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Prefazione

Il sogno dell'uomo di poter comunicare a distanza, senza la necessità di collegamenti fisici con l'interlocutore che limitassero la sua mobilità, diventò realtà da quando Guglielmo Marconi, nel 1897, dimostrò la possibilità di usare a tale scopo l'irradiazione di onde elettromagnetiche nello spazio. Da allora, e in particolare nell'ultimo decennio, notevoli progressi ci sono stati nel campo delle trasmissioni radio, grazie ai miglioramenti nella tecnologia dei circuiti digitali e di quelli a radio frequenza, e alle tecniche sempre più spinte di miniaturizzazione nei circuiti integrati a larghissima scala d'integrazione (VLSI). Conseguenza di ciò è stata una progressiva riduzione dell'ingombro delle apparecchiature radio portatili, rese anche più leggere, economiche e capaci di una più lunga autonomia.

Negli anni 90 il telefono cellulare ha avuto un’incredibile diffusione di massa, facilitata dalle suddette migliorie. Un contribuito a tale diffusione è stato dato anche dall’introduzione delle tecniche di modulazione digitale; queste ultime hanno portato vantaggi in termini di nuovi servizi disponibili, di comunicazioni più sicure da possibili intercettazioni, e di capacità di servire un numero maggiore di utenti nello spettro a radiofrequenza disponibile, sempre più affollato.  

Il mondo delle telecomunicazioni mobili si prepara ora ad una nuova svolta, con l’avvento dei cosiddetti sistemi di terza generazione. Il telefono cellulare, oramai diventato un indispensabile bene di consumo per tutti, non sarà più un semplice mezzo che consente, ovunque ci si trovi, di poter comunicare a voce o con brevi messaggi di testo. Gli utenti disporranno di terminali multimediali interattivi, capaci di collegarsi ad una rete globale che può trasportare voce, immagini e dati, permettendo l’accesso a una quantità enorme d’informazioni e servizi. Tali terminali avranno quindi capacità di calcolo, di visualizzare e di acquisire immagini, avvicinandosi sempre più a dei computer portatili. Per realizzare ciò, sarà indispensabile l’utilizzo di un’elettronica altamente integrata e a basso consumo di energia, per prolungare la durata delle batterie. Non meno importante sarà mantenere ad un costo contenuto i terminali, elemento essenziale per la loro diffusione di massa e per l’accanita concorrenza che si prospetta. 

Per soddisfare queste esigenze è fondamentale considerare il contributo dato dai dispositivi a radiofrequenza, i quali influenzano notevolmente le dimensioni, il consumo ed il costo del terminale portatile. Perciò nella realizzazione del front-end, cioè della parte che si occupa della ricezione e della trasmissione del segnale radio a partire da quello in banda base, si è assistito ad una graduale sostituzione dei circuiti a componenti discreti con quelli integrati. Si è così arrivati ad integrare il front-end in un numero esiguo di chip, più alcuni dispositivi e componenti elettronici esterni.  Infatti, la principale difficoltà sta nell’integrare gli elementi di filtraggio, che sono indispensabili per la selettività del ricetrasmettitore, ma che sono anche i dispositivi più ingombranti.

Per la produzione dei chip di ricetrasmissione, l’orientamento è stato finora su processi tecnologici ampiamente sviluppati, come quello basato sul silicio, che risulta anche piuttosto economico. Il processo su silicio è però superato da altri nelle prestazioni ad alta frequenza, come quelli su GaAs o SiGe, impiegati a volte solo per integrare amplificatore di potenza o LNA; la continua ricerca ha tuttavia portato ad ottenere buone prestazioni anche per il silicio. Comunque, anche se i processi bipolari sono quelli maggiormente utilizzati per le più alte frequenze di lavoro e per la minore rumorosità, i processi CMOS, o al limite BiCMOS, risultano molto attraenti per il futuro, perché offrono la possibilità d’integrare assieme la parte di ricetrasmissione e quella di controllo; perciò, in tale prospettiva appaiono molto utili i continui progressi nella tecnologia CMOS che permettono di scalare le dimensioni dei transistori, utilizzabili così a frequenze sempre più alte.

 In questa tesi si metteranno in evidenza i vari problemi che i progettisti del sistema di ricetrasmissione devono affrontare, posti oggi di fronte alla necessità di un ripensamento sull’architettura tradizionale del front-end, e all’esigenza di adottare particolari tecniche e dispositivi. Solo in questo modo si potranno ridurre sensibilmente le dimensioni, arrivando all’integrazione di tutta l’elettronica del front-end in un unico chip che dovrà avere anche un consumo ridotto ed un costo contenuto. Ovviamente, si dovrà fare in modo che queste caratteristiche non vadano a scapito delle prestazioni del sistema realizzato. Inoltre, la capacità di sfruttare a fondo le caratteristiche particolari dei segnali trattati dal ricetrasmettitore, potrà risultare determinante nel trovare la soluzione che soddisfa a tutti i requisiti necessari.  

Nel primo capitolo s’introdurranno i sistemi cellulari, con i vari metodi impiegati per consentire l’accesso contemporaneo ad una molteplicità di utenti. Si vedranno anche le tecniche adottate per ridurre alcuni problemi tipici di questi sistemi, come quello delle interferenze e quello della gestione degli handoff.

Nel secondo capitolo si passeranno in rassegna le principali tecniche di modulazione. Partendo da quelle analogiche, si arriverà alle attuali modulazioni digitali, mettendo in risalto i vari vantaggi che esse offrono.

Il terzo capitolo presenterà alcuni standard di sistemi cellulari e cordless adottati nel mondo. Si descriveranno le caratteristiche principali di tali sistemi, evidenziando soprattutto quelle dell’interfaccia radio, necessarie ad un appropriato progetto del front-end.

Il quarto capitolo sarà dedicato alla struttura dei ricetrasmettitori, presentando alcune architetture che possono portare ad una sensibile riduzione delle dimensioni. Si entrerà poi nel dettaglio dei vari dispositivi che costituiscono il front-end, illustrando alcuni parametri che li caratterizzano, essenziali per chi progetta il sistema. Saranno confrontate anche delle alternative che si hanno nella scelta di alcune tecniche e dispositivi. Si esaminerà, infine, il modo di verificare le prestazioni ottenute mettendo assieme i vari dispositivi, caratterizzando così il ricetrasmettitore nel suo complesso.

Nel quinto capitolo si passerà all’analisi di alcuni chip commerciali di recente produzione, progettati per realizzare il front-end del terminale mobile. L’appendice inserita in fondo alla tesi raccoglie alcune pagine tratte dai data-sheets degli integrati trattati. Si potranno così osservare alcune soluzioni adottate ai fini di ridurre dimensioni, consumi e costi, conservando comunque buone prestazioni in termini di ricezione e trasmissione.

Nel sesto capitolo si mostrerà il progetto di un front-end per terminali mobili GSM di tipo dual-band, che farà uso di chip descritti nel capitolo precedente più alcuni dispositivi RF di tipo commerciale,  studiati appositamente per questo tipo di applicazioni.   

Il settimo capitolo, infine, presenterà le caratteristiche essenziali di alcuni sistemi cellulari di recente introduzione, e di quelli che si diffonderanno nel prossimo futuro. In base a tutto ciò che si è visto nei capitoli precedenti e alle esigenze dei nuovi sistemi di comunicazione, saranno poi tratte le conclusioni finali riguardo alle soluzioni disponibili per l’integrazione del front-end in un unico chip.

Capitolo Primo

Introduzione

1 Introduzione

1.1 Sistemi di comunicazione wireless

Parlando di sistemi wireless, ci si riferisce letteralmente alla possibilità che hanno i moderni mezzi di comunicazione d'essere privi del cavo che permette di connettere due terminali tra loro. I sistemi di trasmissione radio possono essere poi classificati come simplex quando permettono la comunicazione in un solo verso, half-duplex quando la consentono alternativamente nei due versi, oppure full-duplex se la trasmissione può avvenire contemporaneamente nei due sensi.

Un esempio di sistema simplex è quello dei cosiddetti pagers, in cui ciascun utente è in grado di ricevere sul proprio terminale un messaggio che può essere di tipo numerico, alfanumerico o vocale; infatti, tale messaggio è inviato via radio dalle varie stazioni trasmittenti ed è ricevuto solo dai terminali che si riconoscono come destinatari. Tali sistemi sono tipicamente utilizzati per avvertire un utente di chiamare un determinato numero telefonico, ma si può pensare di impiegarli per inviare notizie di vario tipo, magari personalizzate a richiesta dell'utente. Questo tipo di terminale mobile è  caratterizzato dalla semplicità ed economicità, proprio perché non necessita del circuito di trasmissione. Tuttavia, le stazioni trasmittenti devono essere progettate adeguatamente al fine di raggiungere gli utenti ovunque essi siano, all'interno di un edificio, alla guida di un'auto o durante un tragitto aereo; perciò si richiedono grosse potenze di trasmissione (vari chilowatt) e basse velocità di trasferimento dei dati.

Sistemi half-duplex sono i classici walkie-talkie, in cui l'utente è costretto a commutare tra la trasmissione vocale e la ricezione premendo un apposito pulsante sul terminale. Per consentire un alto grado d'interazione durante la comunicazione, occorre però che la trasmissione e la ricezione avvengano simultaneamente, e ciò è possibile nei sistemi full-duplex come ad esempio quelli cordless e quelli cellulari. Per telefono cordless s'intende un terminale che è connesso ad una linea della rete telefonica fissa, cui corrisponde un determinato numero, attraverso un collegamento radio con una stazione base ricetrasmittente. I telefoni cordless consentono solo una limitata mobilità, in quanto non è possibile mantenere la connessione quando si esce dalla portata della stazione base, la quale attualmente non supera le poche centinaia di metri.
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I sistemi cellulari costituiscono la soluzione più efficace alle moderne esigenze di comunicazione associate alla mobilità. La divisione del territorio in celle di modeste dimensioni consente, infatti, sia una fitta copertura delle aree geografiche, sia una capacità di servire un gran numero di utenti. Ogni terminale mobile che si trova in una determinata cella, comunica con la corrispondente stazione base (Base Station - BS). Le varie stazioni base di una certa area sono poi tutte connesse ad un centro di smistamento (Mobile Switching Center - MSC), che a sua volta provvede al collegamento con la rete telefonica fissa (Public Switched Telephone Network - PSTN).

I canali radio usati per le trasmissioni vocali dalla stazione base al terminale mobile sono detti Forward Voice Channels (FVC), mentre quelli dal terminale mobile alla stazione base Reverse Voice Channels (RVC). Normalmente ci sono anche dei canali di controllo, che nei due versi di trasmissione sono detti Forward Control Channels (FCC) e Reverse Control Channels (RCC). Quando si accende il terminale mobile, esso controlla qual è il segnale di maggior livello tra quelli dei vari FCC delle stazioni base vicine, e continua a controllare tale segnale fino a che non scende sotto un certo livello, mettendosi quindi di nuovo alla ricerca di un segnale con livello maggiore. Nel momento in cui una chiamata telefonica è diretta verso il terminale, viene inviato sul FCC il suo numero telefonico e, riconoscendosi selezionato, il terminale mobile risponde sul RCC d'essere disponibile. A questo punto la stazione base può informare il terminale di spostarsi su una coppia di canali vocali disponibili (FVC + RVC) e ordinare al telefono di squillare, comunicando eventualmente il numero del chiamante. Invece, nel caso in cui è il terminale mobile a compiere una chiamata, esso invia sul RCC la propria richiesta con il suo numero e quello del chiamato; quando poi l'altro terminale sarà trovato disponibile, la stazione base invierà sul FCC la coppia di canali vocali su cui il terminale si deve sintonizzare per iniziare la comunicazione.

1.2 Divisione del territorio in celle
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Il concetto che sta alla base dei sistemi cellulari, è la sostituzione di un'unica stazione base di potenza elevata con una moltitudine di stazioni base, ognuna delle quali gestisce una limitata porzione di territorio, cioè una cella, ovviamente limitando la potenza da esse irradiata. A ciascuna stazione base viene assegnata solo una parte dei canali disponibili per il sistema, in modo che ogni cella ad essa confinante abbia un gruppo di canali assegnati completamente differente. Per minimizzare le possibili interferenze tra utenti, deve esserci una separazione fisica tra le celle che usano le stesse frequenze, e questo si ottiene organizzando gruppi di celle in una maglia, detta cluster, che utilizzi tutti i canali radio disponibili. La costruzione tipica di una di queste maglie prevede sette celle, come nella figura 1.2, ma altre strutture usate sono quelle a 4 o a 12 celle; in figura ogni stazione base usa un differente gruppo di canali contrassegnato da una lettera distinta dalle altre.

 Ripetendo all’infinito il cluster, si può coprire una qualsiasi area urbana e tutta una nazione. Per convenienza immaginiamo che le celle siano di forma esagonale, anche se, in realtà non lo sono, ma possiedono una forma irregolare, determinata da fattori diversi,  quali la propagazione delle onde radio sul terreno, gli ostacoli e le difficoltà di posizionare le stazioni base per motivazioni geografiche. 

Consideriamo un sistema cellulare che ha un numero totale S di coppie di canali disponibili. Se a ciascuna cella è assegnato un gruppo k di canali (k<S), e se gli S canali sono divisi tra le N celle di un cluster ripetuto M volte in un’area geografica, allora vale la relazione: 
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(1.1)
che dà la capacità C del sistema in una data area di copertura che, per essere massimizzata, richiede il valore più basso possibile per N
, cioè la dimensione del cluster. D’altra parte, un basso valore di N indica che celle con gli stessi canali sono più vicine tra loro, con maggiori problemi d’interferenza, perciò si deve trovare un compromesso.

L’assegnazione dei canali ad una cella può essere di tipo fisso o dinamico. Se ad una cella è assegnato in modo fisso un certo numero di canali, una comunicazione può avvenire solo se ci sono dei canali liberi, altrimenti la chiamata risulta bloccata. Una strategia per far fronte a situazioni di grande richiesta di canali potrebbe consistere nella  possibilità, da parte della generica cella, di prendere in prestito dei canali dalle celle vicine, se tutti i suoi canali sono occupati. Ovviamente, occorre che il MSC supervisioni queste procedure di prestito. In un’ottica di tipo dinamico, invece, i canali non sono allocati permanentemente alla cella, ma, ogni volta che c’è una richiesta di chiamata, la stazione base chiede un canale disponibile al MSC. Lo svantaggio di quest’ultima tecnica è che il MSC deve raccogliere in tempo reale tutti i dati sull’occupazione dei canali, l’intensità con la quale sono ricevuti e la distribuzione del traffico, incrementando notevolmente la complessità della gestione del sistema; il vantaggio è un migliore uso dei canali disponibili, con il risultato di diminuire le interferenze e la probabilità di chiamate bloccate.

All’aumentare del numero di utenti che usano il sistema wireless, può accadere che il numero di canali assegnati a delle celle in una certa zona diviene, comunque, insufficiente. Esistono sostanzialmente tre tecniche per aumentare la capacità del sistema cellulare: cell splitting, cell sectoring e zone microcell.
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Il cell splitting consiste nel rimpiazzare le celle congestionate dal traffico con celle di dimensioni inferiori (microcelle), in questo modo la capacità risulta aumentata in quanto sono richiesti più cluster per coprire una determinata area; naturalmente, la potenza di trasmissione delle stazioni base delle microcelle deve essere adeguatamente diminuita. Nella figura 1.3 è mostrato il caso in cui il raggio delle microcelle è la metà del raggio delle celle originarie, perciò la capacità viene quadruplicata perché occorre un numero di cluster quattro volte superiore per coprire la stessa area.
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Nella tecnica di sectoring si usano per la stazione base delle antenne direttive in modo da dividere la cella in settori, ognuno dei quali usa un gruppo distinto dei canali della cella d’origine. In questo modo l’interferenza derivante dalle celle vicine che usano gli stessi canali risulta ridotta, come si può vedere dalla figura 1.4, in cui ogni cella è stata divisa in tre settori da 120o; si può vedere che se si usa una dimensione del cluster N=4, delle 8 celle con gli stessi canali che circondano una generica cella, solo 3 possono interferire con quest’ultima. Riducendo tali interferenze è quindi possibile usare un cluster di dimensioni N inferiori, aumentando così la capacità del sistema.
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Con l’approccio zone microcell si supera l’inconveniente principale del sectoring; infatti, la suddivisione dei canali di una cella in sottogruppi assegnati ai suoi settori, porta ad una diminuzione della qualità del servizio, in quanto aumenta la probabilità di trovare tutti i canali occupati. Invece, con quest’ultima tecnica si riduce l’interferenza sostituendo la stazione base, posta solitamente al centro della cella, con diversi ricetrasmettitori di potenza inferiore situati ai bordi della cella stessa e collegati ad un’unica BS. Ciascuno di questi ricetrasmettitori serve una zona all’interno della cella, e il terminale mobile, che si trova all’interno di essa, viene servito dal segnale più forte. In questo modo, un certo canale è attivato solo in una particolare zona della cella, l’irradiazione risulta perciò localizzata e direzionale, quindi l’interferenza è ridotta, permettendo di usare una dimensione N minore del cluster.

1.3 Gestione dell’Handoff

Quando un terminale mobile si sposta in una cella differente mentre è in corso una conversazione, occorre trasferire la chiamata sui nuovi canali appartenenti alla nuova stazione base. Questa procedura viene detta handoff e costituisce uno dei più importanti compiti che un sistema cellulare deve saper gestire. L’operazione di handoff richiede di identificare la nuova BS e di assegnare i nuovi canali vocali e di controllo, ed è normalmente eseguita dal MSC. Gli handoff devono essere eseguiti il meno frequentemente possibile (per non sovraccaricare il sistema), ed essere impercettibili all’utente.

Per questi motivi va scelto un opportuno livello del segnale in corrispondenza del quale iniziare l’handoff; una volta che si è determinato il minimo livello per un’accettabile qualità della voce ricevuta (normalmente tra –90 dBm e –100 dBm), si sceglie un livello leggermente superiore come soglia di handoff. Questo margine, tra livello di soglia e livello minimo, non può essere né troppo grande né troppo piccolo. Se fosse troppo grande, ci sarebbero molti handoff non necessari, con conseguente sovraccarico del MSC; se troppo piccolo, ci potrebbe essere poco tempo per completare l’handoff prima che la chiamata venga persa a causa del segnale troppo debole. Nel decidere se iniziare l’handoff, è anche importante assicurarsi che la diminuzione del livello del segnale non sia dovuta a delle attenuazioni momentanee, ma che avvenga per allontanamento del terminale mobile dalla stazione base; perciò la BS deve controllare l’andamento del livello del segnale per un certo tempo, prima di decidere per un handoff.

Nei sistemi cellulari analogici di prima generazione, le misure sul livello del segnale erano fatte dalla stazione base e gli handoff gestiti dal MSC. Ciascuna BS controllava il livello di tutti i suoi Reverse Voice Channels, affiancata da un ricevitore aggiuntivo (Locator Receiver) che misurava il segnale ricevuto da tutte le celle confinanti; sulla base di questi dati, il MSC poteva così decidere quando e come effettuare gli handoff. Nei sistemi digitali di seconda generazione, invece, gli handoff sono normalmente assistiti dal terminale mobile (Mobile Assisted Handoff – MAHO). Infatti, ogni terminale esamina i vari livelli di segnale provenienti dalle BS delle celle confinanti e invia questi dati alla propria BS; un handoff può allora iniziare quando la potenza del segnale ricevuto da una delle BS vicine comincia a superare quella della propria BS di una certa quantità e per un certo intervallo di tempo. Questa tecnica permette di realizzare gli handoff più velocemente ed in modo più efficace, proprio perché le misure sono attuate dai terminali mobili; risulta perciò particolarmente adatta in zone con celle di piccole dimensioni, in cui gli handoff sono più frequenti.

