) che genera un segnale sinusoidale sLO(t) = A cos(2πfLOt)
di frequenza fLO.
Il segnale in ingresso sRF (t) rappresenta un segnale analogico a banda limi-
tata modulato con tecnica AM/DSB da una portante di frequenza fRF .
Il blocco con il simbolo circolare, il mixer, e�ettua il prodotto tra il segnale
ricevuto sRF (t) e sLO(t).
L'uscita nel dominio della frequenza è costituita dallo spettro di sRF (t) cen-
trato alla di�erenza e alla somma delle frequenze fLO e fRF . Il prodotto
sRF (t) ·sLO(t) nel tempo corrisponde ad una convoluzione in frequenza, come
visto nella sezione A.2:

1

2π
SRF (jω) ∗ SLO(jω) =

1

2
SRF (jω) ∗ [δ(j(ω + ωLO)) + δ(j(ω − ωLO))]

Lo spettro SRF (jω) ha simmetria hermitiana, per cui si può pensare come la
somma di due componenti identiche (che sono lo spettro del segnale in banda
base) ma allocate a frequenze opposte.
La componente non nulla a frequenze negative è centrata in −fRF , e traslata
secondo la formula scritta sopra si presenta in uscita a −fRF − fLO ed a
−fRF + fLO. La componente de�nita per le sole frequenze positive invece è
centrata in +fRF e si ritrova centrata a fRF −fLO ed a fRF +fLO. L'illustra-
zione gra�ca di �gura 2.37 chiarisce che si ottiene in uscita l'equivalente del
segnale in banda base modulato con due portanti di frequenza |fRF ± fLO|
(ciascuno spettro ha tuttavia ampiezza dimezzata, dato che nella formula
vengono compiute due convoluzioni con funzioni sinusoidali).
Nei ricevitori a supereterodina vale sempre che fLO 6= fRF , ma la loro dif-
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Figura 2.37: Spettro del risultato del prodotto sRF (t)sLO(t) nel caso in cui
fRF > fLO

ferenza è molto minore di entrambe, per cui sono valori molto vicini. Nel
MICRF220 il costruttore ha scelto fLO < fRF .
Il blocco dopo il mixer è un �ltro passa banda, noto come �ltro a frequenza
intermedia (IF Filter - Intermediate Frequency Filter). La frequenza centrale
del �ltro fIF è scelta in modo che fIF << fLO.
Il �ltro elimina le componenti centrate alle frequenze ±(fLO + fRF ), per cui
all'uscita è presente solamente lo spettro allocato alle frequenze±(fRF−fLO).
A�nché non sia alterato dal �ltro IF la banda B del segnale modulante de-
ve essere minore o uguale a quella del �ltro BIF , e deve essere veri�cata la
condizione 2.13:

fRF − fLO = fIF (2.13)

Scegliere BIF > B permette di avere una tolleranza nel veri�care l'equazione
2.13, che diventa la disequazione 2.14:

fIF − (BIF −B) ≤ fRF − fLO ≤ fIF + (BIF −B) (2.14)

Le relazioni trovate sono chiarite dall'illustrazione 2.38.

Figura 2.38: Confronto tra la banda occupata dal segnale sIF (t) e la banda
del �ltro IF
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Il risultato complessivo è perciò la traslazione ad una frequenza più bassa del
segnale modulato a radiofrequenza, il cui contenuto informativo non viene
alterato, posto che sia rispettata la 2.14. A valle del �ltro sono inseriti i
blocchi che ampli�cano e demodulano il segnale ricevuto, e più in generale i
blocchi che lo elaborano.
Si approfondisce di seguito l'implementazione del mixer integrato nel MICRF220.

Mixer a cella di Gilbert

Il mixer produce un segnale in uscita avente uno spettro non nullo anche per
frequenze che non erano presenti in ingresso, per cui si tratta di un sistema
non lineare. I circuiti elettronici che lo implementano sfruttano la non li-
nearità delle caratteristiche dei componenti per ottenere il prodotto dei due
ingressi. E' possibile quindi realizzare un mixer anche con un semplice diodo
oppure con un singolo transistor.
Queste implementazioni hanno l'inconveniente di produrre in uscita altri se-
gnali indesiderati oltre a quelli del mixer ideale. Una caratteristica non linea-
re si può approssimare intorno ad un punto di riposo con una serie di potenze,
ad esempio con una serie di Taylor. L'uscita è approssimata dalla somma,
pesata da opportuni coe�cienti, di potenze pari o dispari dell'ingresso.
Per quanti�care questo contributo e anche per poter de�nire un procedimento
di misura si considera il sistema con applicati all'ingresso due segnali sinusi-
dali di frequenze f1 e f2 distinte ma di valore molto vicino.
Nel caso più generale, compaiono all'uscita tutte le armoniche multiple inte-
re delle frequenze f1 ed f2, così come armoniche di frequenza kf1 + jf2 (con
k, j ∈ Z) note come prodotti di intermodulazione, tra cui si trova il termine
dato dalla somma e di�erenza delle frequenze d'ingresso. Quest'ultimo è il
solo che interessa avere.
In un mixer di questo tipo si intuisce che all'uscita si ritroveranno gli ingressi
a radiofrequenza fRF ed fLO, mentre a frequenze maggiori di fIF si troveran-
no degli spettri allocati in k(|fRF − fLO|) = ±kfIF , (k = 1, 2, 3...).
L'uscita diventa quindi fonte di rumore elettromagnetico e sono necessari
�ltri più complessi per eliminare completamente tutte le componenti indesi-
derate.
Il mixer più di�uso nei circuiti integrati, utilizzato quasi certamente anche
nel MICRF220, è un circuito attivo che ricorre ad una tecnica a commuta-
zione ed ha entrambi gli ingressi bilanciati.
Per quest'ultima caratteristica è noto come mixer doppiamente bilanciato.
La topologia circuitale che lo realizza è detta cella di Gilbert. Si esamina
l'implementazione della cella con MOSFET (esiste anche una realizzazione
con transistor bipolari).
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A B

Figura 2.39: Schema elettrico della cella di Gilbert a transistor MOS

La tecnica impiegata consiste nell'invertire il segno dell'ingresso periodica-
mente secondo la fase dell'oscillatore locale. Il segno varia secondo la funzio-
ne: sgn[sin(2πfLO)].
Ciò è equivalente a moltiplicare l'ingresso sRF (t) con un'onda quadra alter-
nata sLO(t) di frequenza fLO e ampiezza unitaria. Espandendo in serie di
Fourier l'onda quadra alternata si ottiene la sommatoria:

sLO(t) = Σ∞k=1

4

(2k − 1)π
sin(2π(2k − 1)fLO)

Nel domino della frequenza svolgendo la convoluzione con ciascuna armonica
lo spettro del segnale trasmesso viene allocato alle frequenze ±(2k−1)fLO±
fRF (k ∈ N, k ≥ 1).
Nell'ipotesi che sia veri�cata la 2.13,
sviluppando l'espressione si ricava che lo spettro del segnale modulante è al-
locato in ±(2kfLO + fIF ) e in ±(2(k − 1)fLO − fIF ).
In particolare per k = 1 lo spettro del segnale modulante risulta allocato a
±fIF e moltiplicato per lo stesso fattore (l'ampiezza della prima armonica
dell'onda quadra). Per k > 1 si posiziona a distanza di ±fIF ai multipli pari
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di fLO, ma ciascuna componente è moltiplicata da due fattori diversi perché
dovuti ad armoniche successive.

A B

Figura 2.40: Schema equivalente della cella di Gilbert per vLO(t) > 0

Collegando in cascata un �ltro passa basso che attenui fortemente le frequen-
ze f > |fLO − fIF − B|, frequenza minima in cui è presente la componente
più vicina a fIF dovuta alla terza armonica (k = 2), si ottiene la stessa uscita
di un mixer ideale.
In �gura 2.39 è visibile lo schema elettrico di una cella di Gilbert. Si è omessa
la rete di polarizzazione, per esaminare il circuito con i soli ingressi di�eren-
ziali. L'ingresso è dato dal generatore vRF (t) mentre l'uscita è la tensione
vIF (t). L'oscillatore locale è il segnale vLO(t).
Q5 e Q6 formano un ampli�catore di�erenziale, che rende il segnale in ten-
sione a radiofrequenza un segnale in corrente di�erenziale trasportato da
id,5(t) e id,6(t). Entrambi i MOSFET operano ai piccoli segnali. Le coppie di
transistor Q1,Q2 e Q3,Q4 sono impiegate come interruttori controllati dall'o-
scillatore locale, che deve essere un'onda quadra alternata di frequenza fLO.
Quando vLO(t) è positiva (�gura 2.40) Q1,Q4 conducono (sono in zona li-
neare) mentre Q2,Q3 sono in interdizione. La tensione d'uscita vIF (t) ha il
positivo sul drain di Q5 ed il negativo su quello di Q6.
Invece se vLO(t) è negativa (�gura 2.41) sono Q2 e Q3 a condurre mentre
Q2,Q3 risultano interdetti.
La tensione d'uscita rispetto a prima risulta cambiata di segno poichè sono
scambiati i drain dei MOSFET dove si prelevava l'uscita prima. La corrente
di�erenziale nei due drain viene convertita dai due resistori in alto nel se-
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gnale in tensione di�erenziale vIF (t). Se tutti gli ingressi sono bilanciati e
di�erenziali, non sono presenti componenti di modo comune a radiofreqeunza
in uscita.

AB

Figura 2.41: Schema equivalente della cella di Gilbert per vLO(t) < 0

Frequenza immagine e �ltro anti-immagine

Si ipotizzi di essere nella condizione 2.14 e che fLO < fRF .
Si consideri ora la banda di frequenza centrata in fIM = fRF − 2fIF =
fLO − fIF . Se si svolge la convoluzione con il segnale sLO(t), in cui sta-
volta è fLO > fIM , si trova che questa banda viene traslata alle frequenze
±fLO ± fIM = ±fLO − [±(fLO − fIF )] = ±fIF .
La frequenza fIF è chiamata frequenza immagine perchè è simmetrica a fRF
rispetto all'asse delle ordinate traslato in fLO. All'uscita del mixer lo spettro
della banda centrata in fIF si sommma a quello centrato in fRF , e non c'è
alcun modo di distinguerli. Per risolvere questa problematica dei ricevitori
a supereterodina il costruttore ha adottato la soluzione più semplice, modi-
�cando lo schema di �gura 2.36 prima di sF (t) come nella �gura 2.42.
Si utilizzano due mixer pilotati da due oscillatori locali diversi che generano
i segnali sLO,1(t) e sLO,2(t) in quadratura di fase (hanno la stessa frequenza
fLO ma sLO,1(t) è in anticipo di un quarto di ciclo).
Si esamina per semplicità di calcolo il caso in cui è sLO,1(t) = A cos(2π f0t)
ed il segnale in quadratura è sLO,2(t) = A sin(2π f0t).
Si svolge la convoluzione con la sola armonica a frequenza intermedia per
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Figura 2.42: Diagramma a blocchi del ricevitore a supereterodina modi�cato
per la reiezione della frequenza immagine

ambedue le bande in ingresso ai mixer. La convoluzione in frequenza dello
spettro del segnale modulato sRF (t) con la forma d'onda sinusoidale sLO,2(t)
da origine a:

1

2π
SRF ∗ SLO,2(jω) =

j

2
SRF (jω) ∗ [δ(j(ω + ωLO)− δ(j(ω − ωLO))] =

=
j

2
[S(j(ω−ωLO−ωIF ))+S(j(ω+ωLO+ωIF ))]∗[δ(j(ω+ωLO)−δ(j(ω−ωLO))]

S(jω) indica lo spettro del segnale in banda base. Trascurando le componenti
in alta frequenza, che vengono �ltrate, si ottiene in uscita:

YRF,2(jω) =
j

2
[S(j(ω − ωIF ))− S(j(ω + ωIF ))]

La convoluzione per il segnale s2(t) allocato alla frequenza immagine è invece:

1

2π
SIM ∗ SLO,2(jω) =

j

2
SIM(jω) ∗ [δ(j(ω + ωLO)− δ(j(ω − ωLO))] =

=
j

2
[S2(j(ω+ωLO−ωIF ))+S2(j(ω−ωLO+ωIF ))]∗[δ(j(ω+ωLO)−δ(j(ω−ωLO))]
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S2(jω) è lo spettro del segnale in banda base che si otterrebbe demodulando
sIM(t). Trascurando le componenti in alta frequenza si ottiene:

YIM,2(jω) =
j

2
[S2(j(ω + ωIF ))− S2(j(ω − ωIF ))]

Per il mixer con l'oscillatore cosinusoidale tutti i coe�cienti per la convolu-
zione sono i medesimi, ma stavolta risultano positivi e reali. Si ottengono
le due uscite YIM,1(jω) e YRF,1(jω), dovute rispettivamente alla frequenza
immagine e al segnale trasmesso:

YIM,1(jω) =
1

2
[S2(j(ω + ωIF )) + S2(j(ω − ωIF ))]

YRF,1 =
1

2
[S(j(ω + ωIF )) + S(j(ω − ωIF ))]

All'uscita del mixer in alto (mixer uno) YF,1 = YRF,1(jω) + YIM,1(jω).
Al segnale in uscita del secondo mixer Y2(jω) = YRF,2(jω) + YIM,2(jω)
si applica uno sfasamento con un �ltro avente funzione di trasferimento
H(jω) = −jsgn(ω).
All'uscita del �ltro si ha:

Y2·H(jω) = −1

2
[S2(j(ω+ωIF ))+S2[j(ω−ωIF )]+

1

2
[S(j(ω+ωIF ))+S[j(ω−ωIF )]

L'uscita del �ltro si somma con l'uscita del primo mixer e gli spettri dovuti
alla frequenza immagine si elidono. Le componenti dovute alla convoluzione
con SRF (jω) invece si sommano in quanto concordi e positive. Per un ap-
profondimento sull'implementazione della rete di sfasamento H(jω) si cita la
pubblicazione [8].

Caratteristiche del ricevitore implementato nel MICRF220

Nel MICRF220, se l'oscillatore a cristallo genera un segnale di clock di fre-
quenza fOSC , il sintetizzatore di frequenza interno determina fIF = 87

1000
fOSC

e fLO = 32fOSC . La frequenza della portante che soddisfa la 2.13 viene allora
determinata secondo la formula:fRF = (32 + 87

1000
)fOSC .

Anche la banda del �ltro IF è controllata dall'oscillatore, e risulta
B = 330 fRF

433.92
KHz. fRF si intende misurata in MHz.

L'ampli�catore IF è formato da quattro stadi a guadagno variabile, e com-
pleta il processo di ampli�cazione portando il segnale all'ampiezza necessaria
per le elaborazioni successive.
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Rivelatore e demodulatore

I blocchi illustrati nei precedenti paragra� permettono di abbassare la fre-
quenza di modulazione del segnale trasmesso dalla banda ISM alla frequenza
intermedia, in cui sono più facilmente implementabili i circuiti per le elabo-
razioni successive. Si è anche mostrato come l'informazione trasportata dal
segnale ottenuto sia teoricamente identica a quella trasmessa in alta frequen-
za.
Il costruttore non fornisce indicazioni sulla tecnica di demodulazione adotta-
ta. Si ritiene che sia e�ettuta una demodulazione asincrona, implementata
mediante raddrizzamento del segnale a frequenza intermedia. Infatti il bloc-
co successivo è proprio un �ltro passa basso per ottenere il segnale in banda
base. Anche ques'utltimo �ltro ha una frequenza di taglio fτ,L controllata
dal segnale di clock ed anche da due ingressi digitali, SEL0 e SEL1, che
permettono di dimezzarla �no a quattro volte. In modo simile al �ltro IF:
fτ,L = 13 fRF

433.92
KHz.

Il segnale �ltrato viene squadrato e reso digitale da un comparatore (Data
Slicer) la cui soglia è stabilita dalla tensione nel condensatore Cth. L'am-
piezza della tensione in uscita al �ltro determina questa soglia, ed inoltre
costituisce l'ingresso del sistema di controllo del guadagno(AGC - Automa-
tic Gain Control). In assenza di segnale, con il solo rumore termico presente,
la tensione di soglia è 650 mV. Quando si presenta una portante di potenza
superiore a -100 dBm, la tensione di soglia diminuisce il suo valore �no a
raggiungere circa 280 mV (nel datasheet è indicato un valore di circa 400
mV, non riscontrato nelle misure compiute).
La diminuzione di tensione segue l'andamento della tensione di uscita del-
l'AGC sul condensatore CAGC . Una volta che la tensione su CAGC assume
il valore dovuto ad potenza di ingresso inferiore a -100 dBm, la tensione di
soglia ritorna al valore iniziale.
Per illustrare la forma d'onda su Cth (traccia azzurra) che si produce si veda
la �gura 2.43, ottenuta da una misura in laboratorio con l'oscilloscopio digi-
tale. La traccia al di sotto rappresenta l'impulso che avvia la trasmissione
della portante.