Un handoff può non avvenire a causa della mancanza di canali liberi nella nuova cella in cui l’utente si è spostato, con conseguente interruzione della chiamata in corso. Dal punto di vista dell’utente, è meno fastidiosa una chiamata bloccata all’origine per insufficienza di canali, piuttosto che una chiamata terminata bruscamente nel mezzo di una conversazione. Pertanto, per migliorare la qualità del servizio percepita dagli utenti, nell’allocare i canali si sono adottati vari metodi per dare priorità alle richieste di handoff su quelle d’inizio di chiamata. Un metodo è quello dell’uso dei canali di guardia, che consiste nel riservare una parte dei canali di una cella esclusivamente per gli handoff; lo svantaggio sta nella riduzione della capacità di traffico sopportata dal sistema, poiché sono disponibili meno canali per ogni cella, ma si può rimediare adottando un assegnamento dinamico dei canali. Un altro metodo consiste nel mettere in coda le richieste di handoff, sfruttando l’intervallo tra l’istante in cui il segnale cade sotto la soglia di handoff e quello in cui la chiamata è terminata perché il segnale è troppo debole.

Un problema che si presenta solitamente nelle aree urbane, dove le celle sono di piccole dimensioni per ottenere una capacità adeguata, è quello di poter gestire utenti che si muovono a velocità elevate. Infatti, mentre chi si sposta a piedi può anche non aver per niente bisogno di un handoff durante una chiamata, i veicoli possono attraversare diverse celle nel giro di poco tempo, rendendo il MSC sovraccarico per le frequenti richieste di handoff. Una soluzione adottata è quella di usare delle macrocelle che comprendono più celle di dimensioni inferiori. La copertura dell’area di una macrocella è assicurata da un’antenna posta più in alto e che trasmette ad una potenza maggiore. La macrocella è usata solo dagli utenti veloci, mentre gli altri continuano ad usare le celle all’interno di essa. La velocità d’ogni utente può essere stimata dalla stazione base o dal MSC osservando quanto rapidamente cambia il livello del segnale ricevuto. 

1.4 Problema dell’interferenza

Diverse possono essere le cause d’interferenza che degradano le prestazioni di un sistema cellulare; sorgenti d’interferenza possono essere sia i terminali mobili nella stessa cella o in quelle vicine, sia altri tipi di sistemi che irradiano energia nella banda del sistema cellulare preso in considerazione. L’interferenza sui canali vocali può portare a fenomeni di cross-talk, in cui l’utente sente voci di sottofondo dovute ad altre comunicazioni. Sui canali di controllo l’interferenza può causare chiamate interrotte o bloccate, perché ci sono errori nelle segnalazioni tra terminale mobile e stazione base. Nelle aree urbane l’interferenza è presente maggiormente, a causa del più alto rumore a radio frequenza di sottofondo e del numero più grande di stazioni base e di terminali mobili. Le interferenze generate all’interno dello stesso sistema cellulare sono di due tipi: l’interferenza co-canale e l’interferenza da canali adiacenti.

La ripetizione dei cluster implica che in una certa area di copertura ci sono parecchie celle che usano lo stesso gruppo di canali. L’interferenza causata dai segnali provenienti da queste celle è detta interferenza co-canale. Diversamente dal rumore termico i cui effetti possono essere superati incrementando il rapporto segnale-rumore (Signal to Noise Ratio - SNR), l’interferenza co-canale non può essere combattuta aumentando la potenza del trasmettitore. Infatti, se aumentassimo la potenza di trasmissione di una stazione base, aumenteremmo l’interferenza alle altre celle co-canale vicine. Perciò, per ridurre l’interferenza co-canale, le celle che usano lo stesso gruppo di canali devono essere fisicamente separate tra loro da una distanza sufficiente. 

Se la grandezza di ogni cella è circa la stessa, l’interferenza co-canale risulta indipendente dalla potenza di trasmissione, e diviene funzione solo del raggio della cella (R) e della distanza dal centro della cella co-canale più vicina (D). Incrementando il rapporto D/R, la separazione tra le celle che usano gli stessi canali aumenta, perciò l’interferenza viene ridotta. Per una geometria esagonale si può provare che vale la seguente uguaglianza:
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Un piccolo valore di Q permette una capacità maggiore poiché la dimensione del cluster N è piccola, mentre un valore di Q grande diminuisce l’interferenza.

Una grandezza interessante è il rapporto tra segnale utile ricevuto e interferenza (Signal to Interference Ratio – SIR), che può essere espresso come:
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dove S è la potenza del segnale utile e Ii la potenza dell’i-esimo segnale interferente proveniente da una delle k celle co-canale. La potenza media ricevuta Pr ad una distanza d dall’antenna trasmittente può essere approssimata da:
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in cui P0 è la potenza ricevuta ad una distanza d0 di riferimento nella zona di campo lontano dell’antenna, mentre n è il coefficiente di perdita per propagazione, che tipicamente assume valori compresi tra 2 e 4 nelle aree urbane. Se ora assumiamo la distanza del terminale mobile dalla propria stazione base pari al raggio della cella R, e consideriamo come interferenti solo le stazioni base più vicine, poste a una distanza pari a quella tra i centri delle celle co-canale D, allora l’equazione (1.3) si semplifica in:
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che mette in relazione il rapporto S/I con la dimensione N del cluster. Perciò, come si è detto, una dimensione maggiore del cluster serve a ridurre l’interferenza.

L’interferenza che invece proviene da segnali che sono adiacenti nel campo della frequenza al segnale desiderato, è dovuta alle imperfezioni nel filtraggio del ricevitore, che permette il passaggio delle frequenze vicine al canale desiderato. Il problema può diventare particolarmente serio se un utente, che usa un canale adiacente, sta trasmettendo molto vicino ad un altro terminale che invece sta cercando di ricevere il segnale dalla stazione base. In questo caso il segnale interferente, avendo una potenza molto maggiore, può sovrastare completamente quello utile. Problema analogo si ha per la stazione base, quando un terminale vicino ad essa trasmette in un canale adiacente a quello usato da un altro terminale posto più lontano. L’interferenza da canali adiacenti può essere minimizzata sia tramite un adeguato filtraggio, sia con un opportuno assegnamento dei canali. Infatti, anziché assegnare ad una cella un gruppo di canali tutti adiacenti tra loro, i canali possono essere distribuiti in modo che la separazione tra essi in ogni cella sia massima. In questo modo l’interferenza è notevolmente ridotta, anche se alcuni schemi di allocazione dei canali prevedono di evitare l’uso di canali adiacenti pure nelle celle confinanti.

Un altro metodo usato per ridurre l’interferenza è quello del controllo della potenza trasmessa dai terminali mobili. Il livello di potenza trasmesso dai vari terminali mobili è costantemente controllato dalla stazione base, in modo che ogni unità mobile trasmetta la minima potenza necessaria a mantenere una buona qualità nella comunicazione con stazione base stessa. Il controllo della potenza non solo riduce le interferenze nel sistema cellulare, ma contribuisce anche a prolungare la durata della batteria dell’unità mobile.

1.5  Tecniche di multiplazione

Per consentire l’accesso a un numero più grande possibile d’utenti in uno spettro di estensione limitata, sono state sviluppate varie tecniche. Infatti, quanto più si riesce a condividere la banda a radio frequenza disponibile per il sistema, tanto più si può ottenere una capacità elevata, che, con riferimento alla (1.1), è direttamente proporzionale al numero S di canali.

Innanzitutto, per avere un sistema full-duplex, che permette cioè di ascoltare e parlare contemporaneamente, bisogna disporre di due canali per ogni utente: sono il Forward Voice Channel e il Reverse Voice Channel dei quali si è già parlato. Quindi, per ottenere nel sistema questa funzione di duplexing, si adottano due tecniche. Una tecnica è chiamata Frequency Division Duplexing (FDD), con la quale si fa uso di due distinte bande di frequenza per ogni utente. L’altra è detta Time Division Duplexing (TDD), e fa uso di slot temporali (Time-Slots) distinti per ottenere i due canali citati prima. Infatti, se si alternano due brevi intervalli di tempo, uno per la trasmissione e l’altro per la ricezione, allora la comunicazione sembra avvenire contemporaneamente nei due versi, a patto di usare una separazione temporale non troppo grande tra i due intervalli.

Il vantaggio del TDD è che permette la comunicazione in un’unica banda di frequenza, perciò semplifica la realizzazione del terminale mobile, in quanto non è necessario l’uso di un dispositivo detto duplexer che si vedrà in seguito; in breve si può dire che il duplexer permette di connettere ad un’unica antenna il trasmettitore e il ricevitore, evitando le interferenze tra i due.  Con il TDD basta invece attivare alternativamente il trasmettitore e il ricevitore.

Mediante la tecnica FDD si ha una comunicazione realmente full-duplex, ma, oltre all’uso del duplexer, è necessaria un’opportuna separazione tra i canali di trasmissione e di ricezione relativi ad uno stesso utente, al fine di poter usare dispositivi a radio frequenza non troppo costosi.

Esistono varie tecniche per ottenere i canali da assegnare ai diversi utenti; si tratta infatti di consentire l’accesso a un numero più grande possibile di utenti all’interno della gamma di frequenze disponibili per il sistema.

1.5.1 Frequency Division Multiple Access (FDMA)

Con questa tecnica i canali vengono ottenuti suddividendo lo spettro disponibile in piccole porzioni, in modo che ognuno consista in una distinta banda di frequenza. In questo modo, almeno all’interno della cella, non ci sono utenti che usano la stessa banda. Naturalmente, se il duplexing è di tipo FDD, all’utente è attribuita una coppia di canali come due distinte bande di frequenza; in un sistema che usa il TDD, invece, un’unica banda contiene i due canali di trasmissione e di ricezione, ottenuti con la tecnica a divisione di tempo già vista. 

1.5.2 Time Division Multiple Access (TDMA)
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Nei sistemi TDMA si usa un’unica banda di frequenza per più utenti, impiegando dei brevi intervalli di tempo (Time-Slots) in ognuno dei quali solo un utente può trasmettere o ricevere. Come si vede in fig. 1.7, i time slot sono normalmente raggruppati in trame (Frames), ciascuna delle quali contiene N time slot, cosicché un canale può essere pensato come un time slot che si ripete nella stessa posizione di ogni trama. Ciascuna trama è normalmente formata da un preambolo, che contiene segnali di sincronizzazione, dagli N time slot, che costituiscono l’informazione vera e propria, ed infine da alcuni bit di coda. Se si usa il TDD, metà dei time slot nella trama sono adoperati per la trasmissione, l’altra metà per la ricezione. Invece, con duplexing di tipo FDD sono usate due distinte bande di frequenza, in ognuna delle quali si adotta la tecnica a divisione di tempo; in genere, però, i time slot riservati alla trasmissione ed alla ricezione per uno stesso utente non sono fatti coincidere temporalmente, in modo che non si debba usare un duplexer.

1.5.3 Frequency Hopped Multiple Access (FHMA)

Questo sistema consiste nel variare la frequenza portante di trasmissione o di ricezione in maniera pseudo-casuale all’interno di una larga banda. Infatti, i dati da inviare vengono divisi in spezzoni di dimensione costante (bursts) che sono trasmessi su frequenze portanti differenti. Il ricevitore, che conosce la sequenza delle frequenze trasmesse relative ad un certo utente, può sincronizzare la propria frequenza istantanea di ricezione per poter ottenere correttamente i dati trasmessi. La velocità con cui cambia la frequenza portante può essere minore o maggiore di quella d’invio dei bit, si parla allora rispettivamente di slow-FHMA oppure fast-FHMA. E’ da precisare che istantaneamente il segnale occupa solo una banda stretta, ma complessivamente risulta un segnale a banda larga, la quale è usata da tutti gli utenti.

Il vantaggio di usare una banda larga sta nella notevole riduzione dell’interferenza che si ha quando il segnale giunge al ricevitore propagandosi secondo percorsi differenti. Un sistema FHMA provvede anche ad un certo livello di sicurezza, poiché un ricevitore che intende intercettare una chiamata deve conoscere l’esatta sequenza pseudo-casuale.

1.5.4 Code Division Multiple Access (CDMA)

Anche in questo caso tutti gli utenti usano una stessa banda larga, con i vantaggi che essa offre. Nei sistemi CDMA, infatti, il segnale a banda stretta di ogni singolo utente viene trasformato in uno a banda larga moltiplicandolo per una sequenza pseudo-casuale (pseudo-noise code).  Questa è una sequenza binaria che sembra casuale, ma in realtà può essere riprodotta usando opportuni algoritmi. Ad ogni utente è associata una sua sequenza che risulta essere approssimativamente ortogonale a tutte le altre. In questo modo il ricevitore, tramite un’operazione di moltiplicazione con una versione generata localmente della sequenza, può riottenere il segnale originario, mentre la moltiplicazione con la sequenza di un altro utente produce solo una piccola quantità di rumore. Quindi il ricevitore è in grado di separare sulla base del loro codice i segnali dei vari utenti, anche se occupano la stessa banda e sono sovrapposti nel tempo.

La sequenza pseudo-casuale è tale in quanto ha molte caratteristiche delle sequenze binarie casuali, come un uguale numero di 0 e di 1, poca correlazione tra due sequenze diverse qualsiasi, come pure tra due versioni ritardate della stessa sequenza. Se si indica con p(t) tale sequenza, il segnale CDMA ricevuto può essere espresso come:
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Ciascun impulso di p(t), detto chip, è solitamente rettangolare con un’ampiezza che vale +1 o –1 e una durata TC. Il segnale m(t) rappresenta i dati trasmessi come sequenza di impulsi rettangolari, di ampiezza (1 e durata TS. La frequenza fc è quella della portante, cosicché il risultato è un segnale con modulazione BPSK, come si vedrà meglio nel seguito. ES rappresenta l’energia di un impulso di m(t). Si fa in modo che TC << TS, ma le transizioni dei dati e dei chip coincidono, perciò il rapporto tra TS e TC è un numero intero. Se W è la larghezza di banda del segnale s(t) e B quella di 
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, allora la moltiplicazione per la sequenza p(t) porta ad avere W>>B. Il ricevitore non fa altro che moltiplicare s(t) di nuovo per p(t), perciò, essendo p(t)=(1 e p2(t)=1, si ricava:
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Uno dei vantaggi di usare una banda larga, come si è già detto, è la riduzione dell’interferenza derivante da propagazioni secondo percorsi differenti dello stesso segnale. Infatti, dato che il segnale ha la sua energia distribuita su una larga banda, solo una piccola parte dello spettro subirà un fenomeno d’interferenza distruttiva. Vista nel dominio del tempo, questa proprietà deriva dal fatto che le versioni ritardate di una stessa sequenza pseudo-casuale hanno poca correlazione tra loro, e appaiono così come sequenze di altri utenti che sono ignorate dal ricevitore. Altro vantaggio, proveniente dall’uso di un’unica banda, è l’eliminazione della pianificazione per la distribuzione delle frequenze nelle celle. Di conseguenza, cambiano anche le caratteristiche dell’handoff; nei sistemi CDMA si parla infatti di soft-handoff, poiché non si ha un cambiamento nella frequenza del canale, ma nel passaggio da una cella all’altra si varia solo la stazione base che gestisce la comunicazione. Valutando contemporaneamente il segnale ricevuto da un utente nelle varie celle confinanti, l’MSC può decidere in ogni istante quale versione dello stesso segnale è migliore.

Un sistema cellulare basato sul CDMA ha una capacità limitata solo dal numero di sequenze pseudo-casuali ortogonali che è stato stabilito per il sistema stesso. Aumentando il numero di utenti nel sistema, infatti, si alza solamente il rumore di sottofondo (noise floor) secondo una legge lineare, a causa della moltiplicazione con un numero maggiore di sequenze approssimativamente ortogonali. Perciò le prestazioni del sistema degradano gradualmente per tutti gli utenti man mano che il loro numero aumenta, e migliorano invece quando diminuisce. Ciò comporta una più efficiente utilizzazione della banda disponibile, poiché si può operare in modalità di trasmissione discontinua (Discontinuous Transmission Mode – DTX), spegnendo il trasmettitore nei periodi di silenzio che ci sono nella comunicazione vocale. Così facendo, la capacità media del sistema CDMA può essere incrementata in modo inversamente proporzionale al fattore di utilizzo
 del canale.

Nei sistemi CDMA, il livello di potenza dei vari trasmettitori determina il rumore di sottofondo. Se il segnale di un utente arriva alla stazione base con un livello molto maggiore degli altri, può catturare il demodulatore del ricevitore. Infatti, i segnali con un livello più alto di potenza aumentano il rumore di sottofondo per quelli più deboli, che quindi non riescono ad essere ricevuti. Per combattere questo problema occorre un accurato controllo della potenza; tale controllo è implementato inviando degli opportuni comandi ai terminali mobili, in modo che ciascuno di essi sia ricevuto con lo stesso livello di segnale dalla stazione base.

1.5.5 Space Division Multiple Access (SDMA)

Con questa tecnica viene controllata l’energia irradiata nello spazio dall’antenna della stazione base, dirigendola verso il terminale di un determinato utente. Idealmente servirebbero delle antenne estremamente direttive e capaci di seguire la posizione dell’utente a una velocità molto alta. In questo modo, tutti gli utenti nel sistema potrebbero comunicare usando allo stesso istante un’unica frequenza. Quello che si può fare in pratica, invece, è usare delle antenne mediamente direttive e aumentare così la capacità come nella tecnica di cell sectoring che si è già vista. 

1.5.6 Packet Radio

Con il sistema Packet Radio, molti utenti cercano di accedere alla stessa banda di frequenza in modo non coordinato. La trasmissione avviene infatti a pacchetti di dati (packets), inviati quando occorre nella banda dedicata al sistema, per cui possono nascere delle collisioni tra pacchetti di utenti diversi. Queste collisioni dovute a trasmissioni multiple sono rilevate dalla stazione base, e degli opportuni segnali di notifica di trasmissione avvenuta con successo o meno (ACK o NACK) sono inviati agli utenti interessati.  Un segnale ACK indica un pacchetto ricevuto con successo da un determinato utente, mentre un NACK significa che l’ultimo pacchetto inviato non è stato ricevuto correttamente dalla stazione base. Quindi un utente trasmette ogni volta che ha dei dati da inviare, aspetta il segnale di riconoscimento e, se è avvenuta una collisione, aspetta un certo tempo, prima di ritrasmettere il pacchetto di dati.
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La tecnica Packet Radio è molto facile da implementare, ma ha lo svantaggio di essere spettralmente poco efficiente e di introdurre ritardi dovuti alle numerose collisioni che possono nascere. Le prestazioni di questo sistema possono essere valutate con il cosiddetto throughput, che è definito come il numero medio di messaggi trasmessi con successo nell’unità di tempo. Al fine di calcolare il throughput, è importante determinare il periodo di vulnerabilità, inteso come l’intervallo di tempo durante il quale i pacchetti sono soggetti a collisioni con quelli di altri utenti; dalla figura 1.8 si può vedere che il pacchetto A subisce una collisione se altri terminali trasmettono nell’intervallo tra t1 e t1+2(, perciò il periodo di vulnerabilità risulta 2(. Assumendo che in media vengano trasmessi ( pacchetti al secondo e che ( sia la durata di un pacchetto espressa in secondi, l’utilizzazione del canale può essere espressa da:
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che indica la frazione di tempo in cui si impiega il canale per la trasmissione, ed è chiaro che deve essere 0<R<1. Allora il throughput normalizzato T, che esprime la frazione di tempo in cui si trasmette con successo, è dato da:
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dove Pr(0) è la probabilità di avere zero collisioni durante il periodo di vulnerabilità. La probabilità che n pacchetti siano generati dai vari utenti in un intervallo (t, si considera che abbia una distribuzione di Poisson:
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Perciò se il periodo di vulnerabilità è (t =2(, allora ((t=2R e 
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che assume il valore massimo per R=0,5 e vale T=0,1839. Da notare che R esprime anche il ritardo medio nella trasmissione dovuto alle collisioni, espresso come frazione di (.

Il tipo di packet radio finora descritto si riferisce al protocollo di trasmissione detto ALOHA, in cui un utente può inviare i dati non appena è pronto a trasmetterli. Nella variante Slotted ALOHA, si migliora il throughput dividendo il tempo in intervalli di durata un po’ più grande di quella del pacchetto (. Tutti gli utenti hanno un clock sincronizzato e possono trasmettere un pacchetto solo all’inizio di un intervallo. In questo modo si evitano le collisioni parziali tra i pacchetti, perciò l’intervallo di vulnerabilità è pari a ( e il throughput risulta:
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In questo caso il massimo è per R=1 e vale T=0,3672. Lo Slotted ALHOA permette sempre un maggiore throughput, ma per raggiungere il suo massimo bisogna accettare un ritardo medio di trasmissione maggiore, pari alla durata di un pacchetto.

Una maggiore efficienza nella trasmissione può essere raggiunta nei protocolli di tipo Carrier Sense Multiple Access (CSMA). Questi sono basati sul fatto che ogni terminale controlla lo stato del canale prima di cominciare una trasmissione. Se il canale è trovato libero, allora il terminale è autorizzato a trasmettere il pacchetto. Importanti parametri da valutare in questo caso sono: il ritardo nel riconoscimento del canale libero e quello nella propagazione del pacchetto dal terminale alla BS. Infatti, se tali ritardi sono grandi, altri utenti potrebbero erroneamente trovare il canale libero, facendo avvenire delle collisioni che degraderebbero le prestazioni del sistema.

Riferimenti

· Theodore S. Rappaport, “Wireless Communications, Principles and Practice”, cap. 1(2

Capitolo Secondo

Tecniche Di Modulazione

2 Tecniche di modulazione

La modulazione è la trasformazione di un segnale in una forma adatta alla trasmissione via radio. Generalmente consiste nel traslare un segnale in banda base, quale può essere ad esempio la voce di un interlocutore, in un segnale passa banda centrato su una frequenza molto più alta. Il segnale passa banda risulta perciò modulato, mentre quello in banda base è il segnale modulante. La modulazione può essere fatta variando l’ampiezza, la fase o la frequenza di una portante ad alta frequenza, in accordo con l’andamento del segnale da trasmettere. La demodulazione è invece il processo inverso di estrarre il segnale in banda base da quello modulato, in modo che possa essere opportunamente utilizzato dal ricevitore.

2.1 Modulazioni analogiche

2.1.1 Amplitude Modulation (AM)

Con questo tipo di modulazione, l’ampiezza della portante è variata in accordo al valore istantaneo del segnale modulante. Se 
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 il segnale modulante, il segnale AM può essere espresso come:
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L’indice di modulazione di ampiezza è definito come il rapporto tra la massima ampiezza del segnale modulante e il valore di picco della portante. Se il segnale modulante è una sinusoide di frequenza fm, 
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, allora l’indice di modulazione risulta:
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L’indice di modulazione, spesso espresso in percentuale, non può essere superiore al 100(, se non si vuole che il messaggio venga distorto usando come demodulatore un rivelatore di inviluppo.

Lo spettro di un segnale AM si può scrivere come:
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(2.3)

in cui ((f) è la funzione impulso unitario ed M(f) è lo spettro del segnale modulante. Lo spettro consiste in un impulso alla frequenza della portante e due bande laterali che replicano lo spettro del messaggio modulante. Perciò la larghezza di banda di un segnale AM è pari a:
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dove fm è la massima frequenza contenuta nel segnale modulante.

La potenza di un segnale AM risulta:
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in cui 
[image: image24.wmf]·

 rappresenta il valore medio.

La demodulazione di un segnale AM può essere fatta in maniera coerente o incoerente.  La demodulazione coerente consiste nel moltiplicare il segnale AM ricevuto
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per cui con un filtro passa basso si può rimuovere il termine a frequenza 2fc. Il demodulatore incoerente fa invece uso di un semplice rivelatore d’inviluppo; però tale rivelatore si può usare quando la potenza del segnale AM è almeno di 10dB superiore rispetto alla potenza del rumore, mentre il demodulatore coerente è in grado di funzionare bene anche con rapporti segnale-rumore al di sotto di 0dB. 

2.1.2 Frequency Modulation (FM)

La modulazione di frequenza consiste nel variare linearmente la frequenza istantanea della portante in accordo al segnale modulante m(t):
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in cui kf esprime l’entità della deviazione di frequenza (misurata in Hz/volt). L’indice di modulazione di frequenza rappresenta invece la relazione tra la massima deviazione di frequenza (f nel segnale modulato e la banda W del segnale modulante:
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Se il segnale modulante è 
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 e lo spettro SFM(f) contiene la portante e un numero infinito di righe attorno ad essa, poste ad una distanza pari ad un multiplo intero della frequenza modulante fm e aventi un’ampiezza che può essere ricavata dalle funzioni di Bessel valutate in corrispondenza di (f:
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Se il segnale modulante non è monocromatico, lo spettro si complica notevolmente, non solo per la presenza delle righe proprie di ogni componente frequenziale, ma anche perché nascono numerose combinazioni di esse. Non è possibile ricavare analiticamente lo spettro di un segnale modulato in frequenza con un segnale a spettro continuo, però possiamo valutarne la banda occupata con la formula di Carson:
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in cui fm è la massima frequenza presente nel segnale modulante. Anche se teoricamente la banda di un segnale FM è infinita, in pratica nella banda B scritta sopra abbiamo il 98( della potenza del segnale. Per piccoli valori dell’indice di modulazione ((f<<1) abbiamo la FM a banda stretta (NBFM), la cui banda risulta B(2fm, perciò oltre alla portante a frequenza fc si hanno due righe laterali a fc(fm; per (f((1 abbiamo invece la FM a banda larga (WBFM) che ha banda B(2(ffm=2(f.

Per generare un segnale FM si può usare il metodo diretto, che fa uso di un VCO controllato dal segnale modulante, oppure il metodo indiretto che fa uso della seguente approssimazione valida per segnali NBFM:
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Quindi il segnale NBFM si può ottenere come somma di una portante e di un segnale di tipo AM con portante in quadratura rispetto alla prima. Un segnale WBFM si può poi ottenere da uno NBFM inviandolo a un moltiplicatore di frequenza per N, però con lo svantaggio di accrescere il rumore di fase; infatti, le variazioni aleatorie nella frequenza della portante vengono anch’esse moltiplicate per N. 

I demodulatori FM, detti anche discriminatori di frequenza, possono usare varie tecniche. Una di queste consiste nell’usare un derivatore seguito da rivelatore di inviluppo; infatti, dopo la derivazione si ottiene:
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Un altro modo è quello di sfruttare la parte laterale della curva di risposta di un filtro passa banda. Quando però è richiesta linearità in un ampio intervallo frequenziale, conviene fare uso di un convertitore frequenza-tensione che, generando un impulso di forma prefissata ad ogni ciclo del segnale d’ingresso, produce una tensione il cui valor medio è proporzionale alla frequenza istantanea. Un’altra tecnica molto nota è infine quella che fa uso di un PLL.

La modulazione di frequenza è la modulazione analogica più usata nei sistemi di comunicazione di tipo mobile, perché offre molti vantaggi rispetto alla modulazione di ampiezza. Innanzitutto la FM ha una migliore immunità al rumore: infatti, l’informazione è contenuta nelle variazioni di frequenza anziché di ampiezza, quindi è meno soggetta ai disturbi atmosferici che tendono a causare piuttosto delle fluttuazioni nell’ampiezza. Diversamente dalla AM, la FM permette di aumentare il rapporto segnale-rumore aumentando l’indice di modulazione e quindi la banda occupata, così è possibile trovare un compromesso tra SNR e banda. Inoltre il segnale FM ha un inviluppo costante e permette quindi l’uso di efficienti amplificatori di potenza in classe C. Invece nella AM è importante avere linearità tra il segnale modulante e l’ampiezza del segnale trasmesso, perciò devono essere usati degli amplificatori in classe A o AB che non sono molto efficienti. L’uso di amplificatori di potenza che siano particolarmente efficienti è molto importante quando si ha a che fare con terminali portatili, perché da ciò dipende strettamente la durata della batteria. Infine la modulazione di frequenza ha anche un interessante proprietà di cattura del segnale più forte: se al ricevitore giungono due segnali aventi la stessa frequenza, quello che ha un livello maggiore viene demodulato mentre l’altro viene reiettato. Ciò rende i sistemi FM molto resistenti all’interferenza co-canale.

 D’altra parte uno svantaggio dei sistemi FM è che richiedono un’occupazione di banda molto maggiore, proprio al fine di ottenere quei vantaggi nella riduzione degli effetti del rumore e nella proprietà di cattura. Inoltre il trasmettitore e il ricevitore per un sistema FM sono più complessi di quelli usati per la modulazione di ampiezza.

2.2 Digitalizzazione del segnale audio

I moderni sistemi di comunicazione di tipo mobile usano tecniche di modulazione di tipo digitale. Gli sviluppi tecnologici nel campo dei circuiti integrati a larghissima scala di integrazione (VLSI) e nell’elaborazione digitale dei segnali (DSP), hanno reso la modulazione digitale molto più conveniente economicamente. Inoltre essa offre molti altri vantaggi rispetto alla modulazione analogica. Ad esempio, la modulazione digitale presenta una migliore immunità al rumore, consente una più facile multiplazione di varie forme di informazione (voce, dati, immagini), assicura un più alto livello di sicurezza nelle comunicazioni con l’impiego di tecniche di crittografia.

Nei sistemi wireless di tipo digitale, il segnale modulante consiste in una successione temporale di simboli (impulsi), ciascuno dei quali può assumere un numero finito m di stati. Quindi ogni simbolo rappresenta n bit di informazione, con 
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. Nel caso si voglia trasmettere un segnale analogico come lo è quello vocale, occorre perciò compiere un campionamento e una successiva conversione analogico-digitale dei campioni così ottenuti. La frequenza di campionamento, in accordo con il criterio di Nyquist, deve essere almeno pari al doppio della frequenza massima contenuta nel segnale da campionare. A tale proposito si deve tener presente che, anche se il campo di udibilità va da 20Hz a 16kHz circa, in pratica si può ridurre notevolmente l’estensione dello spettro audio ai fini di una conversazione telefonica; infatti, quello che conta è che ogni utente possa riconoscere il proprio interlocutore e capire ciò che dice. La banda assegnata ai sistemi telefonici si estende pertanto tra 300Hz e 3400Hz. Inoltre la frequenza di campionamento è stata standardizzata a 8kHz con la conversione di ogni campione su 8 bit, perciò vengono trasmessi 64kbit/sec. L’invio nel canale di trasmissione di una successione di impulsi, ognuno dei quali rappresenta un bit del segnale campionato, è, di fatto, ciò che si chiama Pulse Code Modulation (PCM), tecnica impiegata nel sistema telefonico mondiale. Il canale impiegato permette in questo caso una velocità di trasmissione maggiore di 64kbit/sec, e ciò consente di far avvenire contemporaneamente più conversazioni, usando una multiplazione a divisione di tempo (Time Division Multiplexing – TDM).

Nel campo delle comunicazioni cellulari, diversamente da quello delle comunicazioni telefoniche via cavo in cui c’è un’ampia disponibilità di banda, è necessario ridurre il numero di bit al secondo inviati; inoltre è importante trasmettere quanta meno potenza possibile. Facendo uso di opportune tecniche di predizione, si può arrivare a trasmettere solo 10-15kbit/sec. Tali tecniche sfruttano la correlazione che esiste tra un campione e i precedenti, per cui, anziché trasmettere tale campione, si trasmette un valore più piccolo corrispondente alla differenza tra esso ed una sua stima. Ad esempio si può calcolare una stima di tipo lineare per il campione x(n):
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e ciò che viene trasmesso è:
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Se i coefficienti 
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, perciò lo si potrà trasmettere con un numero di bit inferiore. Ovviamente il ricevitore calcolerà 
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 con lo stesso algoritmo e potrà quindi ricostruire il campione originario 
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. Una tecnica di questo tipo prende il nome di Differential PCM (DPCM), proprio perché viene trasmessa la differenza 
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. Inoltre si possono avere dei coefficienti che variano in base alle caratteristiche del segnale e allora si parla di Adaptive Differential PCM (ADPCM).

2.3  Modulazioni digitali

Per misurare le prestazioni di un particolare tipo di modulazione digitale, vengono usati due parametri: l’efficienza energetica e l’efficienza di banda. L’efficienza energetica è in grado di misurare la capacità che ha un certo tipo di modulazione digitale di trasmettere correttamente le informazioni anche con bassi livelli di potenza. Infatti, ai fini di ridurre gli effetti del rumore, è necessario aumentare sufficientemente la potenza del segnale per ottenere un’accettabile probabilità di errore. L’efficienza energetica si esprime come il rapporto tra l’energia del segnale per un singolo bit Eb e la densità spettrale di potenza del rumore N0, in modo che si ottenga nel ricevitore una certa probabilità di errore:
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L’efficienza di banda descrive invece la capacità che ha un certo tipo di modulazione digitale di usare una banda modesta. In generale, se si aumenta il numero di bit al secondo inviati (bit-rate), occorre diminuire la larghezza dell’impulso associato a un simbolo da trasmettere, e ciò aumenta la banda occupata dal segnale. L’efficienza di banda è quindi definita come il rapporto tra un certo bit-rate (R) e la corrispondente banda occupata dal segnale modulato (B):
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essa ovviamente si misura in bit/sec per Hertz, ed influenza strettamente la capacità del sistema di comunicazione.

Esiste un limite superiore all’efficienza di banda ottenibile in un determinato canale di trasmissione. Il teorema di Shannon stabilisce infatti che:
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dove C è la capacità del canale (in bit/sec) ed S/N il rapporto segnale-rumore in esso presente.

Nel progetto di un sistema di comunicazione digitale si deve spesso adottare un compromesso tra efficienza di banda ed efficienza energetica. Ad esempio, se si trasmettono delle informazioni per il controllo degli errori, si aumenta la banda occupata a parità di velocità di trasmissione, ma si riduce la potenza di segnale richiesta per rimanere al di sotto di una certa probabilità di errore. Ci sono anche altri fattori che influenzano nella scelta di un particolare tipo di modulazione digitale, come la sensibilità a disturbi e interferenze nel canale o come la complessità e il costo del ricetrasmettitore.

Una scelta importante che va fatta per un sistema di comunicazione digitale è la forma degli impulsi del segnale modulante. E’ chiaro che tali impulsi non potranno essere di forma rettangolare, perché occuperebbero una banda infinita, ma la limitazione della banda implica che essi saranno estesi nel tempo. Il segnale ricevuto dopo la demodulazione si presenta in questa forma:
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in cui p(t) rappresenta la forma del generico impulso, e R=1/T è la velocità di trasmissione, cioè il numero di impulsi inviati in un secondo. Il ricevitore effettua il campionamento agli istanti iT in modo da ricostruire la successione ai, ma il campione m-esimo risulta:
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per cui l’ampiezza am dell’impulso m-esimo viene alterata dai termini della sommatoria, dovuti agli impulsi che lo precedono e lo seguono. Questo fenomeno viene chiamato interferenza intersimbolica (ISI).

Se B è la banda in cui si vuole contenere lo spettro della successione di impulsi, Nyquist ha dimostrato che è possibile trasmetterla ad una velocità R(2B, senza introdurre interferenza intersimbolica, purché la forma dell’impulso p(t) sia scelta opportunamente. Una forma di p(t) che non dà luogo ad ISI è la seguente:
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Anche se tale impulso annulla l’ISI occupando la minima larghezza di banda possibile (R/2), ci sono vari motivi per cui non è conveniente usarlo. Oltre ad essere la risposta di un sistema non causale (poiché è non nulla per t<0) ed è difficile da approssimare, p(t) si annulla solo ad esatti multipli di T=1/R con delle oscillazioni che si smorzano come t-1; perciò un piccolo errore nel campionare esattamente negli istanti di attraversamento dello zero, causerà un errore significativo dovuto all’ISI. Uno degli impulsi più usati nelle comunicazioni di tipo mobile è allora quello a coseno rialzato:
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Il rapporto tra ( e la banda minima di Nyquist R/2, viene chiamato roll-off:
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Se (=0 si ottiene l’impulso di prima, mentre all’aumentare di ( le oscillazioni laterali dell’impulso si smorzano sempre più rapidamente, ma la banda occupata aumenta. Al limite per (=1 si ottiene il massimo smorzamento con una banda pari a R, cioè il doppio di quella minima. Normalmente la forma dell’impulso viene realizzata tramite DSP e, poiché dovrebbe essere estesa da – ( a +( , è indispensabile adottare una sua approssimazione, generalmente [image: image218.jpg]rO



tra –6T a +6T.

Un altro tipo di impulso molto usato è quello gaussiano:
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in cui il parametro ( è legato alla banda B a –3dB del suo spettro:
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Tale impulso non si annulla in corrispondenza dei multipli del periodo di trasmissione T=1/R, quindi l’ISI non si annulla nemmeno teoricamente, ma ha un’importante proprietà; diversamente dall’impulso a coseno rialzato, se avvengono delle distorsioni non troppo elevate, lo spettro dell’impulso gaussiano non cambia drasticamente la propria estensione, e ciò consente di usare degli efficienti amplificatori di potenza non lineari. Per quanto riguarda il problema dell’ISI, si può constatare che i suoi effetti possono essere trascurati se il prodotto 
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E’ stato affermato che si può limitare sensibilmente l’interferenza intersimbolica facendo in modo che gli impulsi che giungono al campionatore del ricevitore abbiano una forma opportuna. Ma la forma degli impulsi ricevuti dipende ovviamente anche dalla risposta in frequenza del canale di trasmissione, nonché da quella del filtro di ricezione, il quale serve per limitare il rumore. Se C(f) ed R(f) sono rispettivamente le risposte del canale e del filtro di ricezione, l’impulso g(t) ricevuto dipenderà da quello trasmesso p(t) nel seguente modo:
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Poiché le caratteristiche del canale non sono perfettamente note, spesso prima del campionatore si inserisce un equalizzatore, cioè un filtro la cui risposta può essere facilmente modificata in modo da compensare le caratteristiche del canale e minimizzare l’ISI. Nel caso delle comunicazioni mobili, in cui la risposta del canale è anche variabile nel tempo, si usano degli equalizzatori adattivi, i quali correggono automaticamente la loro risposta servendosi del segnale ricevuto.

Per i sistemi di comunicazione analogici è importante valutare il rapporto segnale-rumore che si riesce ad ottenere all’uscita del ricevitore, perché ciò permette di poter stimare, secondo il tipo di messaggio, se il segnale è utilizzabile soddisfacentemente. Invece per i sistemi di tipo digitale tale rapporto è meno significativo: infatti, finché il rumore non altera il segnale tanto da determinare un’interpretazione errata del campione, il ricevitore presenta alla sua uscita esattamente il campione trasmesso. Per questo è stato detto prima che i sistemi digitali sono meno sensibili al rumore. Di conseguenza, per tali sistemi risulta più interessante andare a valutare la probabilità che il ricevitore commetta un errore nella valutazione di un campione, cioè il cosiddetto Bit Error Rate (BER). Esso dipende dal tipo di modulazione impiegata ed è influenzato, oltre che dall’inevitabile rumore termico (Additive White Gaussian Noise – AWGN), da fenomeni caratteristici per un sistema di comunicazione di tipo mobile, come l’effetto Doppler o il fading del segnale ricevuto, dovuto alla propagazione di esso secondo percorsi differenti.

2.3.1 Phase Shift Keying (PSK)

La tecnica di modulazione PSK fa parte delle modulazioni digitali di tipo lineare, nelle quali l’ampiezza del segnale trasmesso s(t) varia linearmente con il segnale modulante m(t). Anche se le modulazioni lineari hanno una buona efficienza spettrale, esse devono essere trasmesse usando degli amplificatori RF lineari, i quali sono poco efficienti in termini di potenza.