2.3.3 Circuiti logici e circuiti di controllo interni

Controllo automatico del guadagno

Il sistema di controllo del guadagno utilizza un comparatore che confron-
ta la tensione in ingresso con un livello pre�ssato. Il comparatore pilo-
ta una pompa di cariche che assorbe o eroga corrente in CAGC a seconda
del risultato del confronto. La pompa di cariche non è simmetrica, poiché
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Figura 2.43: Tensione su Cth a seguito di una trasmissione periodica

IUP = 10IDOWN = 15 µA. Inoltre, quando la portante viene trasmessa dopo
un periodo prolungato in assenza di trasmissione la corrente di scarica IDOWN

è ampli�cata di trenta volte, �no a quando il livello del segnale risulta elevato
al confronto con la soglia.
Il livello del segnale all'inizio di una trasmissione è sempre molto elevato poi-
chè il controllo aumenta continuamente il guadagno in assenza della portante,
che ad un certo punto raggiunge il valore massimo.
Da questa caratteristica dipende una certa criticità nella scelta del giusto va-
lore per CAGC , poichè se la banda del �ltro risulta piccola il guadagno viene
ridotto �no a raggiungere il valore minimo, senza che l'uscita del �ltro possa
interrompere prima la diminuzione. Per ritornare al valore corretto ed otte-
nere un segnale di ampiezza adeguata è necessario che trascorra un tempo
molto più lungo di quello richiesto per la scarica, vista la ridotta corrente
di carica disponibile. Il sistema in conclusione può presentare un overshoot
nella regolazione del guadagno nell'istante in cui è applicata la portante do-
po un periodo prolungato. Per illustrare quanto detto, si consideri la �gura
2.44, che rappresenta la tensione su CAGC invertita ed ampli�cata. Prelevarla
direttamente su CAGC è sconsigliato dal costruttore, in quanto può alterare il
funzionamento del sistema di controllo. Sono stati trasmessi quattro impulsi
brevi ed un impulso prolungato, dopo il quale la tensione su CAGC aumenta
alzando il guadagno per l'assenza di segnale.
La traccia sotto non rappresenta gli impulsi trasmessi, ma solo l'impulso che
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Figura 2.44: Tensione sul pin RSSI a seguito di una trasmissione

ha avviato una trasmissione con il suo fronte positivo. E' evidente il rapporto
tra i valori delle correnti della pompa di carica.

Squelch

Un'altra funzionalità utilizzata nel progetto è lo squelch, ovvero la disabilita-
zione dell'uscita in presenza di solo rumore. E' controllata dall'ingresso SQ
al pin 6 dell'integrato. A seconda di fRF e della frequenza di taglio del �ltro
in banda base, la durata degli impulsi è confrontata con un tempo pre�ssato;
se l'impulso ha una durata superiore si suppone valido, altrimenti si suppone
generato dal rumore termico.
Il risultato del confronto viene memorizzato in una coda di otto elementi. Se
quattro o meno impulsi nella coda sono di durata minore si attiva lo squelch
che mantiene a livello basso l'uscita dati. Lo squelch viene disabilitato quando
almeno sette impulsi consecutivi su otto sono validi.



Capitolo 3

Descrizione del progetto

Si discute ora la progettazione del sistema, riportando le principali proble-
matiche a�rontate e la loro soluzione circuitale.
Si è voluto �n dall'inizio realizzare un sistema modulare, composto da più
unità separate che svolgono una funzione elementare. Si ottiene così la possi-
bilità di valutare il funzionamento di ciascuna unità indipendentemente dalle
altre e di modi�care o correggere il sistema senza che sia necessario riproget-
tarlo del tutto o in parte.
Il sistema è prima di tutto suddiviso nei sottosistemi ricevitore e trasmetti-
tore. Il trasmettitore a sua volta viene suddiviso in tre moduli, implementati
in tre circuiti stampati distinti.
Uno e�ettua il condizionamento del segnale ricavato dal sensore, un altro è
il trasmettitore vero e proprio che contiene la circuiteria a radiofrequenza ed
il rimanente modulo alloggia le batterie che forniscono l'alimentazione agli
altri due, oltre ad un connettore per l'ingresso di test ed uno per il sensore a
relè.
Il ricevitore è stato realizzato con un solo modulo che rende disponibili le
uscite e gli ingressi del MICRF220 con appositi connettori. Nella proget-
tazione si è usata componentistica SMT (Surface Mount Technology), una
tecnologia di realizzazione del package dei componenti elettronici in cui il
�ssaggio al circuito stampato avviene saldando direttamente il componente
sulla super�cie di rame. I componenti SMT si caratterizzano anche per la
miniaturizzazione raggiungibile e per la ridotta dimensione dei terminali.
Consultando i cataloghi dei fornitori si è osservato che molti componenti di
recente introduzione sono disponibili esclusivamente in questa tecnologia.
In conclusione fare questa scelta ha permesso di utilizzare componentistica
recente e che risente meno dei parametri parassiti, dovuti alla dimensioni ed
ai terminali del package. Si esamina nelle sezioni seguenti il progetto di ogni
singolo modulo elencato prima.
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3.1 Modulo trasmettitore

Si fa riferimento allo schema elettrico riportato a pagina seguente per la spie-
gazione del modulo trasmettitore.
Il modulo trasmettitore consiste in un circuito stampato di dimensioni 36×49
mm contenente il trasmettitore integrato ed altri componenti ausiliari.
La morsettiera CONN1 fornisce l'alimentazione. Sono stati messi in parallelo
ai suoi due terminali i condensatori C1 (elettrolitico), C2 (SMT) e C5 (SMT)
come suggerito dal costruttore nel datasheet. I condensatori �ltrano la ten-
sione di alimentazione ed essendo cortocircuiti per i segnali a radiofrequenza
impediscono che questi siano presenti nelle linee di alimentazione.
Il condensatore di valore minore C5, che ha e�etto solo a radiofrequenza, è
stato posizionato molto vicino al MICRF112 per ridurre al minimo l'in�uenza
delle piste di alimentazione. I condensatori posizionati prima sono di valore
maggiore e meno adatti ad operare a quelle frequenze.
Il jumper JMP1 è formato mediante due pin header (vedi �gura 3.1) col-
legati agli ingressi ASK ed EN, che vengono così resi accessibili all'esterno.

Figura 3.1: Foto di un
connettore pin header
×10 a �la unica
c©RS Componenti

R1 e R2 sono resistori di pull down per gli ingres-
si digitali. Si è scelto un valore doppio rispetto a
quello indicato dal costruttore per diminuire l'as-
sorbimento di corrente quando è presente un livello
alto. Ciascun resistore assorbe 15µA invece di 30µA
con un livello alto a 3 V.
Il connettore di alimentazione per l'antenna SMA1
è di tipo SMA per circuiti stampati, ed ha �lettatu-
ra esterna e conduttore centrale cavo.
L1 è la bobina d'arresto descritta nella sezione 2.2.3.
Gli induttori reali sono considerabili con ottima ap-

prossimazione come ideali solo se le grandezze elettriche presenti hanno una
frequenza minore della frequenza di autorisonanza fSRF del componente.
A frequenze maggiori i parametri parassiti cominciano ad in�uenzare il valore
dell'impedenza ed a renderla completamente diversa da quella nominale.
Si è scelto di conseguenza un induttore che avesse fSRF > 433.92 MHz.
I condensatori C1 e C2 da 18 pF assieme al cristallo XTAL1 da 13.56 MHz
sono i componenti esterni per l'oscillatore a cristallo.
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La portante generata dal PLL con questi componenti ha una frequenza
fRF = 32 · 13.56 MHz = 433.92 MHz, valore che soddisfa le speci�che del
progetto. La frequenza di oscillazione in realtà non è mai esattamente quel-
la nominale, sia perché il costruttore speci�ca una tolleranza nel valore di
frequenza del cristallo che per alcuni parametri dell'oscillatore integrato che
sono incogniti. I valori dei condensatori si possono cambiare qualora si do-
vesse variare la frequenza di oscillazione che si viene a determinare.
C6 è un condensatore di accoppiamento, necessario per evitare il cortociru-
cito dell'alimentazione attraverso il parallelo di L2 ed L3, che assieme a C7
forma una rete di adattamento.
L'antenna scelta per il trasmettitore è a microstriscia. Si tratta di un'an-
tenna progettata per esterni e per essere installabile a muro. E' alimentata
mediante un cavo coassiale lungo tre metri che termina con un connettore
SMA, per cui si può ricercare agevolmente la posizione migliore per il mon-
taggio dell'antenna. L'impedenza è stata misurata (vedi 4.1.4) ed è risultata
pari a ZANT,TX = RL + jXL ' 20 + j24.5 Ω.
Il costruttore scrive che l'antenna ha un guadagno di potenza di 3 dB, ma
non è speci�cato esplicitamente se sia valutato rispetto ad un radiatore iso-
tropo o ad un dipolo. Si è assunto che fosse misurato in dBi.
Si discutono di seguito le problematiche relative all'adattamento di impeden-
za.

3.1.1 Adattamento di impedenza nel trasmettitore

Il collegamento elettrico dall'uscita dell'ampli�catore di potenza PAOUT, al
pin 9 del MICRF112, al connettore SMA1 non è approssimabile come un cor-
to circuito ideale, bensì forma una microstriscia, suddividibile in tre tratti di
larghezza diversa. La pista è stata allargata con l'allontanarsi dall'integrato
in modo da renderla di larghezza pari al diametro del pad di SMA1 (si veda
la �gura 3.2).
E' stata quindi tracciata considerandola un collegamento ideale, e non una
linea di trasmissione. In un momento successivo ci si è resi conto che l'ap-
prossimazione non era applicabile. Non si è rifatto il circuito stampato per
correggere questo inconveniente, per cui l'adattamento ha tenuto conto di
questa cascata di linee di trasmissione.
In un materiale dielettrico, come il substrato di un circuito stampato, la ve-
locità di propagazione di un'onda elettromagnetica viene ridotta secondo la
radice quadrata della costante dielettrica relativa εr del materiale.
La lunghezza d'onda è sempre minore della velocità della luce c, poiché εr > 1.
Il materiale usato come substrato nei circuiti stampati in dotazione è un la-
minato FR4.
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Figura 3.2: PCB del modulo trasmettitore: è visibile il lato rame e l'ingombro
dei componenti

Non si è fatta una misura di εr, ma si è invece preso il valore εr,FR4 = 4.35.
Si commette certamente un errore nella valutazione del parametro, dato che le
proprietà elettriche del materiale variano a seconda della composizione chimi-
ca, che dipende evidentemente dal produttore e anche dal lotto di produzione.
Assumendo che il campo sia presente solo nel dielettrico (in realtà il mezzo
di propagazione è composto dal dielettrico del circuito stampato e dall'aria
sopra la traccia, ma questa ipotesi permette di calcolare la minima lunghezza
d'onda) la lunghezza d'onda λFR4 risulta λFR4 = c√

εr,FR4fRF
' 0.33m.

Si considera una traccia come ideale se la sua lunghezza non supera un cen-
tesimo della lunghezza d'onda: λFR4

100
' 3.3 mm. Per calcolare l'impedenza

caratteristica si è utilizzato un calcolatore integrato nel software CAD (De-
signspark) usato. Le formule che usa il calcolatore sono tratte dal libro [9].
In particolare, la formula utilizzata è:

Z0 =
87√

εr,FR4 + 1.41
ln(

5.98H

0.8W + T
) Ω (3.1)

Le variabili W , T e H sono rispettivamente larghezza della pista, spessore
dello strato di rame e altezza del substrato FR4. L'impedenza caratteristica
della microstricia che si viene a determinare è quindi variabile nei tre tratti
perché varia W . La formula permette anche di rendersi conto che non si pùo
realizzare una pista di impedenza caratteristica 50 Ω, a meno di tracciarne
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una dilarghezza eccessiva che rende di�cile e�ettuare lo sbroglio ed il colle-
gamento ai piedini dei connettori.
Con un substrato di minore spessore H sarebbe invece possibile ottenerla con
piste di larghezza ragionevole.
Il primo tratto della pista, il più sottile, prolunga il pin dell'integrato ed è
lungo meno di 3 mm, per cui si ritiene trascurabile. Il secondo tratto rag-
giunge i 4 mm(' λFR4

82
), e si è deciso per semplicità di trascurare anche questo

tratto.
La rete di adattamento allora è stata calcolata per adattare l'antenna all'ul-
timo tratto di pista, larga W = 1.27 mm. Gli altri parametri sono H = 1.5
mm e T = 35 µm. Il calcolatore determina un'impedenza caratteristica
ZC,TX3 ' 75 Ω.
Visto che RL < ZC,3 si ricorre ad una rete ad L shunt-serie (�gura A.8, l'an-
tenna carica la porta 22'). Sostituendo i valori alle formule A.24 e A.25 del
capitolo 2:

X2 = −XL ±
√
ZC,TX3RL −R2

L ' −24.5± 33.5 Ω;X2 = −58 Ω

Si sceglie la soluzione X2 = −58 Ω perché si ha in dotazione il componente
richiesto.

X1 = ZC,TX3
X2 +XL

RL − ZC,TX3

' 45.5 Ω

Per ottenere X2 serve un condensatore da 1
2π|X2|fRF

' 6.32 pF, mentre per

X1 occorre un'induttanza da 45.5
2πX2fRF

' 16.7 nH.
Per ottenere l'induttanza si mettono in parallelo due induttori SMT da 27
nH ed uno da 43 nH (L3 ed L2), mentre per X1 si utilizza un condensatore
SMT (C7)da 6.8 pF, il valore in dotazione più vicino a quello calcolato.
Si può veri�care che non si compromette l'adattamento con i componenti
utilizzati.
Nel PCB in �gura 3.2 questi componenti non sono presenti, in quanto è il
disegno che non prevedeva la rete di adattamento descritta.
Pertanto i componenti L2, C8, C9 e C11 non sono stati saldati. La rete di
adattamento progettata è stata saldata molto vicino al connettore SMA: L3
ed L2 sono saldate tra la microstriscia ed i pad del connettore, mentre C7
congiunge il pin centrale con la microstriscia, che è stata asportata.
Al posto di C9 è stato posizionato il condensatore di accoppiamento C6. Si
è raccordata la microstriscia dove è posizionato L2 in �gura 3.2.
Non conoscendo l'impedenza di uscita dell'ampli�catore di potenza non si è
previsto un adattamento di potenza al generatore. Ciò diminuisce la potenza
ottenuta, ma risulta desiderabile, in quanto per i limiti normativi la somma
del guadagno dell'antenna e della potenza non deve superare 10 dBm. Con un
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adattamento ideale si sarebbe teoricamente già trasmessa una potenza non
consentita, in quanto si deve sommare a 10 dBm il guadagno dell'antenna
trasmittente.