Un segnale PSK può essere scritto come:
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in cui la fase (i può assumere, in corrispondenza del simbolo i-esimo trasmesso, uno dei seguenti M valori differenti: 
[image: image62.wmf]q

p

j

+

-

=

M

k

i

/

)

1

(

2

, con k=1,2,...,M e ( costante. Si parla pertanto di MPSK. Nel caso in cui M=2, la fase della portante può assumere solo due valori differenti e si ha la Binary PSK (BPSK):
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Se 
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, mi=(1, è il segnale modulante costituito dalla successione d’impulsi, si ottiene:
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e quindi il segnale BPSK è equivalente ad un segnale DSB con portante soppressa. Perciò può essere generato con un modulatore bilanciato e il suo spettro coincide con quello di m(t) traslato attorno alla frequenza della portante fc.

Per quanto riguarda la demodulazione di un segnale BPSK, essa può avvenire solo in modo coerente (sincrono), cioè utilizzando un’oscillazione avente stessa frequenza e fase della portante; infatti, moltiplicando tale oscillazione con il segnale ricevuto, si ha:
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ed m(t) può essere estratto con un filtro passa basso. Per avere a disposizione l’oscillazione sincrona, può essere trasmesso assieme al segnale BPSK un tono pilota che viene recuperato nel ricevitore tramite un PLL, oppure può essere ricavato opportunamente, ma non in modo semplice, dallo stesso segnale BPSK.

Per evitare l’impiego di un demodulatore coerente nel ricevitore, in modo da renderlo più semplice ed economico, si può usare la Differential PSK (DPSK). Essa consiste nel trasmettere, anziché la sequenza originaria di bit (mk(, la sequenza (dk( ottenuta complementando la somma modulo-2 di mk e dk –1: ciò equivale a lasciare il bit dk inalterato dal precedente dk -1 se il bit originario mk vale uno, e di invertire dk rispetto a dk -1 se mk vale zero
. Questa codifica consente di demodulare il segnale moltiplicandolo per una sua replica ritardata di T; se infatti di=(1 e mi=(1:
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La DPSK ha quindi il vantaggio di un ricevitore meno complesso, ma ha un’efficienza energetica che è inferiore di circa 3dB rispetto alla BPSK. Ciò si spiega considerando che se viene alterato un bit dk dal rumore, quasi sicuramente il ricevitore commetterà un errore su due bit, mk e mk +1, perciò la probabilità di errore è circa doppia.

La Quadrature PSK (QPSK) ha un’efficienza di banda che è il doppio della BPSK, in quanto sono trasmessi due bit per ogni simbolo. Perciò la fase della portante può assumere uno di quattro valori ugualmente distanziati, e ciascuno di essi corrisponde ad una coppia di bit. Il singolo impulso modulato si può allora scrivere come:
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Si può dimostrare che la probabilità di errore della QPSK è la stessa della BPSK, quindi l’efficienza energetica è la stessa. 

Per quanto riguarda la trasmissione e la ricezione, si può sfruttare che la (2.31) è trasformabile in questa forma:
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Ponendo (=(/4, si ottiene che il segnale QPSK è la somma di due segnali BPSK con portanti in quadratura tra loro:
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in cui Ii=(1 e Qi=(1 rappresentano le sequenze di bit associate ai rispettivi segnali modulanti mI(t) e mQ(t), indicati come componenti in fase e in quadratura. Di conseguenza, per la demodulazione si possono usare due oscillazioni di frequenza fc e sfasate di 45°:
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Similmente alla BPSK, la QPSK può essere codificata in modo differenziale per consentire una demodulazione non coerente.

Nella QPSK la fase può avere una variazione di (180°, e ciò ha come conseguenza che l’inviluppo del segnale può anche attraversare lo zero. Per avere delle variazioni più contenute dell’inviluppo e permettere quindi l’uso di efficienti amplificatori non lineari, si può usare la cosiddetta Offset QPSK (OQPSK). Essa si differenzia dalla QPSK solo perché ha le componenti mI(t) e mQ(t) sfasate tra loro di mezzo periodo di trasmissione. Questo comporta che la fase del segnale trasmesso può variare al massimo di (90° in un certo istante, però le transizioni si hanno ogni T/2 anziché ogni T.

Un ultimo tipo di modulazione PSK è la (/4 DPSK. Essa ha delle transizioni massime della fase di (135°, quindi ha variazioni nell’ampiezza dell’inviluppo meno contenute rispetto alla OQPSK, ma possiede l’importante caratteristica di poter essere demodulata in modo non coerente. La fase della portante in corrispondenza della coppia di bit k-esima può assumere 8 valori differenti: 
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, che può assumere i valori ((/4 e (3(/4, in base alla coppia di bit da trasmettere. Il segnale (/4 DPSK si può scrivere come:
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con Ik=cos(k e Qk=sen(k , componenti in fase e in quadratura che assumono uno di 5 possibili valori, 0, (1,  
[image: image87.wmf]2

/

2

±

.

2.3.2 Frequency Shift Keying (FSK)

Molti sistemi di comunicazione mobile usano tecniche di modulazione non lineare come la FSK, nelle quali l’ampiezza della portante è mantenuta costante, indipendentemente dal segnale modulante. Tali tecniche presentano vari vantaggi, come la possibilità di usare efficienti amplificatori in classe C, dei demodulatori più semplici, una maggiore immunità a disturbi che provocano fluttuazioni nell’ampiezza del segnale. Lo svantaggio è che occupano una banda più larga rispetto alle modulazioni lineari.

Nella Binary FSK (BFSK), la frequenza di una portante di ampiezza costante può assumere due valori:
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Un modo per generare un segnale di questo tipo, potrebbe essere di commutare tra due oscillatori indipendenti, in accordo al bit da trasmettere. Però questo porterebbe ad avere una forma d’onda con delle discontinuità di fase, con problemi di allargamento dello spettro e di emissioni spurie. Perciò conviene modulare in frequenza un solo oscillatore con il segnale modulante m(t) di tipo binario:
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In questo modo, anche se m(t) è discontinua nelle transizioni tra un bit e il successivo, la fase della portante è continua perché è proporzionale all’integrale di m(t). Supponiamo per ora che l’impulso p(t) sia rettangolare. Se, ad esempio, s’impone che la fase della portante sia sempre la stessa ad ogni transizione, la continuità di essa si ottiene se l’intervallo di trasmissione T contiene un numero intero di semiperiodi dell’oscillazione trasmessa:



[image: image92.wmf]k

T

f

f

f

f

c

p

p

=

Þ

D

-

=

1

1

2


(2.38a)



[image: image93.wmf]h

T

f

f

f

f

c

p

p

=

Þ

D

+

=

2

2

2


(2.38b)

Se (f è la massima deviazione di frequenza rispetto a quella della portante fc, e B è la banda di m(t), allora la banda occupata dal segnale BFSK è data da:
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in accordo con la formula di Carson (2.10). Se si vuole ridurre tale banda, un primo passo da fare è quello di diminuire (f:



[image: image95.wmf]2

2

1

2

1

2

R

T

f

f

f

MIN

MIN

=

=

D

=

-


(2.40)

che si ricava dalle (2.38) con h=k+1. Ciò che si ottiene è la cosiddetta Minimum Shift Keying (MSK), che è un tipo particolare di FSK a fase continua in cui la differenza di frequenza 2(f è la minima possibile, cioè la metà del bit-rate R. La frequenza f2 associata al bit 1 rispetto a quella f1 associata al bit 0, presenta mezza oscillazione in più nell’intervallo T. Rispetto alla portante, invece, f2 presenta un quarto di oscillazione in più, mentre f1 ne presenta un quarto in meno. Questo implica che la fase della portante aumenta di 90° ogni volta che viene trasmesso il bit 1, mentre diminuisce di 90° quando viene trasmesso il bit 0. Perciò, dalla (2.37a), scrivendo il segnale MSK nel seguente modo:
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si può capire che esso presenta una fase ((t) che con continuità può aumentare o diminuire di 90°, in base al bit trasmesso. La demodulazione può allora essere compiuta in maniera coerente, sfruttando le componenti in fase e in quadratura della portante:
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Le componenti I(t) e Q(t) possono essere ricavate moltiplicando il segnale MSK per due oscillazioni in quadratura tra loro, come si è visto per altre modulazioni. Dalla conoscenza dei valori assunti da I(t) e Q(t) e da quelli che essi avevano per il bit precedente, si può ricavare il bit attuale, perché si può capire se la fase è aumentata oppure è diminuita di 90°.

Se si vuole ridurre ulteriormente l’estensione dello spettro, non resta altro da fare che sagomare opportunamente l’impulso p(t). Nella Gaussian Minimum Shift Keying (GMSK) p(t) è un impulso gaussiano. In questo modo si diminuiscono un po’ le prestazioni in termini di BER, a causa della presenza dell’ISI, in cambio però di un’ottima efficienza spettrale. Infatti, eliminando le discontinuità nelle transizioni di frequenza con l’uso di impulsi gaussiani, si rendono molto meno brusche le transizioni di fase, riducendo così in modo considerevole la presenza dei lobi laterali nello spettro trasmesso. Comunque, le transizioni di fase della GMSK restano sempre di (90° per ogni bit trasmesso, perciò essa può essere demodulata coerentemente come la semplice MSK.

La GMSK è un tipo di modulazione molto attraente per il progetto di un sistema di comunicazione wireless, sia per la ridotta occupazione di banda, sia per l’efficienza con la quale si riesce ad amplificarla, dovuta al suo inviluppo costante. Però, l’uso di impulsi gaussiani irrimediabilmente introduce l’ISI, aumentando quindi la probabilità di errore in ricezione. Poiché dalla (2.24) la forma dell’impulso gaussiano può essere completamente definita dalla sua banda B, la modulazione GMSK usata in un sistema di comunicazione viene spesso caratterizzata dal prodotto BT, cioè tra la suddetta banda e la durata T di un bit. Se si osserva lo spettro ottenuto, si nota che al diminuire di BT i lobi laterali presenti in esso decrescono in ampiezza molto rapidamente; ad esempio, per BT=0,5 il massimo del primo lobo laterale si trova a (30dB rispetto a quello del lobo principale, mentre è a soli (20dB nel caso di semplice MSK (BT=(). Ma la riduzione di BT inevitabilmente aumenta la probabilità di errore dovuta all’ISI. In pratica conviene ridurre BT fino a quando la probabilità di errore non aumenta significativamente rispetto a quella che si avrebbe per effetto del solo canale di trasmissione.
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Capitolo Terzo

Standard dei Sistemi Wireless

3 Standard dei Sistemi Wireless

3.1 AMPS ed ETACS

3.1.1 Interfaccia radio

Il sistema AMPS (Advanced Mobile Phone System) fu introdotto negli USA nel 1983 e in seguito adottato in molte altre parti del mondo, come il Sud America, l’Australia e la Cina. In Europa si introdusse il sistema ETACS (Extended Total Access Communication System) nella seconda metà degli anni 80, identico all’AMPS, a parte il range di frequenze usato e la banda dedicata ad ogni canale. Come altri sistemi cellulari di prima generazione, di tipo analogico, l’AMPS e l’ETACS usano la modulazione di frequenza (FM) per la trasmissione. Il sistema AMPS usa le frequenze tra 824 e 849MHz per la trasmissione dai terminali mobili alle stazioni base (Reverse Link), mentre queste ultime trasmettono verso i terminali mobili (Forward Link) usando le frequenze tra 869 e 894MHz. Invece l’ETACS utilizza il range 890-915MHz per il Reverse Link e quello che va da 935 a 960MHz per il Forward Link. Il duplexing è realizzato assegnando ad ogni utente un coppia di canali (di 30kHz per l’AMPS e di 25kHz per l’ETACS) distanziati di 45MHz; quest’ampia separazione è stata scelta per permettere l’uso di duplexer poco costosi ma altamente selettivi all’interno dell’unità mobile. Per l’AMPS, la massima deviazione di frequenza prodotta dal segnale modulante è di (12kHz, mentre è di (10kHz per l’ETACS.

Ogni stazione base trasmette su un canale di controllo (FCC), in modo da poter avvisare i terminali presenti nella cella dell’arrivo di una chiamata, e riceve informazioni tramite un altro canale di controllo (RCC) per consentire ai terminali di iniziare una chiamata. Le comunicazioni sui canali di controllo avvengono in modo digitale, usando una modulazione BFSK con deviazioni di frequenza pari a (8kHz per l’AMPS e (6,4kHz per l’ETACS; la trasmissione dei dati avviene ad una velocità di 10kbps e 8kbps rispettivamente.

Mentre i canali vocali (FVC e RVC) sono in uso, i due sistemi utilizzano alcune tecniche di segnalazione, che permettono lo scambio d’informazioni tra stazione base ed unità mobile durante una conversazione. Ogni stazione base trasmette continuamente un tono ad una frequenza che può essere di 5970Hz, 6000Hz o 6030Hz, denominato SAT (Supervisory Audio Tone). Il SAT viene aggiunto al segnale vocale, ma non risulta udibile dall’utente. Quando l’unità mobile riceve il canale vocale (FVC), deve rivelare la presenza del SAT proveniente dalla stazione base e riprodurre lo stesso tono per aggiungerlo nel canale vocale di trasmissione (RVC). Se il SAT non risulta presente per almeno un secondo, la comunicazione viene interrotta e il MSC può usare la coppia di canali che si è liberata per una nuova chiamata. La frequenza del SAT serve per individuare la stazione base a cui appartiene la coppia di canali vocali usata, in modo da evitare l’interferenza co-canale. Infatti, viene usato un cluster con sette celle e un sectoring di 120°, perciò per ogni cella si hanno altre due stazioni base vicine che possono causare interferenza, usando gli stessi canali.

Il cosiddetto Signaling Tone (ST) è invece un burst di dati che serve a segnalare la fine di una comunicazione da parte dell’utente. E’ in pratica un messaggio di fine chiamata che consiste in un’alternanza di 1 e 0 inviati sul canale vocale per 200ms ad una velocità di 10kbps (o 8kbps per l’ETACS). Quando l’utente decide di terminare una chiamata, viene inviato il ST, in modo tale che la stazione base e il MSC sanno che la comunicazione è finita per volontà dell’utente e non per problemi nel sistema.

 Altri dati utili, sempre con modulazione BFSK, possono essere inviati nei canali vocali con una tecnica detta blank-and-burst. Essa consiste nel sospendere temporaneamente la trasmissione dell’audio e del SAT, inviando al loro posto dei dati che possono servire, ad esempio, a compiere un handoff oppure a cambiare la potenza di trasmissione del terminale mobile. Il burst di dati, inviato a 10kbps (8kbps per l’ETACS), dura appena 100ms, perciò risulta impercettibile all’utente che ascolta.

3.1.2 Gestione delle chiamate

Quando ad un terminale mobile deve giungere una chiamata, il centro di smistamento (MSC) invia un messaggio alle varie stazioni base che controlla, contenente il numero telefonico dell’utente chiamato (detto Mobile Identification Number – MIN). I terminali mobili nelle varie celle ricevono continuamente i dati provenienti dal canale di controllo (FCC) della propria stazione base. Se un terminale mobile riconosce il proprio MIN, risponde opportunamente sul canale di controllo dedicato alle trasmissioni verso la propria stazione base (RCC). Quando riceve la risposta d’avvenuto riconoscimento, il MSC assegna una coppia di canali vocali liberi (FVC + RVC), in modo che la comunicazione può cominciare. Il terminale mobile cambierà la frequenza di ricezione, da quella del canale di controllo a quella del canale vocale gli è stato assegnato. Inoltre, prima dell’inizio della comunicazione, dal MSC viene assegnato il SAT e inviato il VMAC (Voice Mobile Attenuation Code); quest’ultimo ordina al terminale di trasmettere ad un determinato livello di potenza. 

Viceversa, quando un utente effettua una chiamata col proprio terminale mobile, viene trasmesso un messaggio alla stazione base sul canale di controllo (RCC). Tale messaggio contiene il MIN del chiamante e il numero telefonico da chiamare. Le informazioni sono inviate dalla stazione base al MSC, che si occupa di connettere l’utente alla rete telefonica (PSTN) e assegna una coppia di canali vocali, il SAT e il VMAC.

3.2 GSM

3.2.1 Architettura del sistema

Il GSM (Global System for Mobile), introdotto in Europa nel 1991, è un sistema cellulare di seconda generazione, cioè di tipo digitale, nato per risolvere il problema della frammentazione degli standard nel continente. Il sistema GSM consente di usufruire, grazie alla modulazione digitale, di una molteplicità di servizi. Oltre alle comunicazioni vocali, permette la trasmissione di fax e di dati ad una velocità di 9,6kbps, o la possibilità di beneficiare di servizi come il trasferimento di chiamata e l’identificazione del numero chiamante. E’ stato anche incluso un servizio d’invio e di ricezione di brevi messaggi di testo (Short Messaging Service – SMS), composti da 160 caratteri con codifica ASCII a 7 bit. Il servizio Cell Broadcast, invece, permette alle stazioni base di trasmettere ripetutamente dei messaggi verso tutti i terminali mobili, in modo da poter fornire informazioni utili sul traffico, sulle condizioni meteorologiche, sulla posizione geografica e così via. Un’altra caratteristica innovativa del sistema GSM è stata l’introduzione di una scheda personale da inserire nel terminale, denominata SIM (Subscriber Identity Module); è un dispositivo che contiene il numero identificativo dell’utente (International Mobile Subscriber Identity – IMSI) e può memorizzare altre informazioni, come i numeri telefonici di una rubrica o i messaggi di testo ricevuti.

Nel sistema GSM ogni cella è servita da una stazione radio base (Base Transceiver Station – BTS) che si occupa della comunicazione con i terminali mobili (Mobile Station – MS) in essa presenti. Come si vede dalla figura 3.1, le BTS sono collegate ad un Base Station Controller (BSC), ognuno dei quali controlla tipicamente alcune centinaia di BTS. Ogni BSC è poi collegato a sua volta ad un centro di smistamento, il Mobile Switching Center (MSC), che si occupa di gestire una determinata area del territorio, connettendola alla rete telefonica di tipo analogico (Public Switched Telephone Network - PSTN) o di tipo digitale (Integrated Services Digital Network – ISDN). Quando il terminale si sposta da una cella ad un’altra, l’handoff (chiamato handover nelle specifiche del sistema GSM) che avviene tra due BTS controllate dal medesimo BSC, viene gestito dal BSC stesso e non dal MSC; ciò riduce di molto il carico computazionale del MSC. 

[image: image220.jpg]


Per consentire l’individuazione della posizione degli utenti, ogni MSC ha un proprio database detto Visitor Location Register (VLR). In esso vengono memorizzati i dati identificativi e la posizione di ogni terminale che si trova nell’area controllata dal MSC. Inoltre vi è un database centrale, detto Home Location Register (HLR), che memorizza in quale MSC si trova il terminale. Quando un utente effettua una chiamata, il MSC a cui appartiene deve individuare la posizione del terminale che deve essere chiamato. Perciò esso interroga l’HLR e può così sapere qual è il MSC da contattare per trovare l’utente chiamato. Quest’ultimo MSC può fare uso del proprio VLR per individuare più precisamente la posizione del chiamato all’interno della propria area. Prima dell’inizio di una comunicazione, il MSC si connette anche ad un database centrale di autenticazione (Authentication Center – AuC), che serve a verificare la legittimità della SIM, evitando possibili clonazioni, e a generare dei codici che servono a criptare la comunicazione che deve avvenire.

3.2.2 Interfaccia radio

Il sistema GSM utilizza due bande da 25MHz, quella che va da 890 a 915MHz è usata per le trasmissioni dal terminale mobile alla stazione base (Reverse Link), mentre quella che va da 935 a 960MHz per le trasmissioni nel verso opposto (Forward Link). Tali bande sono state in seguito ampliate a 35MHz, dando luogo al cosiddetto EGSM (Extended GSM) che usa il range 880-915MHz e quello 925-960MHz. L’evoluzione successiva è stata lo standard DCS1800 (Digital Cellular System) che, con le stesse specifiche del GSM, utilizza due bande da 75MHz nell’intorno dei 1800MHz; esattamente 1710-1785MHz per il Reverse Link e 1805-1880MHz per il Forward Link. L’ampiezza di banda maggiore permette di aumentare notevolmente il numero massimo di utenti per ogni cella, mentre le frequenze di lavoro più alte hanno il vantaggio di riuscire a penetrare meglio all’interno degli edifici. Negli Stati Uniti, dove non esisteva una rete di tipo GSM, sono state riservate due bande da 60MHz nell’intorno dei 1900MHz. Quest’altra variante del GSM, detta PCS1900 (Personal Communication Services), utilizza il range 1850-1910MHz per il Reverse Link e quello 1930-1990MHz per il Forward Link.

Per il duplexing il GSM usa la divisione di frequenza (FDD), mentre per consentire l’accesso contemporaneo a molti utenti impiega una combinazione di FDMA e TDMA. La banda disponibile è divisa in canali da 200kHz, identificati con un numero detto ARFCN (Absolute Radio Frequency Channel Number). L’ARFCN identifica una coppia
 di canali separati da 45MHz, ed ogni canale viene utilizzato da otto utenti mediante divisione di tempo (TDMA). Ognuno di questi otto utenti usa quindi lo stesso ARFCN, ma occupa un esclusivo slot temporale (Time Slot – TS) per ogni trama (frame). Uno slot temporale ha la durata di 576,9(s, pertanto una trama dura 4,6152ms. In ogni slot sono contenuti 156,25 bit usando una modulazione GMSK con BT=0,3. La struttura dei dati contenuti in un TS è mostrata in figura 3.2. Sono presenti 8,25 bit di guardia alla fine di ogni TS, per separarli gli uni dagli altri. Dei 148 bit restanti, solo 114 portano informazioni, divisi in due sequenze da 57 bit; tra queste due c’è un sequenza di 26 bit (midamble) che serve all’equalizzatore adattivo per analizzare le caratteristiche del canale. All’inizio e alla fine di quest’ultima sequenza c’è un bit di controllo, detto stealing flag, che serve a distinguere se il TS contiene informazioni per l’utente (voce o dati) oppure di controllo. Durante una trama, ogni terminale usa uno slot temporale per trasmettere e un altro per ricevere
, perciò gli altri sei possono essere impiegati per misurare il livello del segnale proveniente dalle stazioni base vicine.
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 I canali di traffico, cioè dedicati alla trasmissione di voce o dati per l’utente, sono organizzati in gruppi di 26 trame, mentre i canali di controllo sono organizzati in gruppi di 51 trame; ognuno di questi gruppi è denominato multitrama (multiframe). Mettendo insieme 51 multitrame di traffico oppure 26 multitrame di controllo, si ottiene la cosiddetta supertrama (superframe), formata in entrambi i casi da 1326 trame. A loro volta, 2048 supertrame formano una ipertrama (hyperframe) composta da 2715648 trame. Le trame vengono quindi numerate ciclicamente da 0 a 2715647 (Frame Number – FN), in modo da poter distinguere il tipo di informazioni trasmesso anche in base al numero di trama. La combinazione del ARFCN con il numero dello slot temporale, costituisce un canale fisico del sistema GSM. Secondo la trama a cui appartiene, nel tempo ogni canale fisico può rappresentare canali logici differenti.

3.2.3 Canali logici

Nel sistema GSM ci sono due categorie di canali logici. I canali di traffico (Traffic Channels – TCH) sono riservati alle conversazioni oppure alle trasmissioni di dati (a 2400, 4800 o 9600bps) per l’utente. I canali di controllo (Control Channels – CCH) sono invece riservati alle informazioni di controllo e di segnalazione.

I canali di traffico possono essere di tipo full-rate oppure half-rate. Quando sono trasmesse in modo full-rate, le informazioni sono contenute in un time slot per ogni trama. In modo half-rate le informazioni sono inviate a trame alterne. In questo modo, due utenti che usano la modalità half-rate possono condividere lo stesso slot temporale, ricevendo e trasmettendo alternativamente in trame differenti.

 I canali di controllo sono suddivisi in tre gruppi: canali broadcast, canali comuni e canali dedicati. I canali broadcast (Broadcast Channels – BCH) sono canali che trasportano informazioni d’interesse generale, che tutti terminali mobili nella cella devono ascoltare. Perciò essi usano solo il Forward Link di un certo ARFCN, trasmettendo i dati solo nel primo slot temporale (TS0) di alcune specifiche trame. Il Broadcast Control Channel (BCCH) è usato per fornire informazioni come l’identità della cella utilizzata e di quelle adiacenti, dell’area di localizzazione, dell’operatore di rete, ed anche una lista dei canali correntemente in uso e di quelli disponibili. Il BCCH usa le trame dalla 2 alla numero 5 all’interno di una multitrama di controllo, che si è detto essere composta da 51 trame. Il Frequency Correction Channel (FCCH) trasporta all’unità mobile informazioni per la correzione di frequenza, in modo che esso possa sincronizzare il suo oscillatore locale per ricevere sull’esatta frequenza portante usata dalla stazione base. Il canale FCCH occupa il TS0 delle trame numero 0, 10, 20, 30 e 40 della multitrama di controllo. Il Synchronization Channel (SCH), che occupa il primo TS della trama immediatamente seguente quella del FCCH, trasmette informazioni di sincronizzazione, tra cui il numero attuale di trama (FN).

I canali comuni (Common Control Channels – CCCH) servono allo scambio delle informazioni durante la fase preliminare di una data connessione. Il Paging Channel (PCH) è usato dalla stazione base per segnalare ad un terminale mobile l’arrivo di una chiamata. Il PCH trasmette il codice identificativo dell’utente chiamato (IMSI), in modo che esso possa riconoscersi. Inoltre, il PCH serve per il servizio Cell Broadcast. Nella multitrama di controllo, tale canale occupa il TS0 di tutte le trame non usate dai canali broadcast, esclusa l’ultima, che non è utilizzata (Idle). Quando un’unità mobile si riconosce chiamata tramite il PCH, usa il Random Access Channel (RACH) per comunicare la sua disponibilità alla stazione base. Il RACH occupa il primo TS di tutte le trame della multitrama di controllo, nel reverse link. Questo canale è usato dai terminali mobili anche per iniziare una chiamata, con una modalità di accesso Slotted ALHOA. Il canale detto Access Grant Channel (AGCH) serve alla stazione base per trasmettere al terminale, prima dell’inizio di una comunicazione, il particolare canale fisico (TS e ARFCN) in cui operare.

I canali di controllo dedicati (Dedicated Control Channels – DCCH) vengono riservati per lo scambio di informazioni di segnalazione relativamente ad una specifica connessione. Lo Stand-alone Dedicated Control Channel (SDCCH) è un canale che viene assegnato temporaneamente prima dell’inizio di una comunicazione, per consentire la verifica dell’identità dell’utente e l’allocazione delle risorse (TCH) per la comunicazione stessa. Lo Slow Associated Control Channel (SACCH) trasporta informazioni di segnalazione durante una comunicazione. Tale canale occupa la trama numero 13 della multitrama di traffico, ed anche la numero 25 nella modalità half-rate; all’interno di questa trama, ognuno degli otto slot temporali è dedicato ad uno degli otto utenti (full-rate) o dei sedici (half-rate) relativi a quello specifico ARFCN. Nel Forward Link il SACCH è usato per trasmettere al terminale informazioni di controllo, come la potenza di trasmissione e tutte le informazioni fornite anche dal BCCH, che altrimenti non sarebbero più disponibili durante la ricezione del canale di traffico. Il Fast Associated Control Channel (FACCH) viene utilizzato per trasmettere segnalazioni urgenti che non possono attendere di essere inserite nel SACCH, come le richieste di handover. Il FACCH è inserito negli slot temporali normalmente dedicati al traffico, indicando la sua presenza con il già accennato stealing flag.

3.2.4 Gestione delle chiamate

In condizioni di attesa il terminale mobile riceve continuamente informazioni tramite i canali broadcast (BCH) della propria stazione base. Quando l’utente digita il numero per effettuare una chiamata, il terminale trasmette la richiesta sul RACH. La stazione base allora risponde tramite l’AGCH, assegnando un canale temporaneo (SDCCH) costituito da un ARFCN e da un TS. Dopo i processi di autenticazione e di ricerca del terminale chiamato, attraverso il canale SDCCH all’unità mobile viene comandato di usare un nuovo ARFCN e un nuovo TS, corrispondenti al canale di traffico (TCH) in cui avverrà la comunicazione.

Quando le chiamate hanno origine dalla rete telefonica, il processo è abbastanza simile. La stazione base invia un messaggio sul PCH, contenente il numero identificativo dell’utente chiamato (IMSI). Il terminale mobile che si riconosce selezionato notifica la sua presenza inviando un messaggio sul RACH. La stazione base usa poi l’AGCH per assegnare il canale temporaneo (SDCCH) e, tramite quest’ultimo, il canale di traffico (TCH).

3.3 CDMA Digital Cellular Standard (IS-95)

Negli Stati Uniti è stato standardizzato un sistema cellulare digitale basato sul CDMA, denominato IS-95 (Interim Standard 95). Il sistema IS-95 è stato progettato per essere compatibile con la banda utilizzata dal precedente sistema analogico (AMPS), in modo da produrre economicamente stazioni base e terminali mobili in grado di operare con entrambi gli standard (Dual Mode). L’IS-95 permette agli utenti all’interno di una cella e anche a quelli nelle celle adiacenti di usare la stessa banda, poiché è un sistema CDMA. Il CDMA elimina completamente la necessità di pianificare le frequenze dei canali da distribuire alle celle. Per facilitare una transizione graduale dal vecchio sistema analogico al nuovo, è stato stabilito inizialmente che l’IS-95 occupi solo 1,25MHz per il Forward Link ed altrettanti per il Reverse Link, anche se la banda ad esso dedicata è tutta quella dell’AMPS (824-849MHz e 869-894MHz).

Per il Forward Link i dati codificati sono trasmessi ad una velocità di 19,2kbps
. I vari canali sono ottenuti combinando opportunamente il segnale che rappresenta tali dati con delle sequenze pseudo-casuali, ottenendo un conseguente allargamento dello spettro. Le sequenze usate sono le cosiddette funzioni di Walsh, che consistono in 64 sequenze binarie ortogonali da 64 bit (detti chip) ciascuna. Ad un generico canale viene assegnata la funzione di Walsh numero n (0(n(63), perciò si ottengono 64 canali. La sequenza di Walsh assegnata per un canale viene ripetuta ad ogni bit da trasmettere, cosicché si ottiene un chip rate pari a 
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. Dal segnale così ottenuto vengono poi ricavate le componenti I e Q
, in modo che può essere modulato con due oscillazioni in quadratura (segnale QPSK). Nel Forward Link è presente un canale pilota (Pilot Channel), assegnato al canale numero 0. Tale canale, trasmesso ad un livello di potenza più alto degli altri, fornisce un riferimento per la demodulazione coerente al ricevitore del terminale mobile. Esso è anche un mezzo per confrontare il livello del segnale fornito dalle varie stazioni base e decidere quando effettuare un handoff. E’ previsto anche un canale di sincronizzazione (Synchronization Channel), a cui è assegnato il canale 32. I cosiddetti Paging Channels, che possono essere fino a sette, sono usati per inviare messaggi e informazioni di controllo verso i terminali mobili. Infine, quelli restanti sono tutti canali di traffico (Forward Traffic Channels).

Per il Reverse Link, invece, i dati dopo la codifica presentano una velocità di 28,8kbps. In questo caso le funzioni di Walsh non sono usate per differenziare i canali, ma per effettuare una prima modulazione. Una delle 64 (=26) possibili funzioni di Walsh, composta da 64 chip, è trasmessa per ogni gruppo di 6 bit. In questo modo si ottiene un chip rate di 
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. I vari canali sono ottenuti combinando quest’ultimo segnale con una lunga sequenza pseudo-casuale, distinta per ognuno di essi. Ogni chip delle funzioni di Walsh viene combinato con 4 chip di tale sequenza, ottenendo 
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, come per il Forward Link. La modulazione usata per il Reverse link è del tipo OQPSK, in modo da ottenere migliori caratteristiche di distribuzione spettrale e di sincronizzazione; infatti, dopo aver ottenuto le componenti I e Q, i dati della componente Q sono ritardati di metà chip rispetto a quella I. Nel Reverse Link vi sono canali di traffico (Reverse Traffic Channels) e canali di accesso (Access Channels). Questi ultimi sono usati dal terminale mobile per iniziare una comunicazione con la stazione base e per rispondere ai messaggi provenienti da un Paging Channel.

Un elemento essenziale del sistema è il controllo accurato della potenza di trasmissione relativa a ciascun utente. Infatti, deve essere evitato l’effetto di cattura che si ha per il ricevitore della stazione base, a causa di segnali che giungono con un livello di potenza più alto rispetto agli altri. I comandi per il controllo della potenza sono inviati dalla stazione base sui canali di traffico a una velocità di 800bps, tramite opportuni bit che sono stati riservati allo scopo. Così facendo, la potenza di trasmissione di ogni utente nella cella è regolata in modo tale che la stazione base riceve tutti gli utenti con lo stesso livello di potenza.

3.4 DECT

Il DECT (Digital European Cordless Telephone) è uno standard per telefoni cordless introdotto in Europa nel 1992. E’ stato studiato per connettere aree densamente popolate ad una rete telefonica di tipo fisso (PSTN o ISDN) o anche mobile (GSM), senza la necessità di collegamenti via cavo. Il sistema DECT consente un collegamento via radio a bassa potenza di trasmissione (250mW massimo) tra un’unità portatile (Portable Handset – PH) e la propria stazione base (Radio Fixed Part – RFP). Un gruppo di RFP viene poi connesso ad un’unità centrale di controllo (Cordless Controller o Cluster Controller – CC). Il DECT può essere considerato un sistema microcellulare, in cui la stazione base può coprire un raggio di un centinaio di metri. Inoltre, gli handoff tra le varie RFP sono pure supportati dal sistema, ma solo a velocità d’uomo. 

Il DECT opera nella banda che va da 1880MHz a 1900MHz. In tale banda lo standard DECT definisce dieci frequenze portanti, da 1881,792MHz a 1897,344MHz spaziate di 1728kHz. Infatti, viene usata una multiplazione che è una combinazione di FDMA e TDMA, mentre il duplexing è realizzato a divisione di tempo (TDD). Sono previsti 24 slot temporali per ogni frame di durata pari a 10ms, di cui 12 sono usati per la trasmissione dalla stazione base all’unità portatile, e gli altri 12 per la trasmissione in verso opposto. In ogni slot temporale è allocato un totale di 480 bit, inviati tramite modulazione GMSK e composti da 32 bit di sincronizzazione (preambolo), 388 bit di dati e 60 bit di coda. Dei 388 bit di dati, solo 320 portano informazioni utili per l’utente (voce digitalizzata o dati d’altro tipo), mentre gli altri sono usati come informazioni di controllo. Pertanto per ogni canale i dati utili sono trasmessi ad una velocità di 32kbps, mentre per ogni portante il bit rate associato è di 1152kbps, cioè i 2/3 della banda (1728kHz). Le stazioni base supportano anche la possibilità di una multiplazione FHMA, fissando una delle dodici coppie di slot temporali e scegliendo per essa una precisa sequenza di frequenze di trasmissione, che sono scelte tra le dieci disponibili. Se invece non è usato il FHMA, allora si può impiegare un totale di 120 canali prima di dover riusare le stesse frequenze nelle celle vicine.

3.5 Sommario degli standard usati nel mondo

Le tabelle seguenti riassumono i principali standard di sistemi cellulari e cordless usati nel mondo, con l’indicazione della regione dove sono maggiormente diffusi. Alcuni sistemi cellulari analogici, di prima generazione, sono confrontati in tabella 3.1; essi usano tutti la modulazione di frequenza (FM) e sono oramai pressoché scomparsi. In tabella 3.2 sono invece mostrati i principali sistemi cordless di tipo digitale; per il duplexing essi usano tutti il TDD (a parte il sistema PACS che può usare anche il FDD), mentre la multiplazione è normalmente un misto di FDMA e TDMA. La tabella 3.3, infine, riassume i principali sistemi cellulari di seconda generazione. A parte l’IS-95 che usa il CDMA, questi sistemi impiegano tutti una multiplazione FDMA/TDMA, mentre il duplexing è di tipo FDD.

Tabella 3.1: Sistemi cellulari analogici

Standard
Terminale Mobile 

Tx / Rx (MHz)
Spazio tra

i canali (kHz)
Numero di

Canali
Regione

AMPS
824-849 / 869-894
30
832
USA

TACS
890-915 / 935-960
25
1000
Europa

ETACS
872-905 / 917-950
25
1240
Europa

NMT 450
453-457,5 / 463-467,5
25
180
Europa

NMT 900
890-915 / 935-960
12,5
1999
Europa

RTMS
450-455 / 460-465
25
200
Italia

NTT
925-940 / 870-885

915-918,5 / 860-863,5

922-925 / 867-870
25 / 6,25

6,25

6,25
600 / 2400

560

480
Giappone

Tabella 3.2: Sistemi cordless digitali

Standard
DECT
CT2
PACS
PHS

Banda (MHz)
1880-1900
864-868
1920-1930 oppure

1850-1910 /

1930-1990 
1895-1918

Duplexing
TDD
TDD
TDD o FDD
TDD

Spazio tra le portanti (kHz)
1728
100
300
300

Numero portanti
10
40
33 o 400
77

Canali per portante
12
1
4 o 8
4

Modulazione
GMSK
GMSK
(/4DQPSK
(/4DQPSK

Regione
Europa
Europa
USA
Giappone

Tabella 3.3: Sistemi cellulari digitali

Standard
Terminale Mobile 

Tx/Rx (MHz)
Spazio tra

canali (kHz)
Modulazione
Regione

GSM
890-915 / 935-960
200
GMSK
Europa

EGSM
880-915 / 925-960
200
GMSK
Europa

IS-54 (USDC)
824-849 / 869-894
30
(/4DQPSK
USA

IS-95 (CDMA)
824-849 / 869-894
 (
QPSK
USA

PDC (JDC)
810-830 / 940-960

1429-1453 / 1477-1501
25
(/4DQPSK
Giappone

DCS1800
1710-1785 / 1805-1880
200
GMSK
Europa

PCS1900
1850-1910 / 1930-1990
200
GMSK
USA

Riferimenti

· Theodore S. Rappaport, “Wireless Communications, Principles and Practice”, cap. 10

Capitolo Quarto

Architettura Dei Ricetrasmettitori

4 Architettura dei ricetrasmettitori

4.1 Ricevitori omodina ed eterodina [1]
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Nell’ambito delle comunicazioni wireless, tipicamente, un numero elevato di utenti deve ripartirsi lo spettro a disposizione, e segnali molto forti possono coesistere vicino ad altri molto deboli. Il ricevitore deve perciò essere in grado di selezionare il segnale di interesse e reiettare tutti gli altri. Idealmente, ciò potrebbe essere fatto con un filtro passa banda accordabile, la cui frequenza centrale f0 possa essere posizionata a piacere nel range frequenziale del sistema di comunicazione, e la cui banda passante B sia ampia quanto un canale. Però un filtro con tali caratteristiche, accordabile e con un valore elevato di
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, non è realizzabile praticamente. Invece, ciò che si può utilizzare è un filtro passa banda, accordabile o no, che preselezioni un certo numero di canali tra cui vi è quello di interesse. Come si può vedere dalla figura 4.1, tali canali vengono poi traslati a una frequenza intermedia (IF) più bassa inviandoli in ingresso ad un mixer, e il canale desiderato è selezionato tramite un filtro passa banda centrato sulla IF. L’altro ingresso del mixer è un oscillatore locale (LO), accordato ad una frequenza che dista fIF rispetto a quella del canale desiderato. Tale canale verrà poi traslato in banda base tramite un altro mixer e un oscillatore locale a frequenza fissa. 
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Un problema di un tale tipo di ricevitore, detto eterodina, è che il filtro a frequenza intermedia selezionerà sia il canale desiderato che un canale immagine, che il primo mixer ha traslato a 
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. Comunque, se il primo filtro di preselezione, centrato sul canale di interesse,  ha una banda sufficientemente minore di 4fIF , allora attenuerà il canale immagine in modo che solo il canale desiderato darà un contributo significativo all’energia nella IF. Nel progetto di un ricevitore bisogna prima considerare le varie tecnologie di filtri disponibili, e quindi scegliere un’appropriata IF che porti ad un’accettabile soppressione dell’immagine. Per fare un esempio, la pratica ha portato spesso alla scelta di una IF di 71MHz per i ricevitori eterodina per GSM, perché la banda per questo sistema ha un’ampiezza di 70MHz: 890-915MHz per il ricevitore della stazione base e 935-960MHz per il ricevitore del terminale mobile. Bisogna tener presente che un’alta IF rende più rilassate le specifiche del filtro RF di preselezione, ma significa anche che il segnale convertito alla IF richiederà amplificatori funzionanti a frequenza più alta, che sono solitamente poco efficienti. Inoltre, la più alta frequenza intermedia richiederà un filtro IF con un Q più elevato che potrebbe anche non essere realizzabile o troppo costoso. In questi casi si può selezionare il canale dopo una conversione in basso verso una seconda frequenza intermedia, più bassa della prima; tale tipo di ricevitore è detto eterodina a doppia conversione.