3.2 Modulo di condizionamento

Il modulo di condizionamento elabora il segnale ricavato dal sensore e genera
a partire dall'impulso in ingresso una sequenza di impulsi prestabilita.
Ciò è necessario poiché non si può trasmettere direttamente il segnale prele-
vato dal sensore. Ci si aspetta che il movimento di rotazione del contatore
sia lento e determini un livello alto per un tempo eccessivo, aumentando i
consumi inutilmente e l'occupazione temporale dello spettro.
Il sensore inoltre è equivalente ad un interruttore, e la tensione d'uscita po-
trebbe richiedere più di una transizione tra i livelli prima di stabilizzarsi a
livello alto.
Ma oltre questi motivi bisogna farlo per la scelta progettuale di abilitare lo
squelch nel ricevitore, poiché il rumore presente all'uscita genera continui im-
pulsi, rendendo di�cile individuare l'impulso inviato. Per abilitare l'uscita
dati e poter riceverlo è necessario inviare prima almeno otto impulsi negati-
vi (livello basso) o positivi (livello alto) di durata su�ciente. Tutto questo
comporta l'utilizzo di un circuito che sia in grado di generare la sequenza di
impulsi richiesta, a partire da un fronte dell'impulso in ingresso. Il circuito
che si è progettato è interamente digitale. E' implementato in logica cabla-
ta, ovvero collegando circuiti digitali fondamentali (contatori, porte logiche,
registri e così via).
Nella scelta della tecnologia di realizzazione degli integrati si deve ricorda-
re la speci�ca sulla tensione di alimentazione. Il circuito deve funzionare a
tensioni compatibili con l'alimentazione a batteria ed anche in condizioni di
parziale scarica, preferibilmente �no a 1.8 V, tensione a cui il trasmettitore
si disabilita automaticamente. Utilizzare per esempio integrati in tecnologia
TTL non sarebbe possibile, in quanto per un corretto funzionamento si do-
vrebbe avere un'alimentazione pari a 5 V, che non è prevista. La tecnologia
che soddisfa la speci�ca in esame è disponibile in commercio con i compo-
nenti integrati della serie 74HC e 74LVC, oltre ad altri prodotti equivalenti
ma non conformi a questi standard. Si tratta di circuiti logici CMOS a basso
livello di integrazione in grado di funzionare con tensione di alimentazione
Vdd da 2 V a 5.5 V. In ogni caso da un esame dei consumi energetici del
sistema di trasmissioni e dalla documentazione delle batterie fatte in 3.3 la
tensione di funzionamento minima che si ottiene è accettabile lo stesso.
Lo schematico del modulo è riportato nella pagina seguente.



66 CAPITOLO 3. DESCRIZIONE DEL PROGETTO



3.2. MODULO DI CONDIZIONAMENTO 67

La scheda realizzata ha dimensioni 68× 64 mm.
Di seguito lo si descrive in dettaglio e si motiva la progettazione, trattando
ciascun blocco funzionale in un paragrafo speci�co.

3.2.1 Ingressi ed uscite del modulo

La tensione di alimentazione è fornita mediante la morsettiera a tre poli
CONN1. Al polo centrale è prelevato l'ingresso del sistema. Le uscite del
modulo si prelevano dai pin 1,2 del jumper a due �le JMP1, e forniscono
i segnali digitali per pilotare il MICRF112 come stabilito. Il collegamento
al trasmettitore avviene mediante un cavetto con opportuni connettori alle
estremità.

3.2.2 Condizionamento del segnale prodotto dal sensore

Il sensore (�gura 3.3) è formato da un supporto di plastica a cui è �ssato
sotto un piccolo prisma rettangolare. Dal supporto fuoriesce un cavo bianco
contenente tre �li più sottili, con guaina di colore diverso (i colori dei �li sono
giallo, azzurro e rosso).
Il sensore è costituito da un interruttore Reed, posizionato in fondo al pri-
smetto rettangolare, con in serie un resistore da 10k Ω collegato internamen-
te. I �li giallo e azzurro hanno le estremità all'interno del sensore cortocir-
cuitate nello stesso punto, dopo il resistore. Il �lo rimanente, di colore rosso,
viene usato per fornire la tensione di alimentazione al sensore, e risulta col-
legato all'estremità del relè prima del resistore. Il sensore è un interruttore
normalmente aperto che si chiude solo quando è presente un forte campo
magnetico.

Figura 3.3: Sensore ad interruttore Reed del consumo di gas

Nel contatore di gas, un magnete aziona il sensore ad ogni ciclo compiuto,
probabilmente mediante un meccanismo che compie un moto circolare sincro-
nizzato al ciclo. Ad ogni ciclo completato vengono erogati 0.1 m3 di metano.
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Alla chiusura dell'interruttore, la tensione in uscita assume un livello alto,
posto che si assorba una corrente limitata che produca una caduta di tensione
accettabile sul resistore interno.
Quando l'interruttore è aperto, il resistore si trova in un ramo aperto e l'u-
scita risulterebbe �uttuante, per cui la si è collegata ad un resistore di pull
down da 100kΩ (quando l'interruttore è chiuso la tensione a vuoto di uscita
è 9

10
Vdd), in modo che sia sempre riferita a massa. Questo resistore si trova

sul modulo di alimentazione e connessione.
In generale, interruttori o dispositivi meccanici utilizzati per generare un se-
gnale elettrico digitale producono, a seguito alla commutazione, una forma
d'onda diversa da un'impulso ideale. Si veri�cano solitamente più impulsi,
e la forma d'onda prodotta è caratteristica del dispositivo in esame, in ter-
mini di intervallo tra gli impulsi, loro numero ed i tempi di salita o discesa
dei fronti. Un circuito digitale è sensibile a questi impulsi, che producono
l'e�etto di più commutazioni invece che una sola, come si vorrebbe.
Con delle prove fatte all'oscilloscopio digitale si è veri�cato che il sensore
presenta questo il problema: dopo alcuni millisecondi dal fronte positivo, la
tensione cala con andamento esponenziale �no a metà Vdd, per poi ritornare
al valore massimo. In seguito la diminuzione si veri�ca ancora per alcune
volte, ma con una riduzione decrescente della tensione. La tensione alla �ne
si stabilizza a livello alto. Dopo l'apertura dell'interruttore non si è riscon-
trato alcun problema, in quanto la tensione rimane a livello basso.
La forma d'onda osservata è dovuta al rimbalzo della lamina dell'interrutto-
re durante la chiusura, che ne determina l'apertura temporanea. Il calo di
tensione esponenziale è dovuto alla scarica della capacità parassita del cavo
sulla resistenza di pull down. E' stato su�ciente per eliminare il problema,
vista la ridotta durata dei periodi di scarica, inserire il condensatore C5 da
500 pF per �ltrare totalmente i cali di tensione presenti all'ingresso.
L'inverter a trigger di Schmitt IC1b squadra la forma d'onda in ingresso di-
minuendone il tempo di salita e di discesa, che viene aumentato a causa della
presenza del condensatore. Si e�ettua però la negazione dell'impulso, per cui
il modulo genera la sequenza solo in corrispondenza di un fronte negativo
all'ingresso, dato che i circuiti di elaborazione rimangono attivi sui fronti
positivi.
R1 e C1 costituiscono una rete di ritardo. Supponendo che il condensatore
sia scarico quando si alimenta il modulo, l'uscita di IC1a è a livello alto e
compie il reset del contatore decadico IC2. Il condensatore impiega un tempo
de�nito per caricarsi �no alla soglia di commutazione dell'inverter, dopo il
quale l'uscita rimane a livello basso e il contatore è abilitato. Questo tempo
è scelto per essere una frazione di microsecondo, un tempo su�ciente per
e�ettuare il reset. E' bastato scegliere C1 ed R1 in modo che la costante di
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tempo sia all'incirca di tale valore.
Si è certi così di avere sempre il contatore allo stato iniziale quando si ali-
menta il modulo. Per lo stesso motivo il segnale è applicato prendendolo
direttamente dal condensatore all'ingresso di reset CLR di IC4, che è attivo
basso. Questo soluzione è proposta nel datasheet dell'integrato, per cui è da
ritenersi valida.
Tramite il jumper JMP1 si manda in ingresso ad IC4 l'impulso negato oppure
l'uscita OUT0 del contatore decadico, che partendo a livello alto ha un fronte
positivo solamente dopo dieci impulsi. Si può così trasmettere un impulso
ogni dieci conteggiando il consumo in metri cubi.

3.2.3 Generatore di sequenza

Oscillatore con inverter a trigger di Schmitt

Alla base di ogni temporizzazione e�ettuata nel modulo c'è un circuito RC
abbinato ad un inverter a trigger di Schmitt. Si tratta in sintesi di un com-
paratore invertente a retroazione positiva, in cui la soglia di commutazione
VT è variabile e fornita internamente.
Si individuano due soglie di commutazione, che si indicano d'ora in poi con
VT+ e VT−. Se l'uscita è alta (ingresso a livello basso) VT = VT+ , mentre
quando l'uscita è a livello basso VT = VT−.
La transcaratteristica tensione d'ingresso/tensione d'uscita che si determina
presenta isteresi tra i due valori della soglia, in quanto dipende dal livello
logico in uscita da cui si parte.
Nel datasheet dell'inverter utilizzato si spec�cano i valori massimi e mi-
nimi delle soglie; con Vdd = 3V le soglie sono: 1.3 V < VT+ < 2.2 V e
0.6 V < VT− < 1.3 V. Si è preso il valor medio dei due estremi nel range di
valori indicato, e quindi VT+ = 1.75 V, VT− = 0.95 V. In sede sperimenta-
le si possono misurare i valori e�ettivi e modi�care di conseguenza i valori
dei componenti trovati. Il loro valore relativo rispetto a Vdd risulta invece
VT+,r = VT+

Vdd
' 0.583 e VT−,r = VT−

Vdd
' 0.317.

Questa caratteristica si utilizza per realizzare un oscillatore. Il funzionamen-
to è illustrato dalla schermata di �gura 3.4.
La traccia azzurra (si consideri solo questa) rappresenta la tensione all'in-
gresso dell'inverter sul condensatore C5. Si noti come varia tra le due soglie,
nell'intervallo di isteresi, con andamento esponenziale. All'avvio dell'oscilla-
zione partendo con un condensatore scarico o carico (il caso che si veri�ca
nel progetto) c'è un transitorio in cui l'uscita rimane allo stesso livello per un
tempo Ttr maggiore. A regime nella fase di carica l'uscita è alta, e la tensione
vC5(t) sul condensatore parte da VT− al tempo t0 (si veda sempre la �gura)
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Figura 3.4: Tensione su C5 nell'oscillatore a trigger di Schmitt

e tende a raggiungere Vdd.
Quando raggiunge la tensione VT+ al tempo t1 la topologia del circuito si
modi�ca poiché l'uscita di IC5a commuta, ed inizia la fase di scarica.

Si veri�ca che: vC5(t) = Vdd − (Vdd − VT−)e
− t−t0
R5C5 , in t0 < t < t1.

L'equazione di scarica è più semplice ed è valida �no a che al tempo t2 il con-

densatore raggiunge VT−: vC5(t) = VT+e
− t−t1
R5C5 , valida in t1 < t < t2. Dalle

due equazioni si ricavano le durate di permanenza a livello logico alto T+ e
basso T−, che sommate costituiscono il periodo della forma d'onda generata:

T+ = R5C5ln
1− VT−,r
1− VT+,r

' 0.49R5C5

T− = R5C5ln
VT+,r
VT−,r

' 0.61R5C5

Funzionamento

La durata dell'intera sequenza è stabilita dall'impulso positivo generato dal
monostabile IC4 all'uscita nel pin 5. Il secondo monostabile è stato disatti-
vato perché inutilizzato.
L'uscita pilota direttamente l'ingresso EN del trasmettitore, abilitandolo per
il tempo necessario. La porta NOT IC5b inverte l'impulso e permette di in-
trodurre un ritardo nell'avvio della sequenza, che ha inizio quando quest'ul-
timo commuta a livello basso. Il ritardo può essere necessario per attendere
il tempo di start-up del trasmettitore.
Quando l'uscita diventa bassa D1 diventa interdetto ed il contatore decadico
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IC3, prima in reset, viene abilitato. L'uscita di IC5a entra in oscillazione.
Il transitorio iniziale con la temporizzazione scelta è più che su�ciente a�n-
ché il trasmettitore sia in grado di trasmettere dopo l'abilitazione.
Il segnale prodotto viene sommato dalla porta OR IC6 con una delle uscite
del contatore, da OUT2 a OUT9, prelevata cortocircuitando due pin allineati
di �la diversa del JMP4.

Figura 3.5: Uscita della porta OR IC6 durante una trasmissione; la traccia
in giallo è l'ingresso del monostabile IC4

Si seleziona in questo modo il numero di periodi di oscillazione da trasmet-
tere prima, pari ad n − 1, con n ≥ 2. Se si seleziona 0 ≤ n ≤, non viene
trasmesso prima alcun periodo dell'oscillatore.
L'uscita della porta OR (�gure 3.5 e 3.7 )pilota l'ingresso ASK del trasmet-
titore, ovvero è l'uscita del generatore di sequenza. Una volta che l'uscita
OUTn selezionata diventa alta, l'uscita della porta OR è bloccata a livello
alto, e avviene una trasmissione continua per un tempo TF , nonostante l'o-
scillazione continui in IC5a.
Si determina così un unico impulso �nale, la cui durata TF è pari alla di�e-
renza tra la durata dell'impulso del monostabile ed il transitorio iniziale Ttr
più il tempo impiegato a trasmettere n − 2 oscillazioni: (n − 2)(T+ + T−).
Sperimentalmente si è determinata come durata ottimale per l'impulso pro-
lungato ha un valore di TF ' 13 ms. Dato che si devono trasmettere almeno
sette impulsi positivi (T+) e negativi (T−) per disabilitare lo squelch, si sele-
ziona OUT6, trasmettendo quattro periodi di oscillazione.
Si è inoltre scelta una durata degli impulsi T+ di 615 µs, in modo da essere
pari al reciproco della banda del �ltro passa basso in ricezione, pari a 1625 Hz.
L'analisi teorica non è stata molto utile per determinare R5 e C5, a causa del



72 CAPITOLO 3. DESCRIZIONE DEL PROGETTO

Figura 3.6: Uscita del monostabile al pin 5; la traccia in giallo l'ingresso del
monostabile IC4

valore ipotetico delle tensioni di soglia. Inoltre, è risultato T− = 570µs < T+,
valore che non ha causato problemi di ricezione. Dopo varie prove e cambi di
componenti si è pervenuti ai valori R5 = 610KΩ e C5 ' 1.8 nF. L'uscita ot-
tenuta è visibile in �gura 3.5. Il monostabile allora deve rimanere attivo per
circa TEN = Ttr+4(T++T−)+TF = 1.13+4(615+570)+13 ms ' 19 ms Si è
allora determinato sperimentalmente R2 = 330kΩ e C2 = 47nF per ottenere
il tempo richiesto.

Figura 3.7: Dettaglio del transitorio iniziale in �gura 3.5
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L'impulso prolungato così ottenuto è facilmente distinguibile al ricevitore
dagli impulsi di rumore che si producono in uscita.
Una volta che l'uscita del monostabile ritorna bassa, il trasmettitore viene
subito disabilitato e la trasmissione termina, e dopo un ritardo dovuto ad
IC5b avviene il reset del contatore IC3 ed il blocco dell'oscillazione in IC5a
in quanto D1 conduce e mantiene a livello alto C5. L'uscita della porta OR
ritorna a livello basso.