In figura 4.2 è riportato lo schema tipico per un front-end che fa uso di una ricezione di tipo eterodina a singola conversione, mentre per la trasmissione è usata una conversione diretta. Si può osservare che il segnale ricevuto in antenna passa prima attraverso un amplificatore a basso rumore (Low Noise Amplifier – LNA) che, come si vedrà meglio in seguito, serve per abbassare la cifra di rumore complessiva del ricevitore; dopodiché viene convertito a frequenza intermedia da un mixer, amplificato ulteriormente, e infine convertito in banda base seguendo due percorsi differenti, dando origine a un segnale in fase I(t) e ad uno in quadratura Q(t); infatti, come si è visto, spesso è necessaria una demodulazione di questo tipo. In trasmissione, dopo la conversione in alto, il segnale viene filtrato da componenti fuori banda, poi amplificato e infine inviato all’antenna passando attraverso il blocco R/T, che può essere un duplexer o uno switch. 

Il ricevitore eterodina, che Armstrong introdusse nel 1918, è generalmente il tipo di ricevitore che si sceglie per via della sua elevata selettività e sensitività. Circa il 98% dei ricevitori radio usa questa architettura. La presenza del canale immagine, come si è detto, impone una frequenza intermedia abbastanza elevata. Ma l’amplificazione e il filtraggio a frequenze intermedie che sono tipicamente tra i 10 e i 100MHz, si paga al prezzo di una maggiore dissipazione di potenza, perché i transistori devono essere polarizzati con correnti più alte per pilotare le capacità parassite e le basse impedenze caratteristiche dei filtri IF passivi. Inoltre, il passaggio per una frequenza intermedia può richiedere un notevole numero di componenti passivi da inserire esternamente ai circuiti integrati che si occupano della ricezione, aumentando così le dimensioni. Questi non sono problemi seri per un ricevitore da banco, ma lo diventano per i piccoli terminali mobili, che richiedono componenti miniaturizzati e piccole dissipazioni di potenza. Una soluzione che si può adottare è quella di abbassare notevolmente la frequenza intermedia, in modo da conseguire una considerevole diminuzione nella dissipazione e nelle dimensioni, aumentando il livello di integrazione. Il passaggio a frequenze intermedie che vanno da qualche MHz fino a scendere a centinaia di KHz, ottenendo il cosiddetto ricevitore Low-IF, ripropone ovviamente il problema della frequenza immagine. La soluzione sta in questo caso nell’uso di un particolare tipo di mixer, il cosiddetto mixer a reiezione della frequenza immagine, che sarà descritto più avanti.

Se la frequenza intermedia viene ridotta a zero, in modo da traslare il segnale direttamente in banda base, si ha il ricevitore omodina o Zero-IF. Un filtro passa basso può essere usato per selezionare il canale desiderato e reiettare tutti i canali adiacenti. Il filtro RF di preselezione può essere eliminato, almeno in linea di principio, perché non c’è il canale immagine. In pratica un certo filtraggio è ancora necessario per poter sopprimere forti segnali fuori dalla banda di interesse, i quali creerebbero delle distorsioni nel ricevitore prima della selezione del canale in banda base. Si deve considerare che i ricevitori per applicazioni wireless hanno spesso a che fare con deboli segnali che sono vicini ad altri molto più forti. Perciò, oltre ad un’adeguata attenuazione al di fuori della banda passante, i filtri devono avere anche un ampio range dinamico, cioè la capacità di non distorcere segnali forti rimanendo sensibili a quelli più deboli. A questo proposito i filtri passivi sono quasi sempre superiori, poiché la sensibilità a piccoli segnali dei filtri attivi è limitata fondamentalmente da un più alto livello di rumore introdotto, e le non linearità dei componenti attivi tendono a distorcere segnali ampi; il range dinamico può essere aumentato solo alle spese di maggiore ingombro e dissipazione. Invece con la conversione diretta il filtro passa basso può essere di tipo attivo, perché lavorando a frequenze più basse dissiperà meno potenza e occuperà meno spazio, a parità di range dinamico, di un filtro passa banda con la stessa selettività e centrato su un’alta IF.

Nei terminali mobili, mentre per la sezione di trasmissione è usata solitamente una conversione in alto diretta, per quella di ricezione l’architettura eterodina è la più comune. Dati i vari decenni di familiarità con l’eterodina, c’è ancora abbastanza riluttanza verso l’uso di nuove architetture. Comunque, il ricevitore a conversione diretta, anche se presenta dei notevoli vantaggi in termini di minore ingombro e dissipazione, soffre di alcuni problemi a cui l’eterodina è invece immune. Il più conosciuto è quello riguardante le emissioni dell’oscillatore locale. Ciò accade perché in un ricevitore a conversione diretta l’oscillatore locale viene accordato all’interno della banda passante del LNA e dell’antenna. Perciò in ricezione una piccola frazione della sua energia può finire nell’antenna, passando attraverso il mixer e il LNA, a causa del loro isolamento in funzionamento inverso non infinito; oppure ci può essere un accoppiamento con l’antenna tramite i terminali di alcuni componenti. Tale emissione diventa una sorgente d’interferenza per gli altri ricevitori vicini che sono accordati sulla stessa frequenza, e per alcuni di loro può essere anche più forte del segnale che desiderano ricevere. Comunque, alcuni studi sperimentali provano che la normale schermatura del ricevitore può controllare sufficientemente queste perdite dell’oscillatore locale.

Inoltre, un problema del ricevitore omodina è quello dell’offset della componente continua presente in banda base, dopo la conversione in basso. Questo offset appare proprio al centro dello spettro del segnale ricevuto, se questo ha una componente continua, e può essere più grande del segnale stesso e molto più grande del rumore termico e flicker. Ad esempio, un segnale convertito in banda base di alcune centinaia di microvolt efficaci può arrivare a competere con un offset di qualche millivolt, abbassando notevolmente il rapporto segnale-rumore. L’offset deriva innanzitutto da differenze nei transistori nei due rami tra i mixer e gli ingressi in fase e in quadratura del rivelatore. Inoltre, le emissioni dell’oscillatore locale possono essere riflesse da un oggetto esterno ed essere poi riconvertite in continua dal mixer. In modo simile, un forte canale vicino che passa nel filtro RF di preselezione può riuscire ad entrare nella porta LO del mixer e quindi si auto converte in continua. Queste ultime cause sono particolarmente fastidiose perché producono un offset che cambia con la posizione e l’orientamento del ricevitore. Si potrebbe pensare di eliminare il problema mediante accoppiamento capacitivo; infatti, grazie all’alto livello d’impedenza dei filtri attivi, i condensatori sono abbastanza piccoli da poter essere integrati nel circuito integrato che comprende il ricevitore. Ma questa soluzione può andare bene per quei tipi di modulazione  che non hanno un contenuto spettrale significativo vicino alla continua (come la BFSK a larga banda normalmente usata per i pagers). Per modulazioni che sono piuttosto efficienti spettralmente, come la GMSK, lo spettro in banda base si concentra attorno alla continua, perciò realizzare filtri passa alto con frequenza di taglio molto bassa richiederebbe condensatori troppo grandi; per di più tali condensatori produrrebbero dei transitori troppo lunghi da essere tollerati. Una soluzione possibile è invece quella di stimare e rimuovere in modo digitale l’offset, tramite il DSP che tratta il segnale in banda base. 

Non è da dimenticare, infine, che nel ricevitore omodina il rumore flicker all’uscita del mixer si aggiunge direttamente al segnale in banda base. Per questo il rapporto segnale-rumore è più basso che in un ricevitore eterodina con alta IF, in cui è significativo solamente il rumore termico. Pertanto, una realizzazione a transistori bipolari può essere preferibile ad una con FET.
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Un’altra importante variante nell’ambito delle architetture per i ricevitori è la quasi-IF o IF vestigiale. In questa tecnica l’intera banda di frequenze che possono essere ricevute è traslata in basso a una frequenza intermedia, con poco o nessun filtraggio selettivo nella IF, da un primo mixer (fig.4.3a), poi il canale desiderato viene traslato in banda base da un secondo mixer (fig.4.3b). Il filtraggio del canale viene fatto solo in banda base con un filtro passa basso (fig.4.3c). Un importante vantaggio è che il primo oscillatore locale può essere a frequenza fissa, rendendo più facile la realizzazione con determinate prestazioni in termini di rumore di fase. Il secondo oscillatore, usato per selezionare il canale desiderato, funziona ad una frequenza molto più bassa ed il suo rumore di fase e le sue spurie possono essere resi molto piccoli. Questa tecnica elimina quindi il filtro a frequenza intermedia, ma rimane comunque il problema della reiezione dell’immagine in RF e dell’offset della continua, poiché la maggior parte dell’amplificazione è fatta in banda base dopo aver filtrato via i canali adiacenti. 

Per ragioni di efficienza spettrale, il segnale trasmesso in un sistema di comunicazione digitale è solitamente a singola banda laterale (SSB), senza portante. Se volessimo sopprimere una banda laterale con un filtro, ne occorrerebbe uno estremamente selettivo. In pratica si usa il cosiddetto Phasing Method, in cui il segnale in banda base viene prima sintetizzato in quadratura, poi convertito direttamente in alto in due rami con oscillatori locali pure in quadratura, infine sommato o sottratto per selezionare la banda laterale inferiore o superiore (figura 4.4). Infatti, le uscite dai due mixer risultano:
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Lo stesso metodo è a volte usato nel percorso di trasmissione per una conversione in alto, evitando l’inserimento di un filtro che selezioni una delle due frequenze (
[image: image106.wmf]S

OL

f

f

+

 oppure 
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) che si avrebbero in uscita da un semplice mixer; l’insieme dei due mixer con gli sfasatori e il sommatore, è chiamato SSB mixer. La perfetta soppressione della banda laterale non voluta è limitata dalla diversità di guadagno nei due rami e dal non perfetto sfasamento di 90° degli oscillatori locali. Inoltre, l’eventuale presenza di continua nei due rami produce in uscita un tono alla frequenza dell’oscillatore locale. Si hanno così delle emissioni spurie nella banda di trasmissione. La differenza di guadagno può essere resa abbastanza piccola se si realizza il tutto in uno stesso circuito integrato, ma con appena l’1% di differenza la soppressione della banda laterale è di circa 45dB; inoltre con tale differenza è tollerabile un errore di fase al più di 1°, prima che la banda indesiderata cresca sensibilmente in ampiezza. Queste differenze possono essere regolate in fase di costruzione,  oppure si può realizzare un sistema di auto calibrazione.

Poiché in un trasmettitore a conversione diretta la frequenza dell’oscillatore locale è nella banda di trasmissione, parte dell’energia a tale frequenza può essere trasmessa tramite accoppiamenti parassiti con l’amplificatore di potenza e con l’antenna. Per questo sono stati proposti anche schemi di trasmettitori con conversione in alto non diretta, che sono i duali dei ricevitori eterodina. Ma, poiché il rumore di fase dell’oscillatore locale in un trasmettitore appare come rumore aggiunto al segnale emesso, la conversione diretta in alto ha il vantaggio che un solo LO contribuisce al rumore. Altre frequenze spurie nel trasmettitore si possono generare da miscelazioni parassite dell’uscita modulata con il segnale in banda base, o da distorsioni negli stadi di uscita. Tuttavia,  l’uso di topologie bilanciate, l’uso di oscillatori locali che non richiedono risonatori esterni, e la diminuzione dei livelli di potenza in uscita grazie all’uso di celle più piccole, sono in grado di diminuire questi problemi.
4.2  Blocchi costruttivi fondamentali

4.2.1 Antenna

L’antenna costituisce un’interfaccia tra lo spazio esterno e l’ingresso del ricevitore, quando è usata in ricezione, oppure l’uscita del trasmettitore se è utilizzata da quest’ultimo. Ogni antenna è caratterizzata da un proprio profilo d’irradiazione, che indica in che percentuale essa è in grado di irradiare o di ricevere energia in una certa direzione dello spazio. Infatti, la potenza che viene fornita all’antenna e che non viene riflessa ai suoi terminali, non è irradiata uniformemente nello spazio, ma presenta delle direzioni privilegiate che dipendono fortemente dalla sua forma e dalle sue dimensioni. In ricezione, le direzioni di massima sensibilità sono le stesse di massima irradiazione, in virtù della reciprocità dell’antenna. 

Il guadagno dell’antenna in una determinata direzione è spesso riferito alla potenza irradiata da un’antenna isotropica, cioè un’antenna ideale che irradia uniformemente in tutte le direzioni. Quindi 
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, dove P( è la potenza per unità di superficie irradiata dall’antenna in esame in direzione (, mentre Pi è la potenza per unità di superficie dell’antenna isotropica, alimentata con la stessa potenza ai suoi terminali d’ingresso; il guadagno riferito all’antenna isotropica è normalmente indicato in dBi. In generale il profilo d’irradiazione presenta vari lobi, che indicano le direzioni principali di trasmissione e di ricezione per l’antenna. Il guadagno dell’antenna, se non è fornito l’intero diagramma d’irradiazione, viene solitamente specificato solo in corrispondenza del massimo del lobo principale, cioè quello di maggiore irradiazione.

La resistenza di radiazione dell’antenna misura la sua capacità d’irradiare nello spazio il segnale applicato ai suoi terminali. Se PR è la potenza totale irradiata, I è il valore efficace della corrente che circola ai terminali d’ingresso dell’antenna, allora la resistenza di radiazione Rrad è tale che 
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. In pratica l’antenna presenterà anche delle perdite che possono essere rappresentate da una resistenza di dissipazione Rdiss, perciò la potenza che fluisce verso i suoi terminali d’ingresso PT non coinciderà con quella complessivamente irradiata; l’antenna sarà pertanto caratterizzata da un’efficienza 
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Un’antenna si dice risonante quando la sua impedenza d’ingresso è puramente resistiva, cioè coincide con la resistenza di radiazione se le perdite sono trascurabili. La condizione di risonanza, in altre parole di assenza di una componente reattiva nell’impedenza, è importante per evitare le riflessioni, quindi una riduzione della potenza effettivamente trasmessa o ricevuta. La risonanza si può ottenere con un opportuno dimensionamento dell’antenna, in funzione delle frequenze che essa deve trattare. In pratica non si otterrà mai la perfetta risonanza, anche perché l’antenna usata in un sistema cellulare deve lavorare in un range di frequenze abbastanza ampio; perciò, oltre alla sua impedenza nominale (normalmente di 50( in queste applicazioni), nella sua banda di funzionamento è specificato anche il massimo VSWR
, solitamente non superiore a 2. Normalmente non è quindi richiesta una rete di adattamento tra l’antenna e il dispositivo a cui è collegata, solitamente un duplexer, che presenta per costruzione la stessa impedenza standard; inoltre, le distanze tra i due sono solitamente inferiori alla lunghezza d’onda (, perciò non è necessario progettare un’opportuna linea di trasmissione.

Le antenne per terminali mobili sono spesso realizzate con spezzoni di materiale conduttore, che costituiscono dei monopoli con lunghezza dell’ordine di (/4, uscenti dal contenitore del terminale stesso. Ultimamente però, si sta diffondendo anche l’uso di antenne integrate nel terminale. La riduzione delle loro dimensioni è possibile sia con il semplice supporto di materiale dielettrico (Chip Dielectric Antenna), sia tramite tecniche d’integrazione multistrato (Chip Multilayer Antenna) che normalmente permettono una banda più larga. In entrambi i casi, l’uso di opportuni materiali con elevata costante dielettrica consente di ridurre notevolmente le dimensioni, poiché la lunghezza d’onda nel mezzo è 
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. Ovviamente è importante usare materiali che presentino anche basse perdite, perché altrimenti si ridurrebbe l’efficienza dell’antenna. E’ chiaro che tali antenne permettono di ottenere terminali molto più maneggevoli e di dimensioni ancor più piccole, ma nel collocarle all’interno del terminale si deve porre attenzione al profilo d’irradiazione che si genera; esso deve essere concentrato dalla parte opposta a quella su cui si poggia l’orecchio dell’utente, sia per evitare che il trasmettitore venga costretto a fornire più potenza del normale, sia per evitare eventuali danni allo stesso utente per un uso prolungato del telefono.

4.2.2 Duplexer [8]

Spesso i sistemi cellulari usano un duplexing a divisione di frequenza (FDD), vale a dire impiegano due bande distinte per la ricezione e per la trasmissione. Per collegare in questo caso il ricevitore e il trasmettitore ad un’unica antenna, si adopera un dispositivo a tre porte chiamato duplexer. Come è mostrato nella figura 4.5a, il duplexer è normalmente costituito da due filtri passa banda connessi tra loro; il filtro di ricezione e quello di trasmissione lasciano passare solo la banda destinata alla ricezione e quella destinata alla trasmissione, rispettivamente. In questo modo si cerca di assicurare che la potenza del trasmettitore non fluisca nel ricevitore, limitando così la possibilità di ricevere piccoli segnali, e che invece i segnali da ricevere non vengano attenuati perché finiscono parzialmente nel trasmettitore. Ciascun filtro è in genere realizzato sfruttando la risposta di un certo numero di risonatori di materiale dielettrico (normalmente da quattro a sette per ognuno), per garantire una risposta piuttosto piatta in tutta la banda di interesse e allo stesso tempo una notevole attenuazione per le altre frequenze, anche se vicine a tale banda. L’uso di materiali con elevate costanti dielettriche permette di ridurre le dimensioni dei risonatori e quindi del duplexer; infatti, la lunghezza d’onda nel materiale è 
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, per questo a parità di frequenza di risonanza una (r alta consente dimensioni ridotte, anche se resta comunque uno dei dispositivi più ingombranti.
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Due parametri significativi del duplexer sono la perdita d’inserzione (Insertion Loss) e l’attenuazione, cioè la diminuzione di potenza causata dai due filtri nella banda passante (Pass Band) e nella banda reiettata (Stop Band) rispettivamente. Ovviamente, mentre la perdita d’inserzione è bene che sia la più bassa possibile (in genere è di 1-2dB), l’attenuazione deve essere sufficientemente alta (tipicamente vale almeno 25-30dB). Naturalmente, è significativa l’attenuazione del filtro di ricezione all’interno della banda di trasmissione e, viceversa, quella del filtro di trasmissione nella banda di ricezione. Affinché la perdita d’inserzione e l’attenuazione assumano valori adeguati, il materiale utilizzato per i risonatori deve presentare basse perdite, cioè deve avere un fattore di qualità Q abbastanza elevato.