3.3 Consumi energetici nel trasmettitore

Si vuole esaminare il consumo energetico del trasmettitore per valutare se le
batterie adottate siano adeguate. Si è voluto adoperare delle comuni batterie
stilo AA da 1.5 Volt, di facile reperibilità e costo ridotto. Il periodo di funzio-
namento degli impianti di riscaldamento nel comune di Padova è �ssato dal
15 ottobre al 15 aprile. Si ottengono circa sei mesi di funzionamento conti-
nuo, corrispodenti ad un tempo TOP di circa 16 milioni di secondi. Il volume
erogato annualmente al dipartimento è una quantità intorno ai 30, 000m3.
Supponendo di inviare un impulso per ogni decimo di m3, si trasmetteran-
no in totale sui 300,000 impulsi. Ad ogni impulso il trasmettitore genera la
portante per un tempo pari a:

TASK=1,EN=1 = TF + 4T+ = 13 + 4 · 0.615 = 15.46 ms

In questi istanti assorbe la corrente massima ITX,ASK=1,EN=1. Nel tempo ri-
manente il trasmettitore assorbe una corrente minore ITX,ASK=0,EN=1, poiché
è comunque abilitato. Risulta:

TASK=0,EN=1 = TEN − TASK=1,EN=1 = 19.00− 15.46 ms = 3.54 ms

Le temporizzazioni sono ricavate dalle forme d'onda misurate in �gura 3.6 e
3.5. Nei circuiti logici CMOS l'assorbimento maggiore si ha durante le com-
mutazioni, che hanno però una durata trascurabile, in quanto il loro ordine
di grandezza è quanti�cabile intorno alla decina di nanosecondi.
Bisognerebbe tener conto anche delle correnti assorbite dagli ingressi e dal-
le correnti presenti nei circuiti RC. Tuttavia si tratta di valori trascurabili
rispetto all'assorbimento del solo MICRF112. Per sempli�care i calcoli si
trascurano questi consumi quando è abilitato il MICRF112.
In assenza di trasmissione, condizione che si veri�ca per la maggior parte del
tempo, il consumo energetico è minimo ed è dovuto alle correnti assorbite in
condizioni statiche dalla circuiteria logica e del MICRF112. Nei datasheet
degli integrati utilizzati i costruttori si limitano ad indicare un valore massi-
mo per queste correnti che garantiscono non essere superato.
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Per fare chiarezza sulla vera entità dei consumi si è fatta una misura in labo-
ratorio sui moduli realizzati, i cui risultati sono riportati nella sezione 4.1.3.
Utilizzando i dati raccolti si determinano le correnti assorbite in trasmissione
ITX,ASK=1,EN=1 = 13.770 mA ed ITX,ASK=0,EN=1 = 2.778 mA. La corrente
assorbita con EN = 0 dal trasmettitore è risultata non misurabile, per cui
se ne può trascurare il contributo, mentre il modulo di condizionamento as-
sorbe IST = 4.2 µA. La carica assorbita dalla batteria nell'intero periodo di
funzionamento è approssimativamente:

TOP · IST + 300000(TASK=1,EN=1ITX,ASK=1,EN=1+

+TASK=0,EN=1ITX,ASK=0,EN=1) =

= [16 · 106 · 4.2 · 10−6 + 3 · 105(15.46 · 13.770 · 10−6 + 3.54 · 2.770 · 10−6)]As =

= (67.2 + 66.8) = 134As

Si noti come l'addendo di valore maggiore è dovuto al consumo in assenza di
trasmissione. Esprimendo la carica erogata dalla batteria in Ah si ottiene:
Q ' 0.038Ah.
Consultando la documentazione di alcune batterie stilo AA, per esempio il
documento [10], si vede come la durata della batteria si possa ritenere con ot-
tima approssimazione inversamente proporzionale alla corrente erogata. Ciò
è particolarmente valido per i valori di corrente assorbiti dal trasmettitore.
Si può così dedurre che la carica Q erogata in TOP sia equivalente all'as-
sorbimento dalla batteria di 25 mA in una sola ora di funzionamento. Ciò
permette di fare un confronto con le prove fatte dal costruttore, che assorbe
una corrente costante per un tempo molto minore di TOP . Esaminando il
gra�co di scarica a corrente costante si vede come la batteria possa sostenere
un centinaio di ore prima che la tensione si riduca ad un valore critico. In con-
clusione non si presenta nessun problema energetico utilizzando le batterie
stilo AA.

3.4 Modulo ricevitore

Il modulo ricevitore alloggia il MICRF220 ed i componenti esterni previsti
per il suo funzionamento. Il modulo ricevitore è stato realizzato con uno
stampato da 106× 58 mm.
E' stato anche necessario progettare ed inserire dei circuiti ausiliari per risol-
vere delle problematiche non strettamente attinenti alla ricezione del segnale.
In particolare si è a�ancato al modulo una scheda che �ltra gli impulsi rice-
vuti in base alla loro durata, per escludere quelli prodotti dal rumore o quelli
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generati per disabilitare lo squelch. Si commenta di seguito lo schematico a
pagina seguente, in modo da descrivere il progetto svolto. Ogni paragrafo
esamina una speci�ca problematica ed il circuito che la gestisce.

3.4.1 Circuito di alimentazione

L'alimentazione del modulo è fornita tramite la morsettira a due poli CONN1,
che preleva una tensione continua a 12 V dall'alimentatore presente nel mo-
dulo iPinEnergy. Il MICRF220 tuttavia necessita di un'alimentazione a 3.3
V. Si è così utilizzato il regolatore lineare integrato IC2 per ricavare la ten-
sione richiesta. I condensatori C1, C2, C3 e C4 sono tutti condensatori di
�ltro.

3.4.2 Oscillatore a cristallo

XTAL1, C4 e C5 sono i componenti esterni richiesti per completare l'oscil-
latore a cristallo integrato. Data la frequenza della portante fRF , nel data-
sheet si legge che l'oscillatore deve avere una frequenza di oscillazione fOSC :
fOSC = fRF

32+ 87
1000

. Sostituendo i valori di progetto risulta:

fOSC =
433.92

32 + 87
1000

MHz =' 13.52 MHz

Non riuscendo a reperire il valore calcolato si è scelto quello più vicino
disponibile dal fornitore, rendendo fLO = 13.50 MHz.

3.4.3 Bu�er dell'uscita RSSI

Si vuole visualizzare il livello del segnale con un indicatore luminoso, in modo
da sempli�care il posizionamento del modulo e la lettura della potenza in
ingresso al ricevitore. L'uscita RSSI non è in grado di fornire la corrente
richiesta per pilotare il led LED1, per cui si è utilizzato il transistor bipolare
Q1 come bu�er di corrente. I valori dei resistori R4 ed R5 sono calcolati
in modo che alla massima tensione di uscita V MAX

RSSI = 2.25V la corrente nel
LED non superi 13 mA, con la formula:

ILED = βIC = βIB = β
V MAX
RSSI − VBE
R4 + βR5

Si ipotizza che β = IC
IB

= 100 e VBE = 0.7V .
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3.4.4 Ingressi ed uscite digitali

Gli ingressi SEL0 e SEL1 sono stati cortocircuitati a massa, dato che è suf-
�ciente la banda minima (1625 Hz) per la trasmissione degli impulsi del
contatore. Si minimizza così la potenza del segnale di rumore. Per l'ingresso
SQ, che controlla lo squelch, si è utilizzato invece il jumper JMP2. Si è po-
tuto scegliere se abilitarlo o disabilitarlo.
Per evitare di avere in uscita il rumore digitale presente in assenza di por-
tante si è deciso di abilitarlo.
L'ingresso SHDN, che se attivo disabilita il ricevitore, è impostato perma-
nentemente a livello basso. L'uscita dati DO viene portata alla morsettiera
CONN2, per poter essere prelevata dal modulo iPinEnergy. Qualora il li-
vello alto richiesto per pilotare quest'ultimo fosse 12 V, si è aggiunto un
convertitore di livello.

Convertitore di livello logico

Gli ingressi digitali del modulo iPinEnergy potrebbero operare alla tensione
di 12 V, per cui si è predisposto un convertitore con il MOSFET Q2 ed il
resistore R1. Il gate di Q1 è collegato a 3.3 V.
Quando DO è a livello alto risulta VGS = 0 V, per cui Q2 è interdetto e
tramite il resistore di pull up R1 si ha in uscita al polo centrale di CONN2
una tensione di 12 Volt. Se invece DO è a livello basso VGS = 3.3 V: il mosfet
conduce, portando idealmente a massa il drain. Si ottiene quindi un livello
basso in uscita.
Questa uscita è stato poi impiegata per venire utilizzata dal �ltro dati, per
cui l'uscita a 12 V in realtà si preleva direttamente da questo modulo.

3.4.5 Scelta di Cth e CAGC

Per scegliere i condensatori Cth (C6) e CAGC (C7) si è utilizzata la tabella
fornita dal costruttore nel datasheet. I valori consigliati dal costruttore si
sono rivelati perfettamente adeguati.

3.4.6 Adattamento di impedenza nel ricevitore

Nel modulo ricevitore si è dovuto tracciare una pista di lunghezza non tra-
scurabile (circa 34 mm) per collegare il connettore SMA1 all'ampli�catore
integrato (ingresso ANT, pin 3). Attorno al connettore SMA1 è stato lascia-
to libero dello spazio sul lato componenti, in modo da costituire un piano di
massa per l'antenna a quarto d'onda che si utilizza. Il modello ed il proce-
dimento di calcolo adottati per questo modulo sono i medesimi discussi in
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3.1.1. Dato che la pista ha W = 1.27 mm la sua impedenza caratteristica
risulta: ZC,RX ' 117 Ω.
Al �ne di evitare distorsione del segnale ricevuto si adatta l'ingresso dell'am-
pli�catore alla linea. Non si è adattata l'antenna alla linea di trasmissione, in
quanto la distorsione introdotta non è critica dato che |ZC,RX | � |ZANT,RX |.
Al pin ANT il costruttore misura a 433.92 MHz un'impedenza ZIN,LNA =
RL + jXL = 12− j209 Ω.
Stavolta l'antenna agisce da generatore, mentre il carico è l'ingresso ANT.
Si ricorre ad una rete serie-shunt.

X2 = −XL ±
√
ZC,RXRL −R2

L ' 209± 35.5 Ω = 244.5 Ω

Si sceglie la soluzione con X2 = 244.5 Ω perché si ha in dotazione il compo-
nente richiesto, l'induttore L1 da 89 nH. Si determina poi:

X1 = ZC,RX
X2 +XL

RL − ZC,RX
' −39.55 Ω

Il valore ottenuto per X1 corrisponde ad un condensatore di 9.27 pF. Si
utilizza il condensatore C5 da 10 pF.

3.4.7 Filtro dati

All'uscita DO si presentano ancora degli impulsi, come descritto alla �ne del
paragrafo 4.2. In sintesi, il rumore anche con lo squelch attivo determina
la presenza di impulsi che si è osservato non eccedere mai 8 ms di durata.
Possono inoltre essere presenti alcuni degli impulsi generati per disabilita-
re lo squelch, sempre a causa del rumore. Per evitare di conteggiarli, si è
predisposto un �ltro RC che agisce da integratore ed un comparatore, im-
plementato con l'inverter a trigger di Schmitt IC3a alimentato a 12 V. IC3b
serve solamente a negare nuovamente l'impulso.
La soglia di tensione che determina il risultato del confronto è VT+, pari a
circa 8 V, dato che il condensatore in assenza di impulsi ricevuti parte sca-
rico. Durante la carica il �ltro ha una resistenza data dalla serie tra R1 ed
R2, dato che D1 è polarizzato inversamente e R3 risulta in un ramo aperto.
Durante la scarica D1 conduce e la resistenza è data dal parallelo tra R3 ed
R2. La capacità resta sempre uguale al parallelo tra C8 e C9.
R3 è scelta per avere una costante di tempo molto minore durante la scarica.
In questo modo quando un impulso ha una durata minore di quella neces-
saria per raggiungere VT+ i condensatori si scaricano molto rapidamente a
massa, ritornando alla condizione iniziale. Il valore dei componenti è stato
determinato sperimentalmente per portare in uscita un impulso di durata
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Figura 3.8: Tensione sul parallelo C8//C9 in presenza di un impulso
trasmesso e ricevuto correttamente

maggiore di 10 ms. Si ricorda che l'impulso prolungato trasmesso a �ne di
una sequenza ha una durata TF = 13 ms.
Il funzionamento è illustrato nella �gura 3.8.
L'integratore inoltre è particolarmente utile per �ltrare i segnali inviati dai
radiocomandi, che hanno una forma d'onda come in �gura 3.9 e che produca-
no impulsi di durata minore di 10 ms. Appena DO commuta a livello basso il
condensatore perde gran parte della carica accumulata. Si veri�ca che dopo
numerosi cicli la tensione su C8//C9 oscilla attorno ad un valore di molto
inferiore a VT+.

Figura 3.9: Uscita DO durante la trasmissione di un radiocomando
commerciale
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3.5 Modulo di alimentazione e connessione

Il PCB del modulo di alimentazione e connessione è illustrato in �gura 3.10.

Figura 3.10: PCB del modulo modulo di alimentazione e connessione

BAT1 è il portabattteria. CONN2 alimenta il modulo trasmettitore mentre
CONN1 serve per alimentare i moduli mediante un alimentatore da labora-
torio.
CONN3 alimenta il sensore. Il polo centrale di CONN3 e CONN4 sono colle-
gati assieme, in modo da mandare il segnale generato dal sensore al modulo
di condizionamento. Il connettore BNC1 è stato usato per visualizzarne al-
l'oscilloscopio la forma d'onda generata. R1 è la resistenza di pull down da
100 KΩ per il sensore.



Capitolo 4

Test funzionali del sistema

Prima di installare il sistema realizzato sono state predisposte delle prove
dell'apparato per caratterizzarlo e simularne l'utilizzo.
Si è come prima cosa determinata la potenza del segnale del modulo trasmet-
titore. Per questa misura viene impiegato un analizzatore di spettro al cui
ingresso è collegata la medesima antenna del ricevitore. Il livello ottenuto è
di circa −24 dBm in prossimità del modulo.
Questa misura permette inoltre di meglio interpretare la formula di Friis, che
a distanza ravvicinata perde validità in quanto si otterrebbe una potenza ri-
cevuta superiore a quella trasmessa e non si è nella regione di campo lontano.
Ci si può aspettare, in base alla formula, che a partire dal livello ricevuto in
prossimità dell'antenna con l'aumento della distanza D la potenza ricevuta
si riduca di 20 log10D, oltre all'attenuazione dovuta agli ostacoli presenti che
è meglio valutare caso per caso sperimentalmente.
Successivamente è stata veri�cata la portata massima alla quale si riusciva a
ricevere gli impulsi trasmessi.
La portata del collegamento riscontrata è risultata tuttavia inferiore a quella
teorica.
Infatti dalla A.16 si ricava la distanza massima in condizioni ideali del colle-
gamento. Si assume che PTX = 7 dBm, PRX,dB = −100 dBm, GTX = 3 dBi,
GRX = 5.19 dBi e visto che si trasmette intorno a 433.92 MHz la lunghezza
d'onda nell'aria è λ ' 0.69m.
Svolgendo il calcolo si ottiene D ' 31560 m. Questa distanza è valutata in
condizioni ideali, in cui lo spazio intorno alle due antenne è vuoto e privo di
perdite, ed inoltre le antenne sono orientate reciprocamente nelle direzioni di
massima emissione. In realtà ci si deve aspettare una distanza anche molto
minore, specialmente in un ambiente urbano o all'interno di un edi�cio o in
presenza di ostacoli tra le antenne.
E' stato anche veri�cato il livello di potenza ricevuta misurando la tensione
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sul pin RSSI, con trasmettitore e ricevitore vicini in presenza di sola por-
tante, riscontrando una notevole attenuazione del segnale ricevuto con una
potenza in ingresso inferiore a −75 dBm.
Per tentare di aumentare la portata riscontrata, sono stati veri�cati gli aspetti
circuitali più critici del progetto e sono stati e�ettuati ulteriori test sperimen-
tali.
Si è quindi proceduto ad apportare delle picole modi�che ai circuiti di adat-
tamento modellizzando i collegamenti tra antenne ed integrati come linee di
trasmissione, per eliminare il disadattamento.
A seguito della modi�ca, la portata è rimasta sostanzialmente la stessa.
Si sono e�ettuate in�ne le prove de�nitive dell'apparato, consistenti nella
trasmissione di un numero pre�ssato di impulsi intervallati uniformemente
nel tempo e nella veri�ca del numero di impulsi e�ettivamente ricevuti (si
veda la sezione 4.1.2).

4.1 Misure e prove

Si descrivono ora in dettaglio le prove e le misure svolte e si riportano i
risultati ottenuti.

4.1.1 Portata del collegamento

I test di portata massima e�ettuati hanno permesso di veri�care che con vi-
sibilità reciproca tra trasmettitore e ricevitore e' possibile ricevere gli impulsi
da una distanza massima di circa 15 metri. La portata si riduce sensibilmen-
te in presenza di un ostacolo o quando ricevitore e trasmettitore non sono in
reciproca visibilità poiché separati da parte di un edi�cio o da una porta. La
riduzione va valutata sperimentalmente a seconda del caso in esame.
Per aumentare il livello di potenza ricevuto e di conseguenza anche la porta-
ta si possono apportare delle variazioni al progetto. L'intervento principale
consiste nel cambiare la frequenza di oscillazione nell'oscillatore a cristallo
del ricevitore.
Con l'oscilloscopio digitale si sono misurate la frequenza di oscillazione del
trasmettitore e del ricevitore, rispettivamente fOSC,TX = 13, 5615 MHz e
fOSC,RX = 13, 5015 MHz.
L'attenuazione anomala riscontrata è causata dal �ltro IF, poiché la di�eren-
za tra la frequenza della portante e quella dell'oscillatore locale è superiore
alla frequenza intermedia e non soddisfa neppure la disequazione 2.14.
Si veri�ca che fRF = 32fOSC,TX = 433.968 MHz e la frequenza intermedia
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risulta fIF = 87
1000

fOSC,RX ' 1.175 MHz. Nel datasheet è indicato che il �ltro
IF ha una banda passante 2BIF a −3 dBm di 330 KHz centrata in fIF , e da
un gra�co si ricava che presenta all'esterno della banda un'attenuazione di
circa −83 dBm

MHz
.

La frequenza a cui il segnale trasmesso si trova modulato all'uscita dei mixer
è

fRF − fLO,RX = fRF − 32fOSC,TX = (433.968− 432.048) MHz = 1.92 MHz

Tale frequenza supera la banda passante del �ltro di

fRF − fLO,RX − (fIF +BIF ) = 0.58 MHz

Il segnale ricevuto subisce perciò un'attenuazione complessiva di circa−51 dBm.
La soluzione più semplice al problema riscontrato è sostituire il cristallo del
ricevitore con uno di frequenza di risonanza pari a fRF

32+ 87
1000

' 13.523MHz,

secondo le formule presenti nel datasheet del MICRF220.
Se fOSC,RX = 13.523 MHz risulta che fIF ' 1.177 MHz e che:

fRF − 32fOSC,RX = 433.92− 432.64 MHz = 1.184 MHz

La frequenza ottenuta non corrisponde perfettamente a fIF ma ne di�erisce
di soli 7 KHz, per cui il segnale è all'interno della banda passante del �ltro
IF.
In base alla disequazione 2.14 si ricavano le due disequzioni 4.1 che permet-
tono di individuare la tolleranza sulla frequenza di oscillazione richiesta nel
ricevitore:  fRF − 32fOSC,RX +B ≤ fIF +BIF

fRF − 32fOSC,RX −B ≥ fIF −BIF

(4.1)

Risolvendo per la frequenza incognita fOSC,RX si ricava: fOSC,RX ≥ 32fOSC,TX+B−BIF
32.087

fOSC,RX ≤ 32fOSC,TX+BIF−B
32.087

(4.2)

Sostituendo i valori di progetto B = 1625 Hz, fOSC,TX = 13.56 MHz e BIF =
0.165 MHz nel sistema 4.2 si ricava che l'oscillatore deve avere:

13.5181 MHz ≤ fOSC,RX ≤ 13.5283 MHz

Il cristallo va scelto per avere una frequenza di risonanza serie all'interno di
questi valori. La potenza del segnale ricevuto dovrebbe aumentare di 51 dBm.
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4.1.2 Test di trasmissione prolungata

Per valutare l'a�dabilità e l'incidenza degli errori di trasmissione si è orga-
nizzato una procedura di test del sistema.
Tramite un generatore di impulsi, realizzato su breadboard, si è fornito l'in-
gresso al modulo di controllo in sostituzione del sensore a relè Reed. Questo
circuito genera un numero di impulsi pari ad una potenza di due, da uno
�no a 232, con cadenza costante. Si elimina così la necessità di produrre gli
impulsi di test manualmente azionando il sensore con un magnete ogni volta.
Si deve solamente azionare un interruttore, che quando viene chiuso per-
mettte di bloccare la generazione degli impulsi e quando viene aperto la fa
ripartire daccapo.
L'uscita della porta NOT con isteresi IC3b al pin 4, che si ricorda essere
l'uscita dati del modulo ricevitore, è collegata ad un contatore (strumento),
impiegato per memorizzare il numero di impulsi ricevuti.
Per eseguire le prove si fa prima il reset del contatore, mantenendo blocca-
ta la generazione degli impulsi di test che viene poi attivata per iniziare la
prova. La cadenza temporale scelta degli impulsi è pari a circa 3 s. Il valore
deriva dalla possibilita' di trasmettere 300,000 impulsi (approssimativamente
quelli da trasmettere nell'intero periodo in cui il dipartimento consuma gas
per il riscaldamento) in un periodo di dieci giorni, allo scopo di simulare una
trasmissione prolungata nel tempo e valutare la presenza di eventuali inter-
ferenze ed errori nel conteggio. Questo test di trasmissione prolungata non è
comunque stato e�ettuato.
Nel primo test si è posizionato il ricevitore ed il trasmettitore ai lati opposti
del laboratorio e sono stati trasmessi 256 impulsi. La durata del test risulta
approssimativamente di 5 minuti. Si precisa che il ricevitore era posizionato
sul lato del laboratorio che da' sul il parcheggio del dipartimento. Il secondo
test è avvenuto determinando sperimentalmente la posizione del trasmet-
titore all'esterno tra cabina e laboratorio, più lontana da quest'ultimo, che
garantisse la ricezione degli impulsi. Il ricevitore è stato posizionato come nel
primo test. La distanza dal ricevitore in linea d'aria non superava all'incirca
i 7 metri. Gli impulsi trasmessi sono stati 1024 per una durata complessiva
di circa cinquanta minuti.

Analisi dei risultati

Il primo test e�ettuato all'interno del laboratorio è stato completato con suc-
cesso; tutti i 256 impulsi inviati sono stati conteggiati. La tensione al pin
RSSI durante la presenza della portante è 600 mV. Ciò corrisponde ad una
potenza in ingresso di circa -105 dBm.
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Nel test all'esterno invece sono stati ricevuti 993 impulsi. L'uscita RSSI as-
sumeva il valore di circa 300 mV, corrispondenti a circa -120 dBm in ingresso
al ricevitore. La distanza massima dal ricevitore e' risultata di 7 metri, e non
ha consentito di trasmettere dalla cabina del gas.
Alcuni degli errori tuttavia sono dovuti al passaggio di persone vicino al-
l'antenna, che in�uenzano il campo elettromagnetico. Si è osservato che a
seconda della posizione in cui si trova la persona la potenza del segnale ri-
cevuto aumenta o si annulla completamente. Questo signi�ca che si produce
un'onda stazionaria oppure una zona non irradiata nella regione dove si tro-
va l'antenna. Si è appreso così che l'antenna va sempre posizionata in punti
non accessibili al transito di persone per evitare momentanee interruzioni del
collegamento.
Il valore conteggiato si è mantenuto stabile anche diversi minuti dopo il con-
teggio, indicando l'assenza nel tempo di osservazione di impulsi in uscita
dovuti al rumore termico o ad interferenze esterne.

4.1.3 Consumi nel trasmettitore

Il trasmettitore è stato alimentato con un alimentatore da banco alla tensione
di 3 V e la corrente erogata è stata misurata con un multimetro Tektronik
DMM254. Il risultato delle misure è riportato in tabella 4.1. La corrente

EN ASK I[mA]

0 × < 0.000

1 0 2.778

1 1 13.770

Tabella 4.1: Corrente assorbita dal modulo trasmettitore alimentato a 3 V

assorbita dal solo MICRF112 non è rilevabile dal multimetro, che ha una
sensibilità di un 1 µA. Si è alimentato in seguito anche il modulo di con-
trollo, per valutare l'assorbimento di corrente complessivo del trasmettitore
in standby, con EN,ASK = 0. Si è misurata una corrente erogata pari a
4.2 µA, dovuta all'assorbimento statico della circuiteria digitale CMOS.

4.1.4 Impedenza delle antenne

Con un analizzatore di reti si è misurata l'impedenza delle antenne del tra-
smettitore e ricevitore alla freqeunza di 433.92 MHz, allo scopo di trovarne
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sperimentalmente il valore per usarlo nei calcoli delle reti di adattamento.
L'antenna del trasmettitore presenta un'impedenza ZANT,TX ' 20 + j24.5Ω.
In corrente continua è un corto circuito, probabilmente perché viene utiliz-
zato un induttore in parallelo all'antenna per il circuito di adattamento.
Va precisato che in mancanza di un piano di massa per l'antenna a �lo
del ricevitore, le misure eseguite erano variabili a seconda dell'orientamento
dell'antenna e della presenza di oggetti e persone attorno al banco di misura.

4.2 Descrizione ed e�etti del rumore

La causa del mancato conteggio degli impulsi riscontrato nel secondo test con
potenze in ingresso minori di -110 dBm è il rumore, il cui e�etto non è più
trascurabile. Dato che il sistema non è stato progettato con la capacità di
correggere gli errori in trasmissione, questi non sono assolutamente tollera-
bili. La probabilità che si veri�chino, rilevata sperimentalmente sottraendo
ad uno il rapporto tra gli impulsi ricevuti e quelli inviati, deve essere perciò
minore di 1

300000
' 3 · 10−6. Nel secondo test questa probabilità risulta circa

del 3%, per cui è un valore non accettabile.
L'ampiezza del rumore (più precisamente la deviazione standard della distri-
buzione di probabilità del rumore in ogni istante) dipende certamente dalla
banda passante dei �ltri nel ricevitore. Nel progetto la velocità di trasmis-
sione dati è legata al consumo di gas, per cui si è potuta scegliere la minore
banda passante possibile per i �ltri programmabili.
L'uscita del �ltro passa basso, da cui si ricava il segnale in banda base, è
considerabile come la somma tra la tensione dovuta al rumore ed al segnale
ricevuto. Il rumore si sovrappone all'impulso demodulato e in alcuni inter-
valli ha dei picchi di valore confrontabile con l'ampiezza di quest'ultimo.
Ciò accade più frequentemente quando il rumore ha una ampiezza confronta-
bile con quella del segnale ricevuto dall'antenna; la somma può sia superare
che essere inferiore alla tensione di soglia su Cth. Quest'ultimo caso determi-
na la ricezione di un minor numero di impulsi.
Infatti, se l'impulso in DO ha una durata su�ciente la tensione su C8//C9

raggiunge la soglia positiva VT+ della porta NOT con isteresi IC3a prima che
termini la trasmissione, e determina la corretta ricezione dell'impulso, come
in �gura 3.8. Quando il rumore si sottrae alla tensione in uscita dal �ltro
passa basso interno, questa assume un valore al di sotto della tensione di
soglia su Cth e l'uscita DO del MICRF220 diventa bassa. Di conseguenza il
parallelo C8//C9 si scarica e il raggiungimento della tensione di soglia viene
ritardato, come si vede in �gura 4.1.
Si viene a determinare un intervallo di tempo di durata maggiore dell'impul-
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so negativo in cui la tensione non aumenta rispetto all'inizio dell'impulso.
Impulsi ripetuti o di durata su�cientemente lunga possono impedire il rag-
giungimento della soglia.

Figura 4.1: Tensione sul parallelo C11//C12 all'ingresso della porta IC3a in
presenza di un impulso trasmesso e di rumore

A conferma dell'ipotesi appena fatta, si era utilizzato inizialmente il diodo
D1 in serie alla resistenza R3 per ridurre la costante di tempo durante la
scarica. Si pensava che così facendo il �ltro dati sarebbe stato meno in�uen-
zato dagli impulsi di rumore, che tendono ad avere quasi sempre una durata
minore dell'impulso �nale. Al termine dell'impulso la scarica molto rapida
avrebbe riportato i condensatori nelle condizioni iniziali. Eventuali impulsi
di rumore successivi non sarebbero riusciti a far raggiungere la soglia VT+ au-
mentando la carica in C8//C9 a partire da quella apportata precedentemente.
Si è osservato invece un forte aumento degli errori in ricezione poiché anche
brevissimi impulsi negativi in DO con questa soluzione circuitale causavano
la scarica completa dei condensatori, rendendo impossibile il raggiungimento
di VT+.
Un altro e�etto osservato del rumore consiste nella diminuzione del numero
di impulsi necessari per disattivare lo squelch. Il rumore può produrre im-
pulsi consecutivi di durata su�ciente per essere validi e disabilitarlo. Il �ltro
dati, sensibile al solo impulso prolungato, elimina la possibilità che possano
essere conteggiati.
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Il rumore si presenta quindi anche con l'ingresso SQ abilitato, ed al pin DO
compaiono forme d'onda simili alla �gura 4.2.

Figura 4.2: E�etto del rumore all'uscita DO del MICRF220 con squelch
abilitato



Capitolo 5

Conclusioni

Il presente progetto di tesi ha consentito di realizzare un sistema di trasmissio-
ne radio per il conteggio a distanza di impulsi elettrici. Per tale realizzazione
sono state dapprima individuate le principali criticità legate alla applicazio-
ne, sono stati quindi approfonditi i concetti teorici di trasmissione dati a
radiofrequenza e antenne.
Studiato poi il funzionamento dei componenti integrati, si è individuata la
con�gurazione circuitale idonea alla applicazione. Il progetto elettrico ha
quindi richiesto particolare attenzione sia nel dimensionamento dei compo-
nenti sia nella realizzazione �sica dello stampato. Infatti, le parti circuitali
a radiofrequenza richiedono attenzioni ed accorgimenti anche molto diversi
dai comuni circuiti elettronici in quanto, lungo le linee di trasmissione, vale
la progettazione a costanti distribuite.
I test preliminari sui prototipi realizzati hanno permesso di caratterizzare le
prestazioni del sistema e validarne il funzionamento. L'applicazione �nale
prevede la possibilità di monitoraggio del consumo di gas metano del Dipar-
timento.
L'installazione richiede tuttavia il coordinamento con la società di fornitura
in quanto il contatore è impiegato per la tari�azione ed ha validità ai �ni �-
scali. Possibili sviluppi e miglioramenti riguardano un intervento sui moduli
a radiofrequenza ai �ni di aumentare la portata del sistema.
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Appendice A

Richiami teorici utili al progetto

In questo capitolo si riporta una trattazione sempli�cata di alcuni argomenti
teorici di base che si sono rilevati molto utili nello svolgimento del progetto.
Queste nozioni hanno permesso di comprendere meglio il funzionamento del
sistema e dei suoi componenti, oltre ad aiutare nella sua modelizzazione. Gli
argomenti trattati rientrano nella teoria dei segnali e nella teoria delle anten-
ne e delle linee omogenee. A conclusione di ogni sezione, dopo la trattazione
generale, si sviluppano alcuni aspetti sempre teorici ma più attinenti al pro-
getto.