Nei sistemi che impiegano tecniche a divisione di tempo per il duplexing (TDD) può essere risparmiato dello spazio, perché per collegare l’antenna al ricevitore e al trasmettitore basta usare un opportuno commutatore. Tali commutatori, solitamente chiamati switchplexer (figura 4.5b), fanno uso di una o due tensioni di comando per passare alternativamente in ricezione o in trasmissione. Normalmente occupano molto meno spazio dei duplexer, perché sono realizzati tramite semplici reti con dei diodi che possono essere interdetti o in conduzione, secondo il valore delle tensioni di comando. Siccome questi dispositivi vanno pilotati da delle tensioni, è importante che sia basso il loro consumo di corrente, per evitare che influiscano troppo sul consumo della batteria. Ovviamente, anche per essi è opportuno avere una bassa perdita d’inserzione, sia quando l’antenna è collegata verso il ricevitore, sia quando il trasmettitore fornisce la sua potenza verso l’antenna. Inoltre è specificato l’isolamento della porta di ricezione (Rx) rispetto a quella di trasmissione (Tx); esso è il rapporto tra la potenza fornita alla porta Tx e quella che finisce nella porta Rx, ed è importante che sia alto.

Un altro dispositivo che può essere presente subito dopo l’antenna è il cosiddetto diplexer. Esso è usato in quei terminali che possono usare due bande per la comunicazione, con lo stesso standard (Dual Band) o con standard differenti (Dual Mode). Come il duplexer, esso è costituito essenzialmente da due filtri, però uno passa basso e l’altro passa alto. Dato che normalmente le due bande di comunicazione sono parecchio distanti (alcune centinaia di MHz), la realizzazione di questi dispositivi non è particolarmente onerosa in termini di spazio, in quanto si riescono a realizzare con tecniche d’integrazione di tipo multistrato (Multilayer Devices).

Si deve ricordare infine che tutti questi dispositivi sono collegati ad un trasmettitore che può erogare qualche watt di potenza. Perciò la potenza che essi sono in grado di far transitare deve essere adeguata al tipo d’uso che se ne deve fare, ed è quindi specificata dal costruttore.

4.2.3 Low Noise Amplifier (LNA) ed IF Amplifier

In trasmissione l’amplificazione è necessaria per portare il segnale prodotto ad una potenza tale da poter arrivare alla stazione base con un livello adeguato. In ricezione, il segnale prelevato dall’antenna, dopo essere stato trattato dai vari stadi del ricevitore, deve giungere al rivelatore con un livello adeguato. L’amplificazione è fornita essenzialmente da un primo amplificatore a basso rumore (Low Noise Amplifier – LNA), e poi da un altro amplificatore a frequenza intermedia. Come sarà chiaro più avanti, è essenziale avere un primo stadio che amplifica introducendo meno rumore possibile, perché quello da esso introdotto influenza pesantemente la potenza di rumore presente all’uscita del ricevitore. L’amplificazione, comunque, non può essere fatta tutta nel primo stadio, ma deve essere opportunamente distribuita; infatti, poiché negli stadi iniziali si amplifica non solo il canale desiderato ma anche quelli adiacenti, si corre fortemente il rischio di introdurre distorsioni.

L’uso di un LNA ben progettato è cruciale per un ricevitore. Esso, amplificando segnali con un basso livello di potenza senza aggiungere molto rumore, non solo determina il segnale più piccolo che il ricevitore è in grado di trattare, cioè la sua sensitività, ma influenza anche il livello più alto che può essere ricevuto mantenendo una certa qualità nella comunicazione. Infatti, per segnali con un livello alto di potenza, il LNA deve amplificare possibilmente senza introdurre distorsioni. Quindi il LNA influenza pesantemente quello che viene detto il range dinamico del ricevitore, cioè la differenza tra il più grande e il più piccolo segnale che esso è in grado di trattare opportunamente. Per migliorare le prestazioni del ricevitore in termini di range dinamico, in genere si usa un sistema di controllo automatico del guadagno. Cioè il guadagno complessivo del ricevitore è aumentato o diminuito in base al segnale ricevuto, tramite un’opportuna tensione di comando disponibile, in genere, per l’amplificatore a frequenza intermedia. 

Gli amplificatori a basso rumore, ma anche quelli usati a frequenza intermedia, sono costituiti da stadi di amplificazione a transistori che lavorano in classe A. La scelta del transistore è importante nel determinare una bassa cifra di rumore, un alto guadagno e una buona linearità nel range di frequenze che interessano; queste caratteristiche devono essere possedute a bassi valori della corrente e della tensione di polarizzazione, perché l’alimentazione è a batteria. Nella scelta del punto di polarizzazione si deve trovare un compromesso tra le tre caratteristiche dette, perché in genere non esiste un punto in cui sono ottime contemporaneamente. La rete di polarizzazione del transistore deve ovviamente garantire un punto di riposo che sia stabile con la temperatura, e al tempo stesso essere poco costosa e semplice. Inoltre l’amplificatore deve essere progettato in modo da risultare incondizionatamente stabile, cioè che non presenti instabilità qualunque sia l’impedenza della sorgente e del carico. La stabilizzazione può essere fatta tramite diverse tecniche, ma si deve fare in modo da non degradare la cifra di rumore e il guadagno.

    Un punto importante nel progetto del LNA è quello legato al compromesso tra adattamento in ingresso e cifra di rumore. Infatti, il massimo trasferimento di potenza si ottiene quando la sorgente vede un’impedenza che è il complesso coniugato della propria. Normalmente i sottosistemi  a radio frequenza si costruiscono in modo da presentare in ingresso e in uscita un’impedenza standard di 50(, cosicché il trasferimento di potenza è sempre massimo quando sono collegati tra loro; se invece hanno impedenze diverse bisogna interporre delle reti di adattamento. I parametri S11 e S22 del LNA indicano quanto è adattato il dispositivo a impedenze di 50( e idealmente dovrebbero essere nulli; essi rappresentano, infatti, i coefficienti di riflessione in ingresso e in uscita quando dalla parte opposta è collegata un’impedenza di 50(. A volte, anziché i parametri S11 e S22, nei dati del LNA sono riportati gli inversi dei loro moduli espressi in dB, indicati rispettivamente come Input e Output Return Loss. In ingresso al LNA abbiamo però due esigenze: quella di far vedere all’amplificatore un’impedenza verso la sorgente pari al complesso coniugato della propria impedenza d’ingresso, e quella di portare tale impedenza vista a un valore che rende minima la cifra di rumore. Siccome i due valori non coincidono, si deve almeno cercare di progettare il LNA in modo che siano più vicini possibile. La rete di adattamento che si metterà in ingresso al LNA, cercherà poi di privilegiare o la minimizzazione della cifra di rumore o il massimo trasferimento di potenza. Un compromesso simile va considerato anche in uscita al LNA, questa volta però tra guadagno e linearità; quest'ultima, infatti, dipende molto dall’impedenza di carico e questa in genere non coincide con quella che determina il massimo trasferimento di potenza.

Tra i dati forniti per un LNA è presente il parametro S12, o meglio il suo modulo in dB, che rappresenta il guadagno di potenza dell’amplificatore quando l’ingresso e l’uscita sono adattate per il massimo trasferimento di potenza. Oltre a dover essere sufficientemente alto, tale parametro deve anche essere molto stabile, con la temperatura, la frequenza e la tensione di alimentazione, questo per garantire un guadagno noto nella catena di amplificazione. Ovviamente è riportata anche la cifra di rumore, che è bene non superi molto i 2dB. Infine è indicato l’isolamento in funzionamento inverso dell’amplificatore, rappresentato dall’inverso del modulo del parametro S21; tale isolamento è importante per evitare che il segnale dell’oscillatore locale finisca in antenna, trasformando il ricevitore in un trasmettitore.

4.2.4 Mixer [1], [2]

Il mixer è un dispositivo che, sfruttando le non linearità dei suoi componenti, è in grado di produrre, almeno idealmente, una uscita proporzionale al prodotto dei suoi due ingressi. Per questa sua caratteristica esso è usato per traslare in frequenza i segnali. Se infatti i due ingressi nel mixer sono:
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allora la sua uscita risulta:
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Normalmente un filtro sull’uscita selezionerà poi la differenza o la somma delle due frequenze, ottenendo, nel caso di un sistema eterodina, la cosiddetta frequenza intermedia. 

I mixer sono costruiti con componenti non lineari come diodi o transistor. Se si usano i diodi, il mixer sarà un dispositivo passivo e si avrà una perdita di conversione nel passaggio tra la porta RF e la porta IF; con i transistor, invece, è possibile un guadagno di conversione. Il guadagno di conversione del mixer è normalmente definito come il rapporto tra la potenza in uscita a frequenza intermedia (PIF) e la potenza disponibile all’ingresso a radio frequenza (PARF):
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Normalmente viene espresso in dB e le potenze sono riferite a impedenze di 50(. Il guadagno di conversione dipende ovviamente anche dalla potenza dell’oscillatore locale, che quindi ne controlla le prestazioni. Una potenza del LO bassa rende piccolo il guadagno di conversione, aumenta la cifra di rumore e in definitiva diminuisce la sensitività del ricevitore; se fosse troppo alta, il mixer introdurrebbe eccessive distorsioni sul segnale in uscita.

Altre grandezze importanti per un mixer sono quelle di isolamento. Il più importante è l’isolamento della porta del LO verso quella RF:
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dove PALO è la potenza disponibile dell’oscillatore locale e PRF è la quota di tale potenza presente nella porta a radio frequenza. Infatti, è importante che il segnale dell’oscillatore locale non venga irradiato dall’antenna, e il problema è sentito, come si è visto, soprattutto per i ricevitori omodina. E’ bene che tale grandezza sia almeno di 50dB. Importanti sono anche gli isolamenti del LO e dell’ingresso RF verso la porta IF:
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che indicano la capacità del mixer di bloccare il passaggio del segnale dell’oscillatore locale e di quello nella porta RF direttamente verso l’uscita IF.
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Il mixer a reiezione della frequenza immagine (Image Rejecting Mixer) fornisce una soluzione di tipo trigonometrico al problema del filtraggio dell’immagine per i ricevitori Low-IF, come si è detto. Il canale desiderato e la sua immagine sono traslati in frequenza in due rami con mixer pilotati da oscillatori in quadratura. In riferimento alla figura 4.6, se giunge in ingresso la frequenza desiderata 
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per cui 
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. Se invece arriva in ingresso la frequenza immagine 
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e quindi 
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. Il limite di funzionamento per la soppressione dell’immagine sta nell’uguaglianza di guadagno dei due rami, e nella precisione dello sfasamento tra le due uscite dell’oscillatore locale. Perciò una tale tecnica è diventata attuabile solo con lo sviluppo della tecnologia di integrazione dei componenti su uno stesso chip.

Un problema che è particolarmente sentito per i mixer usati nei ricevitori omodina, è quello della linearità. Le distorsioni, provocate da forti segnali, degraderanno la sensitività di un ricevitore a conversione diretta molto più rapidamente rispetto ad uno di tipo eterodina. Infatti, le distorsioni di secondo ordine che si possono avere in un mixer single-ended, a causa di un forte segnale che si trova nella banda del filtro RF di preselezione, provocano componenti spettrali attorno alla continua. In un ricevitore a conversione diretta queste componenti si sovrappongono al segnale desiderato, mentre in una eterodina vengono eliminate dal filtraggio a frequenza intermedia. La soluzione più efficace è usare circuiti bilanciati
 nel front-end, in modo particolare nel mixer, perché provocano distorsioni solo di ordine dispari. Comunque, anche con circuiti bilanciati, in un ricevitore omodina la terza armonica del segnale desiderato può essere convertita in basso dalla terza armonica del LO, creando una componente in continua. Invece in un ricevitore eterodina la conversione tra terze armoniche provoca componenti al di fuori della banda del filtro IF (
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). Se si vuole un’immunità a queste conversioni spurie paragonabile a quella di una eterodina, il ricevitore a conversione diretta deve usare dei mixer bilanciati e con una linearità notevolmente migliore.

Nei mixer frequentemente usati a transistori bipolari, basati sul moltiplicatore analogico di Gilbert, c’è una conversione tensione-corrente che condiziona la complessiva linearità degli stessi mixer. Usando dei MOSFET si riesce a rendere tale conversione V-I più lineare alle alte frequenze. Ma un mixer realizzato con dei MOSFET aggiungerà un notevole rumore flicker a un ingresso che viene traslato a una IF nulla, degradando perciò la cifra di rumore del ricevitore. Inoltre, c’è sempre il solito problema che in una conversione diretta il ricevitore in parte trasferisce energia del LO verso l’antenna, a causa del non perfetto isolamento. Un modo per risolvere questi problemi è di convertire in basso il segnale RF mediante sottocampionamento. La banda passante della porta di campionamento deve ovviamente essere maggiore della portante RF d’ingresso, mentre la frequenza di campionamento (molto più bassa) deve essere almeno il doppio della banda occupata dal canale da convertire. Per avere una conversione diretta, occorre che la frequenza di clock che comanda il campionamento sia pari a un sottomultiplo della portante RF. Sebbene una o più armoniche del clock possono passare attraverso la banda passante del LNA e dell’antenna, producono delle irradiazioni spurie molto più deboli di un LO accordato con il segnale d’ingresso. Per evitare il fenomeno dell’aliasing, serve un filtro RF di preselezione dopo l’antenna con una banda passante non più larga della banda di Nyquist (la metà della frequenza di campionamento). Ma si può avere aliasing anche con il rumore in uscita dal LNA, limitato solamente dal suo carico accordato ma con basso Q. Ovviamente, un secondo filtro tra il LNA e il mixer eliminerebbe il problema, ma questa non è una soluzione desiderabile in un ricevitore altamente integrato. Perciò l’assenza del secondo filtro porta ad un aumento della cifra di rumore del ricevitore.
4.2.5 Filtri RF ed IF [8]

Come si è visto, in un ricevitore sono necessari almeno due filtri: un filtro RF di preselezione prima del mixer per eliminare il canale immagine, e un filtro IF che successivamente seleziona il canale desiderato. Molte volte si usa anche un secondo filtro RF, prima del LNA, che serve ad evitare la saturazione del ricevitore a causa di forti segnali al di fuori della banda di ricezione dedicata al sistema. In genere, però, si sfrutta il filtraggio effettuato dal duplexer, per evitare di aumentare la cifra di rumore del ricevitore e peggiorare così la sua sensitività. In trasmissione è anche adottato un filtro, dopo la conversione in alto, per impedire la successiva amplificazione e trasmissione di componenti spurie fuori banda, prodotte nell’operazione di modulazione. Un ulteriore filtraggio in trasmissione è poi compiuto, ancora una volta, dal duplexer. Nel caso si usi uno switch al posto del duplexer, tali filtri vanno inseriti a parte, ma spesso essi possono essere disponibili nello stesso dispositivo che contiene lo switch, in modo da risparmiare spazio. Infine, altri filtri possono essere aggiunti subito dopo gli oscillatori locali, per limitare la loro emissione di armoniche e di spurie; se l’oscillatore è variabile in frequenza, tali filtri devono essere a larga banda, perciò sono in grado di limitare solo le componenti spettrali abbastanza lontane.

I filtri utilizzati, di tipo passivo, devono presentare una perdita d’inserzione quanto più bassa possibile all’interno della propria banda passante, soprattutto i filtri RF messi prima e dopo il LNA, per non provocare un notevole calo di sensitività. I filtri RF, sia di ricezione che di trasmissione, sono a larga banda e non è richiesta ad essi una notevole selettività. La selettività di un filtro è misurata dalla sua attenuazione al di fuori della banda passante, ma a frequenze vicine a quest’ultima. E’ importante che essa sia abbastanza alta per i filtri a frequenza intermedia, perché hanno il compito di prelevare il canale desiderato reiettando quelli adiacenti. Inoltre, come si vedrà meglio in seguito, è bene che i filtri IF facciano passare solo le frequenze appartenenti al canale, anche se tra esso e quelli adiacenti c’è abbastanza spazio; in questo modo si limita il rumore che riesce a passare nel ricevitore e aumenta così la sua sensitività.

La risposta dei filtri all’interno della banda passante si discosta dalla idealità non solo per la presenza di un’attenuazione, rappresentata dalla perdita d’inserzione, ma anche perché provoca distorsioni di tipo lineare nei segnali. Per non avere tali distorsioni, all’interno della banda passante l’attenuazione dovrebbe essere costante, mentre lo sfasamento dovrebbe variare linearmente con la frequenza. Quando si verifica ciò, il segnale in uscita dal filtro è una replica attenuata e ritardata di quello in ingresso, altrimenti si hanno cambiamenti nella sua forma dovuti al trattamento non uniforme delle sue componenti spettrali; tali distorsioni non producono però nuove componenti spettrali. Le distorsioni di ampiezza sono misurate dal valore del ripple nella banda passante, definito come la differenza in dB tra la massima e la minima attenuazione al suo interno. Le distorsioni di fase sono invece misurate dalla massima differenza nel ritardo che possono presentare componenti di frequenza diversa. La risposta di un filtro ideale nella sua banda passante può essere espressa come:
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Lo sfasamento provocato da esso vale pertanto 
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; perciò il ritardo subito dal segnale a una frequenza generica f, cioè il ritardo di gruppo (Group Delay Time – GDT), è pari a 
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, ed è indipendente da f. In un filtro reale, invece, esso non è costante con f, perciò viene indicata la massima variazione che ha nella banda passante (GDT Deviation).

Come per i duplexer, i filtri usati nei terminali mobili possono essere costruiti tramite risonatori dielettrici, spesso realizzati con materiali ceramici. Si è affermato che l’uso di materiali con un’alta costante dielettrica permette di ridurre le dimensioni, mentre la riduzione delle perdite, sia nel materiale che complessivamente nel dispositivo, consente di ottenere un alto Q e delle basse perdite d’inserzione. Le dimensioni dei filtri ceramici rimangono però non troppo piccole, occupando normalmente un volume tra i 200 e i 300mm3. 

I filtri RF, sia quelli in ricezione che quelli in trasmissione, come pure quelli da inserire all’uscita dell’oscillatore, possono essere anche del tipo LC multistrato (LC Multilayer Devices). Tali filtri sono realizzati sovrapponendo più strati di materiale dielettrico alternati a piste conduttive, in modo da costruire induttori (L) e condensatori (C) integrati. Tale tecnica permette una notevole riduzione delle dimensioni, ma i filtri così realizzati risultano poco selettivi, perciò non possono essere usati né a frequenza intermedia né come filtri RF di preselezione prima del mixer, a meno che la IF non è abbastanza alta da poter reiettare facilmente l’immagine.

Un tipo di filtri che viene sempre più usato è quello ad onde acustiche superficiali (Surface Acoustic Wave – SAW). Questo tipo di tecnologia, che si basa sulla trasmissione di onde acustiche attraverso piste conduttrici collocate su di un substrato dielettrico, consente una notevole riduzione delle dimensioni, anche più di quelli LC multistrato. La selettività di tali filtri è buona quanto quella dei filtri ceramici, però in genere presentano una perdita d’inserzione un po’ più alta (circa 1dB), perciò il loro impiego come filtri RF di preselezione dev’essere valutato, soprattutto se inseriti prima di un LNA, in modo da non alzare troppo la cifra di rumore del ricevitore. Inoltre, si riesce a realizzarli solo per frequenze superiori a una cinquantina di MHz, perciò non è possibile impiegarli come filtri a frequenza intermedia bassa.

4.2.6 Local Oscillator (LO) [3], [4]

L’oscillatore locale (Local Oscillator – LO) serve a produrre un segnale da inviare al mixer in modo da realizzare una traslazione in frequenza. Nella maggior parte dei ricetrasmettitori mobili, il LO è realizzato mediante un oscillatore controllato in tensione (VCO) che viene stabilizzato tramite un sistema ad aggancio di fase (PLL). Infatti, in un sintetizzatore di frequenza a PLL il VCO produce un’uscita che risulta agganciata in fase a quella di un oscillatore di riferimento, molto stabile e preciso, che solitamente fa uso di un quarzo. Come si può vedere dalla figura 4.7, il comparatore di fase confronta la fase dell’oscillazione in uscita dal VCO (divisa per N) con quella in uscita dal quarzo (divisa per M). La frequenza prodotta in uscita risulta:
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Tramite la divisione per M della frequenza del quarzo, si riesce ad ottenere una risoluzione adeguata per la frequenza in uscita, nel caso si voglia che quest’ultima sia variabile.