A.1 Trasformata di Fourier a tempo continuo

Dato un segnale s(t) reale a tempo continuo e quadrato integrabile, ovvero
esiste ed è �nito

∫ +∞
−∞ |s(t)|

2dt, si de�nisce la trasformata di Fourier a tempo
continuo del segnale con la A.1:

S(jω) =

∫ +∞

−∞
s(t) · e−jωtdt (A.1)

L'operazione compiuta permette di associare a s(t) un altro segnale funzione
della variabile ω, che prende il nome di spettro di s(t). La variabile ω dipende
da una variabile f tramite la relazione ω = 2πf . Nelle telecomunicazioni ed in
elettronica queste variabili assumono il signi�cato di pulsazione e frequenza.
Si può ricavare il segnale di partenza con la Trasformata di Fourier Inversa
A.2:

s(t) =
1

2π

∫ +∞

−∞
S(jω) · ejωtdω (A.2)

Si precisa che l'uguaglianza A.2 vale solamente per quei segnali che sod-
disfano le condizioni di Dirichlet in tutto il dominio [11]. L'uguaglianza
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non è in ogni caso valida nei punti di discontinuità di s(t). Nel caso in cui
il segnale sia anche continuo allora la formula sopra è valida in ogni pun-
to. Negli altri casi l'uguaglianza va intesa come uguaglianza dell'energia del
segnale ricostruito con quella del segnale originario. I segnali periodici (e
anche una funzione costante nel tempo) non sono quadrato integrabili. Si
utilizza allora la funzione Delta di Dirac per estendere la validità dell'opera-
zione anche a questi casi di notevole interesse pratico. In sintesi, vale che :∫ +∞
−∞ ejω0t · e−jωtdt = 2πδ(ω − ω0).
In questo modo una costante avrà come trasformata a tempo continuo un
impuslo di Dirac centrato nell'origine e per i segnali periodici basterà scri-
vere lo sviluppo in serie di Fourier, scomporre ciascuna funzione sinusoidale
ottenuta come somma di esponenziali complessi ed applicare la trasformata
a tempo continuo. Valgono alcune proprietà che saranno utili in seguito (sia-
no a(t) e b(t) due segnali che ammettono Trasformata di Fourier a tempo
continuo A(jω) e B(jω) rispettivamente):

• Il prodotto di due segnali c(t) = a · b(t) ha come trasformata la convo-
luzione delle trasformate divisa per 2π : C(jω) = 1

2π
A ∗B(jω);

• La trasformata di Fourier è' un operatore lineare, per cui data una
combinazione lineare di segnali c(t) = αa(t) + βb(t) con α, β ∈ R vale:
C(jω) = α · A(jω) + β ·B(jω);

• La trasformata di Fourier di un segnale reale è a simmetria Hermitiana,
cioè A(−jω) = A∗(jω);

• La trasformata di Fourier di un segnale traslato nel tempo di t0, C(t) =
s(t − t0) ,è la trasformata di s(t) moltiplicata per l'esponenziale com-
plesso e−jωt0 . In de�nitiva: C(jω) = e−jωt0S(jω);

Si elencano anche alcune trasformate notevoli che saranno utili più avanti:

• Segnale cosinusoidale di pulsazione ω0: s(t) = A cos(ω0t) = ejω0t+e−jω0t

2

Trasformata di Fourier: S(jω) = πA[δ(ω+ω0)+ δ(ω−ω0)] (vedi �gura
A.1)

• Segnale sinusoidale di pulsazione ω0: s(t) = A sin(ω0t) = ejω0t+e−jω0t

2j

Trasformata di Fourier: S(jω) = π
j
A[δ(ω − ω0)− δ(ω + ω0)] =

= jπA[δ(ω + ω0)− δ(ω − ω0)] (vedi �gura A.2)

• Impulso rettangolare di durata T centrato nell'origine: s(t) = Arect( t
T

)

Trasformata di Fourier: S(jω) = 2A
sin(ωT

2
)

ω
= AT sinc(ωT

2π
) (vedi �gura

A.3)
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Figura A.1: Spettro del segnale cosinusoidale in pulsazione e ampiezza
normalizzate

Figura A.2: Spettro del segnale sinusoidale in pulsazione normalizzata e
ampiezza normalizzate
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Figura A.3: Spettro dell'impulso rettangolare di durata T centrato
nell'origine in pulsazione e ampiezza normalizzate, con ω0 = 2π

T

A.2 Modulazione AM

Si consideri un segnale reale analogico s(t) in banda base, ovvero un segnale
la cui trasformata di Fourier sia non nulla (o più realisticamente non trascu-
rabile) tra zero e una frequenza B (in pulsazione lo spettro si estende �no a
2πB), nota come banda del segnale. E' uno spettro tipico di una sorgente di
informazione.
La trasmissione richiede spesso di operare una trasformazione del segnale in
modo da renderlo adatto al canale utilizzato. Utilizzando le onde elettroma-
gnetiche, ad esempio, si rende necessario spostare la banda del segnale nella
banda radio che si vuole usare per trasmettere.
Nel dominio del tempo ciò equivale a dire che per trasmettere un tale segnale
si deve trovare un modo di trasmettere la stessa informazione, con un segnale
che vari molto rapidamente nel tempo.
Si vogliono analizzare qui gli aspetti teorici dietro al funzionamento di quei
sistemi di comunicazione che trasmettono l'informazione in banda base a ra-
diofrequenza. Si pensi ad esempio alla radiodi�usione del suono ed anche alla
televisione, ma anche le trasmissioni dati senza �li sono un valido esempio.
La tecnica della modulazione utilizza un segnale periodico in alta frequenza,
de�nito la portante, caratterizzato da vari parametri (ampiezza, frequenza e
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fase) che variano in funzione del segnale in banda base, noto come modulante.
I vari tipi di modulazione si classi�cano a seconda della forma d'onda della
portante e dei parametri che vengono modi�cati. Si esamina la modulazione
AM (Amplitude Modulation) con portante sinusoidale.
Nella modulazione AM si varia l'ampiezza della portante in funzione dell'am-
piezza del segnale modulante. Se la portante si annulla in assenza di segnale
allora la modulazione si dice a portante soppressa. Quest'ultimo è il caso
che si esamina. La portante è vP (t) = A cos(ωP t). Si tratta di un segnale
cosinusoidale con fase iniziale nulla e pulsazione ωP e frequenza fP = ωP

2π
.

Il segnale modulato vMOD è dato dalla moltiplicazione: vMOD(t) = s(t)·vP =
s(t) · A cos(ωP t). Applicando la trasformata di Fourier all'espressione, e ri-
cordando la propietà del prodotto, basta e�ettuare una convoluzione tra la
trasformata della portante cosinusoidale e la trasformata di Fourier della mo-
dulante. Per le propietà della convoluzione con un impulso di Dirac si ha che
lo spettro del segnale viene traslato alle pulsazioni ±ωP :
VMOD(jω) = VP ∗ S(jω) = Aπ

2
[S(j(ω + ωP )) + S(j(ω − ωP ))]

Il segnale ora occupa una banda centrata intorno alla frequenza della portan-
te. La banda occupata dal segnale è anche raddoppiata, in quanto lo spettro
si estende nell'intervallo [ωP − 2πB, ωP + 2πB] di ampiezza 2B in frequen-
za. Questa caratteritica quali�ca la modulazione studiata come DSB, ovvero
Double Side Band. Ciò signi�ca che il segnale modulato in alta frequenza
ha uno spettro scomponibile in due spettri(detti bande laterali) a simmetria
Hermitiana rispetto a ±ωP . La banda laterale superiore deriva dallo spet-
tro in banda base per ω > 0, mentre quella inferiore è dovuta ω < 0. La
banda laterale superiore viene traslata di conseguenza in ω > ±ωP , mentre
la inferiore si trova in ω < ±ωP . La parte reale dello spettro è simmetrica
rispetto alle ordinate mentre la parte immaginaria lo è rispetto all'origine.
Con portante sinusoidale vP = A sin(ωP t) cambiano solamente la costante
moltiplicativa ed il segno dello spettro per ω < 0 che si inverte:
VMOD(jω) = VP ∗ S(jω) = π

2j
[S(j(ω − ωP ))− S(j(ω + ωP ))]

Il segnale così ottenuto permette di ricavare il segnale originale (demodula-
zione) con una opportuna operazione matematica. Va precisato che ciò si
può e�ettuare solamente se ωP > 2πB. Diversamente i due spettri sono non
nulli in un intervallo comune centrato nell'origine in cui si sommano. L'in-
formazione trasmessa diventa perciò irrecuperabile.
Tipicamente si fa in modo che ωP � 2πB. Nel caso di un segnale a banda
illimitata la disuguaglianza non è mai veri�cabile, quindi non si riotterrà mai
esattamente il segnale originario. Se si moltiplica il segnale modulato con
una seconda portante di uguale frequenza e in fase a vP (t) si compie nuova-
menente una convoluzione in frequenza con la portante.
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In formule(nel caso cosinusoidale):
VDEMOD(jω) = VMOD ∗VP (jω) = A

2
[S(j(ω+ωP )) +S(j(ω−ωP ))]∗ A

2
[(δ(ω+

ω0) + δ(ω − ω0)]
Lo spettro si ottiene traslando nuovamente a ±ωP lo spettro in banda base
del segnale modulato. Si veri�ca che lo spettro risultante è equivalente alla
somma dello spettro in banda base con quello modulato in ampiezza da una
portante a pulsazione doppia, moltiplicato per la costante 1

2
. Nel dominio

del tempo l'analisi diventa più semplice:
sDEMOD(t) = vMOD(t) cos(ωP t) = s(t) cos2(ωP t) = s(t)

2
[1 + cos(2ωP t)]

Ciò si ricava applicando la nota identità trigonometrica cos2(α) = 1
2
(1 +

cos(2α)).
Basta diporre di un �ltro passa-basso che elimini la componente allocata a
±2ωP e si riottiene il segnale modulante. Questa tecnica prende il nome di
demodulazione sincrona, ma richiede di disporre al ricevitore di una portante
sincronizzata in frequenza e fase di quella trasmessa. Ciò presenta notevoli
problemi di realizzazione pratica. Si nota tuttavia, dall'esame della forme
d'onda di vMOD(t), che l'inviluppo del segnale modulato segue l'andamento
del segnale modulante. Ciò si sfrutta per evitare di sincronizzare la portante
nel ricevitore con quella trasmessa. La tecnica prende il nome di demodula-
zione asincrona. E' su�ciente raddrizzare il segnale modulato ed applicarlo
ad un �ltro passa-basso. E' desiderabile, per ridurre la distorsione introdotta,
che sia trasmessa anche la portante e che si impedisca che il segnale modulato
raggiunga zero:
vMOD(t) = s(t) · VP = (s(t) + A) cos(ωP t)
In altre parole, il rapporto tra la massima ampiezza di s(t) e l'ampiezza della
portante A, noto come l'indice di modulazione AM, deve essere minore di
uno. Si veda per ulteriori dettagli teorici il testo [12].
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A.2.1 Modulazione On-O� Keying

La modulazione On-O� Keying è un tipo di modulazione AM a portante
soppressa in cui la modulante è un segnale binario, che controlla la presenza
o l'assenza della portante nel tempo (esempio in �gura A.2.1)
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Figura A.4: Impulso rettangolare di durata T centrato nell'origine e
modulato in OOK con una portante di frequenza f = 10

T

Il segnale che modula la portante si può modellizzare con una sequenza

temporale di impulsi rettangolari di durata T: s(t) =
∑K

k=1 akrect(
t− kT

2

T
).

ak è una successione arbitraria e rappresenta la sequenza binaria trasmessa:
ak ∈ 0, 1 e K ∈ N .

Il suo spettro è S(jω) = T
sin(ωT

2
)

ω
·
∑K

k=1 ak · e
−kTω

2 .
Ciò si ricava applicando la linearità, la proprietà della traslazione nel tempo
e la trasformata dell'impulso rettangolare. Il modulo dello spettro è utile per
capire quale sia la banda occupata dal segnale. Il modulo della somma di
esponenziali complessi è comunque minore o uguale a K, per cui una sequen-
za arbitraria ha spettro in modulo sempre contenuto in quello di un singolo
impulso rettagolare di ampiezza opportuna.
Infatti:
|
∑K

k=1 ak · e
−kTω

2 | ≤
∑K

k=1 ak · |e
−kTω

2 | ≤
∑K

k=1 ak ≤ K

Il segnale ha banda illimitata, ma si può approssimare comunque a ban-
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da limitata scegliendo di trascurare lo spettro per ω > |2π
T
|, e quindi per

f > | 1
T
|. Per un impulso centrato nell'origine (che è equivalente al modulo

dello spettro di un impulso causale) lo spettro è quello di �gura A.5. La
demodulazione asincrona in questo caso può avvenire facilmente poichè il
segnale binario è meno in�uenzato dall'errore introdotto con la ricostruzione
mediante l'inviluppo.

Figura A.5: Spettro del segnale illustrato in �gura 2.4
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A.3 Cenni di teoria delle antenne

Si vogliono presentare alcune nozioni fondamentali di teoria delle antenne,
dato che si tratta dei componenti fondamentali per il funzionamento dei si-
stemi di telecomunicazioni via radio.
Un'antenna è un dispositivo in grado di trasformare potenza elettrica in un
campo elettromagnetico e di e�ettuare anche la conversione inversa, rica-
vando potenza elettrica da un campo esistente. Il teorema di reciprocità
elettromagnetica di Lorentz stabilisce che, in opportune condizioni, il com-
portamento in trasmissione è uguale anche in ricezione. Studiare le antenne
in trasmissione permette di determinare automaticamente le loro caratteri-
stiche in ricezione, basta solamente ride�nire i parametri trovati. Con le
condizioni ideali che si assumono in seguito il teorema è valido.
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A.3.1 Equazioni di Maxwell

Per studiare le antenne si ricorre alle equazioni di Maxwell, che permettono
di ricavare il campo elettrico e magnetico nello spazio (scelto prima un oppor-
tuno sistema di riferimento) e nel tempo. Si tratta di equazoni di�erenziali
vettoriali, poichè le grandezze di interesse sono tutti campi vettoriali. Legano

tra loro il campo magnetico
−−→
h(t), l'induzione magnetica

−→
b(t), lo spostamento

elettrico
−−→
d(t) ed il campo elettrico

−−→
e(t). Derivano dalle leggi �siche fondamen-

tali del magnetismo e dell'elettrostatica come la legge di Ampère-Maxwell e
la legge di Faraday. Nella forma di�erenziale, valida localmente (si intende
in un punto dello spazio), diventano: ∇×

−−→
e(t) = −∂

−−→
b(t)
∂t

∇×
−−→
h(t) =

−−→
j(t) + ∂

−−→
d(t)
∂t

(A.3)

Da queste due si derivano altre due equazioni mediante l'identità
∇ · ∇ ×−→a = 0:

∇ ·
−−→
d(t) = ρC(t) (A.4)

∇ ·
−→
b(t) = 0 (A.5)

La prima equazione esprime la solenoidalità del campo magnetico, mentre
la seconda è l'equazione della legge di Gauss. ρC(t) è la densità di cariche
libere e si tratta stavolta di una quantità scalare. Le equazioni diventano
decisamente complessse quando si modellizza un ambiente reale. Per uno
studio sempli�cato conviene mettersi in condizioni ideali: si suppone che nel
volume in cui si sviluppa il campo ci sia un mezzo omogeneo,lineare, isotropo,
illimitato e tempo-invariante. Nell'ordine si assume che il mezzo sia tutto

formato dallo stesso materiale, che la relazione tra i campi
−−→
d(t),

−−→
e(t) e

−→
b(t),

−−→
h(t) sia lineare e sempre valida in tutte le direzioni. Ne conseguono le seguenti

relazioni:
−−→
d(t) = ε ·

−−→
e(t) e

−→
b(t) = µ ·

−−→
h(t). Non si dovranno poi considerare gli

e�etti delle discontinutità del mezzo e di altre sorgenti di campo. Le costanti
inoltre non cambiano nel tempo, per cui si tratta di termini noti. L'antenna
(sorgente del campo) si può modellizzare come un volume in cui è presente

un campo di corrente
−→
j0 (t) pre�ssato, de�nito campo di corrente impressa.

Alla seconda equazione in A.3 va aggiunto questo termine noto.

A.3.2 Equazioni di Maxwell in Regime Armonico

Nell'ipotesi di avere grandezze armoniche, nella forma x(t) = A sin(ωt + φ),
queste si possono rappresentare con un numero complesso, ovvero un fasore,
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in quanto l'andamento temporale è già noto, ed è su�ciente speci�carne solo
ampiezza e fase. I campi sinudoidali si potranno rappresentare mediante un
vettore complesso a tre componenti. Ciascuna coordinata complessa esprime
modulo e fase. Si può passare al dominio del tempo moltiplicando il vettore
per lo scalare ejωt e prendendo la parte reale del risultato. Le equazioni dopo
opportuni passaggi e nelle ipotesi fatte diventano: ∇×

−→
E = −jωµ

−→
H

∇×
−→
H = σ

−→
E +

−→
J0 + jωε

−→
E

Per sempli�care ulteriormente l'analisi si impone che il mezzo sia senza perdi-

te. Ne consegue che il campo di corrente
−→
J è nullo, in quanto

−→
J = σ

−→
E = 0

(σ è la conducibilità del mezzo) e la costante dielettrica ε è un numero reale.
In condizioni reali, le costanti ε e µ dipendono dalla pulsazione ω del campo.
Supponendo di operare in un intervallo di pulsazioni su�cientemente piccolo
il loro valore rimane circa lo stesso.

A.3.3 Soluzione in regime sinusoidale

La soluzione si ottiene solo de�nendo una campo arbitrario
−→
A , noto come

vettore potenziale magnetico, con la propietà:

−→
H =

1

µ
∇×

−→
A (A.6)

Scegliendo opportunamente
−→
A , si ottiene l'equazione di Helmoltz∇2−→A−γ2 =

−µ
−→
J0, in cui compare come unico campo incognito. Risolta l'equazione il

campo elettrico si determina direttamente da
−→
A sostituendone il valore nella

prima equazione del sistema.

1

µ
∇×∇×

−→
A =

−→
J0 + jωε

−→
E

Si ricava:
−→
E =

1

µ

∇×∇
−→
A

jωε
−
−→
J0
jωε

(A.7)

Il campo magnetico si ricava dalla de�nizione di
−→
A .

Per iniziare si considera un sistema di coordinate sferiche di centro O
nel volume V dove è localizzato il campo di corrente impressa. Sia Q un
punto interno a V e P un punto nel mezzo qualsiasi. Sono così individuuti
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P

O

Q

Figura A.6: Sistema di coordinate sferiche e cartesiane tridimensionali per
lo studio del campo EM generato dall'antenna

i vettori−→r =
−→
OP = (r, θ, ϕ) con versore −→ur , il vettore

−→
d =

−→
OP −

−→
OQ ed

anche il vettore
−→
l =
−→
OQ.

Per una sorgente puntiforme modellizzata da una delta di Dirac si ottiene
che A(P ) (la soluzione è un campo scalare):

A(P ) =
e−γd

4πd
(A.8)

γ = α + jβ è la costante di propagazione nel mezzo e vale: γ2 = −ω2µε.
Dato che il mezzo è senza perdite la parte reale è nulla e β = ω

√
µε.

In questo caso risulta −→r =
−→
d e d = |

−→
d |.

Nel tempo risulta a(P, t) = Re[A(P ) · ejωt] = e−(jβd+ωt)

4πd
= cos(ωt−βd)

4πd

La soluzione trovata è un'onda sferica centrata in O ≡ V che si allontana dal
centro con velocità costante uguale a ω

β
= 1√

µε
.

Nel caso di sorgenti non puntiformi si integra sull'intero volume interessato

da
−→
J0 la soluzione A.8, considerando ogni punto una sorgente puntiforme
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pesata dal volume in�nitesimo dV e dalla corrente impressa in quel punto:−→
A (P ) = µ

4π

∫
V

−→
J0(Q) e

−γd

d
.

A.3.4 Campo Radiativo e Campo Vicino

Nella determinazione di
−→
A (P ) si può fare una approssimazione che permette

di sempli�care notevolmente i calcoli. L'approssimazione è valida solamente
ad una certa distanza dall'antenna, ed il campo elettromagnetico che si detr-
mina prende il nome di campo radiativo. Si consideri il sistema illustrato con

l'ausilio della �gura A.6. Sia r = |−→r | = |
−→
OP |,

−→
l = |

−→
OQ| e lMAX il massimo

valore del modulo di
−→
l .

Ci sono tre condizioni da veri�care a�nchè l'approssimazione sia valida:

1. r � λ

2. r � lMAX

3. r � 2πl2MAX

λ

Si stabilisce nell'ordine che il punto si trovi a una distanza tale da rendere
trascurabile la lunghezza d'onda, la dimensione della sorgente ed i fenomeni
di di�razione.

In queste ipotesi, vale l'approssimazione
−→
A (P ) = µ

4π
e−γr

r

∫
V

−→
J0(Q)ejβ

−→
d ·−→ur .

L'integrale è noto come momento di dipolo equivalente
−→
M(θ, ϕ) della sorgen-

te, e dipende solo dalla direzione di radiazione. Sostituendo quanto ricavato a
A.6 e A.7 si ricavano delle relazioni di validità generale per il campo lontano:
campo elettrico e magnetico sono perpendicolari alla direzione di propaga-
zione e tra loro, si propagano come onde sferiche con costante di fase β e non
hanno componenti nella direzione di propagazione (onda TEM). Il rapporto
tra modulo del campo elettrico e del campo magnetico è uguale alla impe-
denza caratteristica del mezzo (ηC =

√
µ
ε
). Il modulo del campo dipende

solamente dalla distanza r e la potenza complessa trasportata dall'onda è
solamente attiva. Se le tre condizioni sopra non sono valide allora bisogna

calcolare i campi con le formule esatte, senza ricorrere a
−→
M(θ, ϕ). In gene-

rale si può dire che i campi ottenuti sono diversi (in particolare presentano
componenti radiali) e la potenza complessa trasportata dall'onda ha parte
immaginaria non nulla.
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A.3.5 Antenne a Dipolo

Le antenne a dipolo sono costituite essenzialmente da due �li conduttori
separati e alimentati da una generatore a radio frequenza.

Dipolo elementare

Si consideri un sistema di riferimento cartesiano in tre dimensioni e sia de-
�nito una corrente impressa I(z) lungo il segmento in�nitesimo (−dz,+dz)
di lunghezza dl. Questo modello prende il nome di dipolo elementare ed è
la base per determinare le propietà delle antenne a dipolo. Le espressioni
approssimate per il campo lontano sono:

−→
H (r, θ, ϕ) = j

Idl

2λ

e−jβr

r
sinϕ−→uθ (A.9)

−→
E (r, θ, ϕ) = j

ηCIdl

2λ

e−jβr

r
sinϕ−→uϕ (A.10)

Si noti come le direzioni di massima emissione siano nel piano perpendicolare
al dipolo (con ϕ = π

2
), mentre si annullano lungo l'asse z. Il dipolo elementare

è quindi un'antenna direttiva perché irradia potenza principalmente intorno
al piano perpedicolare e centrato sul dipolo. La potenza attiva irradiata da
una sfera di raggio r0 (in zona di campo lontano)centrata nel dipolo risulta
uguale a:

P =
π

3
ηC |I|2(

dl

λ
)2 (A.11)

Si de�nisce resistenza di radiazione il rapporto tra la potenza A.11 e il
quadrato del valore e�cace della corrente di alimentazione. Si vede come il
dipolo elementare tenda ad essere poco e�ciente, in quanto richiede elevate
correnti per la trasmissione, che causano perdite ohmiche sensibili. Le for-
mule esatte permettono di scoprire che il dipolo elementare irradia anche una
potenza reattiva negativa, inversamente proporzionale a r30.

Dipolo a mezz'onda

Il dipolo a mezz'onda, analogamente a quanto fatto per il dipolo elementare,
è pensabile come due segmenti di lunghezza �nita λ

4
centrati nell'asse z. La

corrente impressa si considera pari a I(z) = I cos(z 2π
λ

), massima al centro e
nulla alle estremità, con z ∈ [−λ

4
, λ
4
]. L'andamento dei campi per il dipolo

elementare vale qualitativamente anche per questa antenna. Va comunque
precisato che l'intensità dei campi irradiati è maggiore ed inoltre la resistenza
di radiazione è e pari a circa 73Ω.
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Antenna a quarto d'onda

L'antenna a quarto d'onda è formata da un conduttore �liforme alimentato
da un generatore a RF. L'antenna è posta sopra un piano conduttore ideale
ed inde�nito collegato alla massa del generatore. L'e�etto del piano è quello
di ri�ettere il campo elettromagnetico incidente prodotto dall'antenna. La
ri�essione si può pensare come fosse causata da un'antenna immagine sim-
metrica rispetto al piano e posta al di sotto di esso. La corrente impressa
dall'antenna immagine ha la medesima ampiezza e fase della corrente im-
pressa. Il sistema descritto risulta formalmente equivalente ad un dipolo a
mezz'onda. Il campo però sarà de�nito solo per il semiasse positivo (solo per
0 ≤ ϕ < π

2
). La potenza irradiata risulta quindi dimezzata e di conseguenza

lo è anche la resistenza di radiazione. Si sottolinea che questo modello è
valido solo se il piano è un conduttore ideale e se l'antenna è perpendicolare
al piano di massa.

A.3.6 Parametri delle antenne

• Impedenza
L'antenna dal punto di vista circuitale è assimilabile ad un bipolo ca-
ratterizzato dalla propria impedenza. La parte reale è costituita dalla
resistenza di radiazione e dalla resistenza del conduttore, che non si
può a�atto trascurare a causa dell'e�etto pelle molto rilevante per cor-
renti a radiofrequenza. La parte immaginaria è anch'essa presente in
generale.

• VSWR - Voltage Standing Wave Ratio
Un'antenna viene alimentata tipicamente da un generatore a RF per
mezzo di una linea di trasmissione (ad esempio un cavo coassiale) con
una certa impedenza caratteristica, che si considera tipicamente pari
a 50Ω. Il parametro non è altro che il rapporto di onda stazionaria
(in italiano è indicato ROS, cioè Rapporto di Onda Stazionaria) misu-
rato nella linea di alimentazione, considerando l'antenna come carico.
Sperimentalmente si rileva che l'antenna cambia impedenza al variare
della frequenza, per cui cambia il coe�ciente di ri�essione al carico e di
conseguenza anche il VSWR. Queste informazioni sono di notevole uti-
lità pratica, perchè utilizzando l'antenna in certi intervalli di frequenza
la linea sarà fortemente disadattata. La ri�essione in linea infatti de-
termina la distorsione del segnale trasmesso e una diminuzione o della
potenza attiva trasmessa dal generatore al carico. Si può individua-
re la banda passante dell'antenna conoscendo il variare del VSWR in
frequenza.
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• Guadagno di Direttività
Il guadagno di direttività d è il rapporto tra la potenza attiva irradiata
da un'antenna e la potenza che un'antenna isotropa (a volte si fa il
confronto con un dipolo a mezz'onda) dovrebbe irradiare per produrre
nella direzione di massima emissione la stessa intensità di campo elet-
trico. Le antenne presentano sempre delle regioni dello spazio (lobi)
in cui il campo elettrico è più intenso che nelle altre direzioni. Non
si tratta assolutamente di un fenomeno che incrementa la potenza tra-
smessa, ma solamente una concentrazione della potenza irradiata in
certe regioni dello spazio. La direttività è calcolabile analiticamente
con l'integrale A.12 :

Gd =
1

4π

∫ 4π

0

i(θ, ϕ)dΩ (A.12)

La funzione i(θ, ϕ) è l'intensità di radiazione normalizzata. E' data

dal rapporto |
−−−−−−→
E(r0,θ,ϕ)|
|
−−−→
E(M)|

. Dipende solamente della direzione considerata

e viene integrata al variare dell'angolo solido dΩ = sin(ϕ)dϕdθ su tutta
la super�cie sferica centrata nell'origine e di raggio rO. Permette di
determinare la distribuzione spaziale della potenza irradiata in funzione
della sola direzione. Il punto M è il punto di massimo del modulo del
campo elettrico, sempre sulla sfera di raggio rO centrata nell'antenna.

• Guadagno di Potenza
E' il prodotto del guadagno di direttività de�nito prima con il rendi-
mento dell'antenna η = Pirr

Pirr+Pd
. Si indica con Pirr la potenza attiva

irradiata e con Pd la conseguente potenza dissipata nell'antenna.

g = d · η (A.13)

Antenne a Microstricia

Le antenne a microstriscia sono formate da un radiatore piano separato da
un piano conduttore di massa da una lastra piana di materiale dielettrico.
L'antenna viene tipicamente alimentata con un cavo coassiale. Queste an-
tenne sono realizzabili con le stesse tecniche impiegate per la fabbricazione
dei circuiti stampati. Si ha così un costo minore rispetto alle antenne rea-
lizzate mediante lavorazioni meccaniche. E' inoltre possibile integrare sullo
stampato i circuiti di adattamento di impedenza, senza dover ricorrere a com-
ponenti esterni, ed inoltre si possono realizzare facilmente antenne di forma
complessa (migliorando la direttività ed il guadagno).
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A.3.7 Formula di Friis

La formula di Friis permette di calcolare, dati i parametri di sistema di tra-
smissione radio, la potenza massima disponibile in ricezione in condizioni
ideali. La formula è valida nelle condizioni che si sono assunte per lo studio
delle antenne. Non è assolutamente applicabile in condizioni reali. Tutta-
via ci si può aspettare che possa fornire almeno una stima grossolana della
potenza ricevuta e che la portata e�ettiva sia correlata a quella teorica.

PRX = PTXGTXGRX(
λ

4πD
)2 (A.14)

PTX è la potenza attiva trasmessa, GTX e GRX sono rispettivamente i
guadagni di potenza dell'antenna trasmittente e ricevente e D è la distanza
tra ricevitore e trasmettitore. λ è la lunghezza d'onda . E più interessante
ricavare la distanza D in funzione di tutti gli altri parametri che in fase di
progetto sono noti, per stimare la massima distanza del collegamento radio.
Si ottiene così:

D =

√
PTXGTXGRX

PRX
· λ

4π
(A.15)

E se si esprimono in dB le potenze ed in dBi i guadagni di potenza:

D = 10
PTX,dB+GTX,dBi+GRX,dBi−PRX,dB

20
λ

4π
(A.16)

La potenza in ricezione ora ha un valore pre�ssato, che può essere scelto ad
esempio come il minimo ampli�cabile al ricevitore, o come quel valore che
garantisce un certo rapporto segnale/rumore.

A.4 Linee di trasmissione

Una linea di trasmissione omogenea è un sistema costituito da due conduttori
separati da un mezzo dielettrico con le medesime caratteristiche geometriche
e �siche lungo ogni sezione. Esempi di linea omogenea sono i doppini per
telecomunicazioni, il cavo coassiale e anche una pista di un circuito stampato
sopra il piano di massa. Si tratta di sistemi a costanti distribuite: le caratte-
ristiche elettriche dei conduttori come induttanza, capacità e resistività sono
uniformemente distribuite lungo le direzioni dove si sviluppano. Si suppone
inoltre che il sistema sia lineare e tempo-invariante. Il circuito è equivalente
ad una rete elettrica ordinaria (a parametri concentrati) se si esamina un
tratto in�nitesimo. L'analisi di questo circuito permette di conoscere l'an-
damento di tensione e corrente lungo la linea. Il modello da cui partire per
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l'analisi (�gura A.4) adotta un sistema di riferimento monodimensionale, in
cui l'origine è posizionata sul carico. La linea si sviluppa lungo la semiretta
negativa, per cui se la linea è lunga L il generatore si torverà alla coordinata
-L. In regime armonico (si suppone che corrente e tensione siano grandezze
sinusoidali nella linea) si ricavano le seguenti equazioni di�erenziali:

d2V (x)
dx

= γ2V (x)
d2I(x)
dx

= γ2I(x)
(A.17)

Sono due equazioni d'onda, apparentemente indipendenti,per tensione e cor-
rente in linea. La linea è caratterizzata, ad una certa frequenza, da quattro
costanti reali:

• r: è la resistività per unità di lunghezza misurata in Ωm−1

• l: rappresenta l'induttanza per unità di lunghezza, Hm−1

• g: è la conduttanza per unità di lunghezza, dovuta alle perdite nel
dielettrico Ω−1m−1

• c: è la capacità per unità di lunghezza Fm−1

La costante γ = α + jβ =
√

(r + jωl)(g + jωc) che compare nelle A.17
è un numero complesso che prende il nome di costante di propagazione. Si
dimostra che la soluzione delle A.17 è, tenuto conto che non vanno considerare
indipendenti:  Vx = V+e

−jγx + V−e
jγx

Ix = V+
e−jγx

ZC
− V− e

jγx

ZC

(A.18)

ZC si ricava dal rapporto
√

r+jωl
g+jωc

ed è chiamata impedenza caratteristica

della linea. In condizioni spesso veri�cate risulta che jωc� g e jωl� r, per
cui si può ritenere con ottima approssimazione ZC reale se si trascurano r e g.
L'approssimazione comporta inoltre che γ sia puramente immaginaria e pari
a −jω

√
lc. Così facendo si sono trascurati gli elementi dissipativi della linea,

che danno origine a perdite di potenza del segnale che si propaga in linea.
Se però si suppone di studiare una linea in cui −α · x tenda a zero allora si
può comunque trascurare le perdite in quanto se x→ 0, e−αx ' 1−αx tende
ad uno. V+ e V− sono delle costanti complesse determinabili speci�cando il
carico (ZL) ed il generatoreZS e VS. I termini esponenziali rappresentano
onde che si propagano nella linea: il primo addendo si propaga in direzione
del carico, ed è quindi un'onda incidente, mentre l'altro addendo è un'onda



110 APPENDICE A. RICHIAMI TEORICI UTILI AL PROGETTO

1

1'

2'

2

Figura A.7: Sistema di riferimento monodimensionale e circuito per lo studio
di una linea omogenea

ri�essa, che si propaga in verso contrario. In ogni sezione della linea senza
perdite si ricava l'impedenza con la formula:

z(−l) =
zL + j tan(βl)

1 + jzL tan(βl)
(A.19)

Il simbolo zx è noto come impedenza normalizzata e si ricava dividendo l'im-
pedenza Z(x) per ZC . zL indica l'impedenza normalizzata del carico: ZL

ZC
.

Considerando la linea come un generico quadripolo interessa determinare la
funzione di trasferimento H(jω) tra una tensione in ingresso V11′ e la tensione
in uscita sul carico VL. Si ottiene la relazione:

H(jω) =
VL
V11′

=
ZL

ZL cos(βl) + jZC sin(βl)
(A.20)

A.4.1 Considerazioni sull'Adattamento di Impedenza

Per garantire che la funzione di trasferimento soddis� le condizioni di non-
distorsione (ampiezza costante e costante di fase lineare) si vede che il carico
deve essere uguale all'impedenza caratteristica della linea. Se è così H(jω) =
e−jγl, un esponenziale complesso di modulo unitario e fase lineare in ω. In
questo caso secondo la A.19 in ogni punto della linea risulta pari a ZC , e
quindi il generatore in x = −L è come fosse chiuso su un'impedenza ZC .
Se ZL 6= ZC la linea introduce distorsione di ampiezza e di fase ed inoltre
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si presenta l'onda ri�essa. Si de�nisce coe�ciente di ri�essione ρ(x) in ogni
punto della linea il rapporto V−

V+
ej2βx. Per x = 0 è noto come co�ciente di

ri�essione nel carico ρL e vale ρL = V−
V+
. Un'altro modo di calcolarlo si ottiene

dalla relazione:

ρL =
ZL − ZC
ZL + ZC

(A.21)

Quando ZL 6= ZC il rapporto è diverso da zero e perciò è presente il termine
noto V− nelle A.18. Nella linea in cui si sovrappongano onda ri�essa ed onda
incidente si crea una onda stazionaria di tensione e corrente. Si hanno quindi
periodicamente massimi e minimi di ampiezza di tensione e di corrente lungo
la linea. Il rapporto di onda stazionaria S = 1+|ρL|

1−|ρL|
quanti�ca il fenomeno,

essendo esprimibile come il rapporto tra il massimo di tensione ed il minimo
di tensione nella linea. Il carico nelle applicazioni pratiche può essere diverso
dall'impedenza caratteristica. Per questo tra carico e linea bisogna inserire
un quadripolo di adattamento, in modo che l'impedenza di ingresso del qua-
dripolo chiuso su ZL sia pari a ZC .
Uno dei quadripoli di adattamento più semplici è costituito da una rete a L
di soli componenti reattivi, che non introducono perdite di potenza quando
sono utilizzati. La rete a L è formata da due reattanze X1 e X2: la prima
è collegata al morsetto di uscita e di ingresso (si indica impropriamente co-
me reattanza serie), mentre la seconda è collegata in parallelo alla porta di
ingresso o di uscita del quadripolo (si indica come la reattanza shunt). Si
hanno quindi due possibili reti a seconda del collegamento in parallelo come
illustrato in A.8 e A.9.

Figura A.8: Rete di Adattamento di Impedenza ad L Shunt-Serie

1

1' 2'

2

All'ingresso della linea il generatore ha in generale una impedenza ZS
diversa da ZC , per cui sorgono anche in questo caso problemi di adattamento
di impedenza. Stavolta il problema è quello di massimizzare il trasferimento
di potenza attiva alla linea. Si ricorre ancora a quadripoli di adattamento
che presentino un'impedenza d'ingresso pari al complesso coniugato di quella
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Figura A.9: Rete di Adattamento di Impedenza ad L Serie-Shunt

1

1' 2'

2

interna del generatore ZS quando in uscita sono chiusi su ZC . Si suppone
che la linea sia chiusa su un carico uguale all'impedenza caratteristica. Per
determinare i valori delle reattanze si calcola l'impedenza di ingresso alla
porta 11' della rete di adattamento, chiusa sul carico alla porta 22', e si
impone che sia uguale all'impedenza desiderata. Risolvendo l'equazione così
ottenuta si ricavano i valori cercati. Nel fare i calcoli di seguito si suppone
che ZC sia reale. Conviene dapprima calcolare l'impedenza che si presenta
all'ingresso della rete di adattamento chiusa su di un generico carico ZL =
RL +XL.

Impedenza di ingresso ZIN1 della rete a L reattiva con X1 shunt e

X2 serie

Si ha il parallelo di jX1 con la serie di jX2 e ZL:

ZIN1 =
(jX1)(RL + j(XL +X2))

RL + j(XL +X2 + jX1)
=
jX1RL − (X1XL +X1X2)

RL + j(XL +X2 +X1)
=

X1RLXL +X1RLX2 +X2
1RL −X1RLXL −X1RLX2

R2
L +X2

L +X2
2 +X2

1 + 2XLX2 + 2XLX1 + 2X2X1

+

+
j(X1R

2
L +X1X

2
L +X1X2XL +X2

1XL +X1X2XL +X1X
2
2 +X2

1X2)

R2
L +X2

L +X2
2 +X2

1 + 2XLX2 + 2XLX1 + 2X2X1

=

=
X2

1RL + j(X1R
2
L +X1X

2
L + 2X1X2XL +X2

1XL +X1X
2
2 +X2

1X2)

R2
L +X2

L +X2
2 +X2

1 + 2XLX2 + 2XLX1 + 2X2X1
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Impedenza di ingresso ZIN2 della rete a L reattiva con X1 serie, X2

shunt

Si ha jX1 in seire con il parallelo tra jX2 e ZL:

ZIN2 = jX1 +
(RL + jXL)(jX2)

RL + j(XL +X2)
= jX1 +

jX2RL −XLX2

RL + j(XL +X2)
=

= jX1 +
(jX2RL −XLX2)(RL − j(XL +X2))

R2
L +X2

L +X2
2 + 2X2XL

=

= jX1 +
(jX2RL −XLX2)(RL − j(XL +X2))

R2
L +X2

L +X2
2 + 2X2XL

=

= jX1 +
jX2R

2
L −XLX2RL +X2RLXL +X2

2RL + j(X2
LX2 +XLX

2
2 )

R2
L +X2

L +X2
2 + 2X2XL

=

= jX1 +
X2

2RL + j(X2
LX2 +XLX

2
2 +X2R

2
L)

R2
L +X2

L +X2
2 + 2X2XL

Adattamento del carico all'impedenza caratteristica della linea

Nel primo caso si impone ZIN1 = ZC ottenendo due equazioni. Una è per la
parte reale che deve essere uguale a ZC e l'altra è per la parte immaginaria
che deve annullarsi:

X2
1RL

R2
L +X2

L +X2
2 +X2

1 + 2XLX2 + 2XLX1 + 2X2X1

= ZC (A.22)

X1R
2
L +X1X

2
L + 2X1X2XL +X2

1XL +X1X
2
2 +X2

1X2

R2
L +X2

L +X2
2 +X2

1 + 2XLX2 + 2XLX1 + 2X2X1

= 0 (A.23)

Sviluppando la A.23 si ottiene
X1R

2
L +X1X

2
L + 2X1X2XL +X2

1XL +X1X
2
2 +X2

1X2 = 0.
Dividendo per X1 6= 0 si ha:
R2
L +X2

L + 2X2XL +X1XL +X2
2 +X1X2 = 0

Dalla A.22 si ricava
X2

1RL = ZC(R2
L +X2

L +X2
2 +X2

1 + 2XLX2 + 2XLX1 + 2X2X1)
Sostituendo quanto ricavato prima per la A.23 a secondo membro della A.22
si sempli�ca l'equazione:
X2

1RL = ZC(X2
1 +XLX2 +XLX1 +X2X1)

Dividendo nuovamente per X1 e risolvendo rispetto a X1 si trova:

X1 = ZC
X2 +XL

RL − ZC
(A.24)
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Ora si può sostituire la A.24 nella A.23 e risolverla rispetto ad X2:
R2
L +X2

L + 2X2XL + ZC
X2+XL
RL−ZC

XL +X2
2 + ZC

X2+XL
RL−ZC

X2 = 0

R3
L − ZCR2

L +X2
LRL −X2

LZC + 2X2XLRL − 2X2XLZC + ZCX2XL +
+ ZCX

2
L +X2

2RL −X2
2ZC +X2

2ZC +XLX2ZC = 0
Eliminando gli addendi di segno opposto si ottiene un'equazione di secondo
grado:
X2
LRL + 2XLRLX2 +R3

L − ZCR2
L = 0 La soluzione risulta:

X2 = −XL ±
√
ZCRL −R2

L (A.25)

Nel secondo caso basta risolvere solo l'equazione ricavata dalla parte reale.
Si ottiene l'equazione:
X2

2 (RL − ZC)− 2ZCXLX2 − ZC(R2
L +X2

L) = 0
Con soluzione:

X2 =
ZCXL ±

√
ZCR3

L + ZCRLX2
L − Z2

CR
2
L

RL − ZC
(A.26)

Il valore di X1 si determina semplicemente calcolando l'opposto della
parte immaginaria del parallelo tra ZL e X2.
Si noti come la prima rete è utilizzabile solo se ZCRL −R2

L ≥ 0 e quindi per
0 < RL ≤ ZC dato che RL > 0.
La seconda rete è utilizzabile se sono veri�cate le condizioni 0 < RL <
ZC−
√
Z2
C−4X

2
L

2
o RL >

ZC+
√
Z2
C−4X

2
L

2
quando Z2

C − 4X2
L ≥ 0.

Se invece Z2
C −4X2

L < 0 allora è utilizzabile per qualsiasi valore di RL poichè
il radicale a numeratore sarà sempre positivo. Nel caso in cui il carico abbia
XL = 0 si ottiene che RL > ZC .

Adattamento di potenza tra generatore e linea in adattamento

Non è necessario fare dei calcoli speci�ci per questo caso. E' su�ciente consi-
derare ZL (prima era il carico su cui era terminata la linea) come l'impedenza
interna del generatore , in un certo senso scambiando le porte del quadripolo,
e le relazioni trovate sopra permettono di calcolare i valori delle reattanze
che rendono l'impedenza del generatore equivalente a valle dell'adattatore
uguale a quella della linea. Ne consegue che la linea risulta pilotata da un
generatore (equivalente) adattato a ZC .

Adattamento in una banda di frequenze

I calcoli svolti si basano sul presupposto che le impedenze dei vari componen-
ti siano valori costanti in frequenza. In realtà nei circuiti reali X1 ed X2 si
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realizzano con induttori e condensatori, la cui reattanza varia con la frequen-
za. In generale anche l'impedenza del generatore e del carico sono funzioni
della frequenza. Ne consegue che l'adattamento può essere ottimale sola-
mente ad una ben precisa frequenza. I segnali che trasportano informazione
però occupano sempre un intervallo di frequenze. Per meglio caratterizzare
l'adattamento di potenza è utile de�nire il rapporto :

4Re[ZS]Re[ZL]

(Re[ZS + ZL])2 + (Im[ZS + ZL])2

E' il quoziente tra la potenza attiva trasferita al carico ZL da un generatore
di impedenza ZS con la massima potenza attiva trasferibile dal generatore
in adattamento. Nel caso di adattamento del carico all'impedenza caratte-
ristica conviene determinare l'andamento del Rapporto di Onda Stazionaria
al variare della freqeunza. Basta allora calcolare l'impedenza d'ingresso del
quadripolo di adattamento al variare della frequenza e utilizzarla per calco-
lare il ROS. Il risultato ottenuto permettte di individuare un intervallo di
frequenza dove si può garantire uno scostamento arbitrario dalle condizioni
di adattamento ideale. Si determina in questo modo la banda passante delle
reti di adattamento progettate. Nel caso la banda del segnale sia su�ciente-
mente piccola rispetto alla frequenza di funzionamento, può essere possibile
trascurare la larghezza di banda del segnale. Ciò va esaminato caso per caso.
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