Se però si vuole una risoluzione  molto piccola, le frequenze del quarzo e del VCO devono essere divise per interi piuttosto grandi, causando una bassa velocità di risposta del comparatore di fase. Ad esempio, nel caso dello standard analogico USA per la telefonia [image: image229.jpg]G




cellulare (AMPS), la distanza tra i canali è solo di 30KHz in corrispondenza di 900MHz, quindi occorre un sintetizzatore di frequenza accordabile a passi molti piccoli. Perciò spesso si usa un sistema diverso, che consiste nel dividere alternativamente la frequenza del VCO per due valori. In figura 4.8 è riportato lo schema del cosiddetto sintetizzatore N-frazionale. In esso la frequenza del VCO viene divisa per N durante M-1 cicli di fQ, e per N+1 durante il restante ciclo di fQ. La frequenza di uscita a regime si può provare che vale:
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Una delle specifiche importanti per un oscillatore locale è il rumore di fase della sua uscita. Esso si manifesta come fluttuazioni a breve termine della frequenza di oscillazione dovute a rumore e a disturbi di vario tipo. Lo spettro in uscita dall’oscillatore non si presenta perciò come una riga, ma mostra due bande laterali più o meno estese. Il rumore di fase viene misurato dal rapporto tra la potenza presente a una frequenza distante (f dalla fondamentale fOL, su una banda di 1Hz, e la potenza dell’oscillazione fOL stessa (fig.4.9). Un buon valore del rumore di fase, per LO usati nei ricetrasmettitori mobili, è di almeno (100dBc/Hz a 100KHz dalla portante.

Avere oscillatori locali con un basso rumore di fase è molto importante, perché nel mixer esso si trasferisce alle oscillazioni presenti nella sua porta RF. Come si può osservare dalla figura 4.10a, la frequenza desiderata fD è stata traslata a frequenza intermedia e quella indesiderata fU è stata traslata accanto, ma il rumore di fase dell’oscillatore locale (fOL) porta una loro parziale sovrapposizione limitando così la selettività del ricevitore. Inoltre, se il segnale indesiderato ha ampiezza maggiore dell’altro (fig. 4.10b), lo può coprire totalmente limitando così anche la sensitività, cioè la capacità di ricevere segnali deboli. 

[image: image231.jpg]


Il filtro F(s) presente nell’anello del PLL limita il rumore di fase e le spurie dell’oscillatore di riferimento in uscita, ma limita anche il cosiddetto lock-time, cioè la velocità con cui è possibile cambiare la frequenza in uscita. L’aumento della banda di questo filtro produce una maggiore velocità di aggancio, ma deve essere in grado di filtrare sufficientemente l’uscita del rivelatore di fase, normalmente un onda rettangolare il cui valor medio controlla il VCO; pertanto, più sono basse le frequenze da confrontare, più è bassa quella di quest’onda rettangolare e maggiormente dev’essere ridotta la banda del filtro. Il rumore di fase del segnale prodotto dal LO contribuisce direttamente a quello presente a frequenza intermedia o in banda base, dopo una conversione in frequenza; di conseguenza è responsabile del degrado del rapporto segnale-rumore nel ricevitore. In trasmissione il rumore di fase del LO, che va in ingresso al mixer che compie la conversione in alto, contribuisce all’energia di rumore presente fuori dalla banda del canale da trasmettere. Nei sistemi cellulari, l’energia spuria trasmessa alle frequenze dei canali adiacenti deve essere strettamente controllata.

Con un appropriato progetto del PLL, si può osservare che il rumore di fase in uscita dal LO è dominato da quello del quarzo di riferimento, per frequenze abbastanza al di sotto della banda ad anello aperto del PLL; invece, per frequenze lontane da tale banda, è dominato dal rumore di fase dello stesso VCO. Si può constatare che il rumore di fase del VCO aumenta col diminuire del Q del suo risonatore, perciò può essere necessario usare un dispositivo risonante con alto Q, esternamente al chip. Poiché la diminuzione delle dimensioni è importante nei terminali mobili, occorre poter realizzare tutto il VCO in un chip. Invece la generazione della frequenza di riferimento è normalmente affidata a dei quarzi controllati in temperatura (TCXO), per poter avere un’accuratezza sulla frequenza fino a 5ppm; perciò non si pensa, almeno per ora, ad integrarli. L’integrazione su silicio del risonatore per il VCO non ha dato dei risultati molto buoni, essendo riusciti a raggiungere dei Q non più alti di 10 che non permettono in molti casi di ridurre sufficientemente il rumore di fase. Infatti, gli induttori a spirale realizzati su silicio presentano un basso valore di Q a causa della riduzione del campo elettromagnetico nel substrato, mentre i condensatori presentano perdite per la presenza di resistenze in serie.

Gli effetti del rumore di fase del VCO possono essere minimizzati se si rende ampia la banda ad anello aperto del PLL, in modo che l’uscita del LO abbia un rumore di fase dipendente sostanzialmente da quello, molto minore, dell’oscillatore di riferimento. Se però si vuole una buona risoluzione, le frequenze che vengono confrontate dal comparatore di fase sono basse. Ad esempio, se si vogliono sintetizzare delle oscillazioni nell’intorno dei 900MHz a passi di 10kHz, dalla (4.16) si vede che con fQ=10MHz occorre M=1000 ed N dell’ordine di 90000. La frequenza di confronto è di 10kHz e la banda del filtro passa basso dopo il comparatore deve essere inferiore a tale frequenza. Perciò, per tenere alta la frequenza di confronto, si possono usare delle tecniche di interpolazione di fase, così da fare un numero maggiore di confronti tra la fase del VCO e quella del riferimento. Questo approccio ha il vantaggio aggiuntivo di un più breve lock-time, grazie alla maggiore banda dell’anello. La migliore velocità permette anche di spegnere il VCO durante gli intervalli di inattività che ci sono in un sistema TDMA, diminuendo così il consumo.

Un’alternativa piuttosto attraente per realizzare l’oscillatore locale, grazie all’eccellente velocità nel cambio di frequenza, è rappresentata dalla sintesi digitale diretta (Direct Digital Synthesis – DDS). Considerazioni sulla dissipazione di potenza e sui limiti di velocità imposti dalla tecnologia, rendono possibile la sintesi di tali forme d’onda fino a circa 100MHz. Comunque, l’oscillazione sintetizzata può essere usata come un offset di frequenza da aggiungere alla portante generata tramite un PLL con un VCO a frequenza fissa. In riferimento alla 4.16, se la frequenza è fissa si può fare M=1, quindi le frequenze che vengono confrontate dal comparatore di fase sono più alte e la banda dell’anello può essere anch’essa tenuta alta, permettendo di ottenere così un basso rumore di fase.

Le parti più critiche in un sintetizzatore a PLL sono i divisori di frequenza e il VCO, perché operano alle frequenze più alte rispetto al resto del sistema. Requisiti generali per un buon VCO sono l’alta purezza spettrale, una caratteristica tensione-frequenza lineare, una buona stabilità a variazioni della tensione di alimentazione e della temperatura. Per le applicazioni radio di tipo mobile, il VCO deve anche avere dei requisiti di basso consumo e di bassi costi di fabbricazione. La linearità e un ampio range frequenziale non sono un problema in tali applicazioni,  poiché le bande ad esse dedicate sono limitate a poche decine di megahertz. Inoltre, poiché la reazione operata dal PLL tende a sopprimere l’errore di frequenza, la scarsa stabilità a lungo termine del VCO a causa della temperatura non è un problema cruciale.  Si è detto che l’integrazione nel VCO di un risonatore LC presenta il problema di un basso Q e, comunque, gli induttori costruiti sul silicio occupano un’area notevole rispetto agli altri componenti dello stesso chip. Una valida alternativa può essere allora rappresentata da VCO realizzati con tecnologia CMOS che non richiedono l’elemento risonante. Essi si basano su oscillatori ad anello formati da un numero dispari di invertitori. Comunque, la loro massima frequenza di oscillazione deve essere ottimizzata usando opportune architetture e tecniche di layout.
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Un problema particolarmente sentito nei ricevitori e nei trasmettitori a conversione diretta è quello di avere oscillatori locali con uscite in quadratura tra loro. Mentre in un ricevitore eterodina il segnale è convertito in quadratura da un LO a frequenza relativamente bassa, in una conversione diretta è più difficile produrre sfasamenti di 90° e ampiezze uguali con elevata accuratezza, dato il valore molto più alto della frequenza della portante. Generalmente è richiesto un errore nello sfasamento minore di 1°. Un modo semplice per ottenere lo sfasamento può essere quello di usare una rete composta da una squadra RC ed una CR, che sfasano di –45° e +45° rispettivamente (figura 4.11a). Quando 
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, anche le due ampiezze sono uguali. Piccole imprecisioni possono essere compensate con qualche forma di correzione sul chip. Alternativamente, le fasi in quadratura possono essere ottenute alle uscite di due flip-flop, uno  positive-edge triggered e l’altro negative-edge triggered, che dividono per due la frequenza del LO dopo che è stata raddoppiata (figura 4.11b). L’errore nello sfasamento, causato da ritardi non uguali nei due flip-flop e da un duty-cycle dell’onda al loro ingresso non esattamente del 50%, può essere reso minore di 1°. Un filtro passa banda migliora l’accuratezza del duty-cycle sopprimendo le armoniche della frequenza raddoppiata. Infine, le oscillazioni in quadratura possono ottenersi da un oscillatore ad anello (figura 4.11c), prelevando le uscite da punti opposti dell’anello. Differenze nei ritardi delle celle che compongono l’anello limitano l’accuratezza di fase ottenibile; si può mantenere l’errore a meno di 1° bilanciando accuratamente il carico capacitivo visto da tutte le unità. Questo tipo di oscillatore privo di risonatore è interessante perché interamente integrabile, però può essere usato solo quando le specifiche sul rumore di fase vicino alla portante non sono troppo stringenti, come nei telefoni cellulari analogici.
4.2.7 Power Amplifier (PA) [5], [6]

La diminuzione della potenza trasmessa e della potenza consumata in ciascun circuito è il modo più efficace per ottenere terminali mobili piccoli e leggeri. Questo perché la batteria è il dispositivo più grande in qualsiasi unità portatile, così la diminuzione della potenza totale consumata porta a una corrispondente riduzione nel volume e nel peso della batteria.
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Una tipica configurazione della sezione di trasmissione è mostrata in figura 4.12. In essa un amplificatore di potenza (Power Amplifier - PA), che può comprendere due o tre stadi con altrettanti transistori, porta a un guadagno di potenza solitamente di circa 30 dB. La potenza che devono essere in grado di erogare i terminali mobili per sistemi cellulari varia in base alle specifiche del particolare sistema, ma un valore di 2W (33dBm) può essere considerato comune, mentre per i cordless bastano circa 500mW (27dBm). Poiché c’è una perdita di trasmissione di circa 2dB nel passaggio attraverso l’isolatore e il duplexer, l’amplificatore di potenza deve essere in grado di produrre alla sua uscita circa 35dBm ((3,16W); una potenza solitamente di qualche dBm è fornita al suo ingresso da uno stadio preamplificatore. L’isolatore, che sarà trattato più avanti, ha la funzione di evitare che a causa di un non perfetto adattamento tra PA ed antenna, torni indietro una potenza riflessa notevole che può dare fastidio, disturbando il funzionamento. Poiché il massimo consumo di potenza dell’unità portatile, escludendo l’amplificatore di potenza, è in genere minore di 1W, significa che la maggior parte della potenza è consumata dal PA durante la trasmissione; di conseguenza, l’uso di amplificatori di potenza che siano efficienti è indispensabile per ridurre il consumo e quindi consentire la miniaturizzazione del terminale portatile.

L’efficienza di conversione di potenza, da una sorgente di alimentazione continua a un’uscita a radio frequenza, è definita come:
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Se il guadagno di potenza dell’amplificatore è abbastanza grande da poter trascurare la potenza al suo ingresso, 
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 è la potenza internamente dissipata. Altrimenti conviene considerare l’efficienza di conversione sulla potenza aggiunta (Power Added Efficiency – PAE), definita come:
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in cui G è il guadagno di potenza espresso in dB. La potenza dissipata internamente questa volta è 
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Il fattore importante di cui tenere conto quando aumenta la dissipazione interna e cioè diminuisce l’efficienza, è la generazione del calore. Il calore generato dal chip che contiene l’amplificatore di potenza può portare la temperatura del contenitore del terminale portatile a dei valori fastidiosi per l’utente. Quindi il progettista, oltre a preoccuparsi dello smaltimento del calore generato in modo che il chip non raggiunga temperature dannose per lo stesso, deve curare che la temperatura del terminale non raggiunga temperature eccessive. C’è pertanto un limite superiore alla massima  potenza internamente dissipabile dall’amplificatore, che va determinato tenendo conto di parametri come il volume dell’unità portatile, l’accettabile incremento di temperatura, la superficie radiante per il calore verso l’esterno, la temperatura ambiente, e così via. C’è da dire che ovviamente la riduzione del volume del terminale non facilita la dispersione del calore, perciò minore è il volume e maggiore deve essere l’efficienza dell’amplificatore, in modo che la potenza fornita dalla batteria venga per lo più convertita in segnale e non in calore. Da alcuni studi fatti è risultato che, con una temperatura ambiente di 25°C e una potenza erogata in antenna di 1W senza discontinuità, un aumento di temperatura al più di 15°C in un terminale di circa 150cm3 (cellulare odierno di medie dimensioni) richiede amplificatori con efficienza almeno del 45%.

Per quanto riguarda la massima potenza dissipabile, ai fini di non superare la massima temperatura sopportabile dal chip, essa è data da:
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in cui TJMAX è la massima temperatura di lavoro del chip, normalmente di circa 110°, TA la temperatura ambiente, (JC e (CA rispettivamente la resistenza termica tra il chip e il suo contenitore e tra quest’ultimo e l’ambiente esterno. Per l’utilizzatore di un amplificatore integrato (JC è fissato dal costruttore e può solo cercare di migliorare (CA tramite un’opportuna disposizione dell’integrato all’interno dell’unità mobile, in quanto è impensabile l’utilizzo di ingombranti dissipatori di calore. A questo proposito l’uso di collegamenti verso ampi piani di massa facilita la dispersione del calore; questo piano può essere convenientemente posizionato dal lato opposto della basetta in un cui si trova l’integrato (SMD) e il collegamento può avvenire attraverso fori metallizzati.

E’ stato detto che la potenza che occorre dissipare è pari a 
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, però ciò è vero solo in condizioni di trasmissione continua (Continuous Wave – CW). In molti sistemi di comunicazione wireless, come si è già visto, si adottano delle tecniche di divisione di tempo. Perciò la potenza da dissipare può diminuire in modo sostanziale in quanto va considerata la potenza media, moltiplicando Pdiss per il fattore che esprime la percentuale di utilizzo dell’amplificatore. Ad esempio, il sistema GSM usa un metodo di accesso di tipo TDMA/FDMA, con una banda di trasmissione che va da 880 a 915MHz. Tale banda è divisa in 124 canali da 200KHz con 8 utenti per ogni canale: in un frame lungo 4,6152ms ci sono 8 time slot da 576,9(s. Perciò la potenza da dissipare va moltiplicata per un duty-cycle 
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Ai fini di ottenere un’efficienza superiore al 40% in bande all’interno delle UHF (300MHz-3GHz), è indispensabile utilizzare amplificatori che operano raggiungendo i livelli di saturazione. Di conseguenza, la caratteristica ingresso-uscita relativa alle ampiezze diviene non lineare in modo significativo. Se il segnale d’ingresso è modulato in ampiezza, il segnale modulante subirà delle distorsioni notevoli, perciò è pressoché impossibile per amplificatori altamente efficienti amplificare segnali AM
. Questo è il motivo per cui modulazioni ad inviluppo costante, come la FM e la GMSK, sono state ampiamente utilizzate nei sistemi di comunicazione mobile. Anche se l’efficienza teoricamente raggiungibile con amplificatori lineari (classe A, B, AB) non è particolarmente bassa, bisogna tener presente che quella reale è molto minore, soprattutto se si sale in frequenza, per via delle perdite che si hanno nei vari componenti. 

Ci sono sostanzialmente due tecniche che permettono di ottenere amplificatori con alta efficienza. La prima è  quella che minimizza l’angolo di conduzione della corrente nel dispositivo attivo, cioè l’amplificazione in classe C. La seconda consiste nel pilotare l’amplificatore come un interruttore ad alta velocità, in modo da minimizzare il tempo in cui il prodotto tra corrente e tensione in uscita è diverso da zero. Siccome la prima tecnica è molto più semplice da realizzare (in termini di realizzazione pratica del circuito), è quella che viene solitamente utilizzata. Comunque, anche a causa del guadagno di potenza non particolarmente elevato (vedere la relazione 4.19), con gli amplificatori in classe C difficilmente si supera un efficienza sulla potenza aggiunta del 50%.

La non linearità dell’amplificatore di potenza può comportare problemi anche per la generazione di armoniche e di spurie fuori dalla propria banda di trasmissione, creando disturbi all’interno della banda di ricezione del sistema. La presenza di armoniche in uscita viene caratterizzata dal loro livello rispetto alla fondamentale
, e quindi misurata in dBc. Il rumore prodotto viene misurato in termini di potenza in uscita (Noise Power espresso in dBm), valutata ad una determinata distanza dalla fondamentale (che cade nel range di ricezione) e calcolata all’interno di una certa banda (dell’ordine dell’ampiezza di un canale).

Si è detto che nei sistemi che usano qualche forma di divisione di tempo, la potenza da dissipare viene ad essere di parecchio ridotta. Inoltre si è anche visto che i sistemi cellulari possono prevedere un meccanismo di controllo della potenza erogata dal terminale mobile, in modo che sia la minima indispensabile per comunicare con la stazione base. Per questo, come si può anche osservare dalla figura 4.12, l’amplificatore comprende normalmente un circuito per il controllo della potenza da esso erogata, tramite un’apposita tensione di controllo VC. Un parametro che viene fornito è allora l’isolamento dell’ingresso sull’uscita (Forward Isolation) quando la tensione di controllo è tale da spegnere l’amplificatore. Importanti sono anche i tempi di spegnimento e di accensione (Switching Time), indicati  in genere con tOFF e tON rispettivamente, che devono rispettare le specifiche di trasmissione del sistema wireless.

Nei sistemi wireless è abbastanza normale che l’utente si sposti cambiando l’orientamento del terminale mobile e la sua posizione rispetto ad oggetti di vario tipo. Di conseguenza, l’impedenza dell’antenna, che nominalmente è di 50(, può cambiare in modo sostanziale, rendendo non massimo il trasferimento di potenza. Allora viene fatto un test, detto Ruggedness Test o Load Mismatch Stress, che verifica la capacità dell’amplificatore a continuare ad erogare la medesima potenza, anche in condizioni di disadattamento, agendo opportunamente sulla tensione di controllo VC. Si sostituisce il carico di 50( con uno che presenta un VSWR molto più alto (tipicamente 20:1) e di cui si fa variare la fase per tutti i 360°, andando a controllare che non ci sia variazione della potenza in uscita. Un test simile, senza però variare VC, viene compiuto per controllare la stabilità dell’amplificatore; in questo caso, variando il carico si controlla che non ci siano oscillazioni parassite in uscita e si misura il livello delle spurie prodotte rispetto alla fondamentale.
4.2.8 Altri componenti passivi [8]

Si è già accennato all’uso che si può fare di un isolatore, inserendolo subito dopo l’amplificatore di potenza. In questo caso, infatti, l’isolatore è molto utile perché l’amplificatore fornisce una potenza piuttosto elevata e basta un modesto disadattamento verso l’antenna (peraltro facile a verificarsi, visto che l’impedenza di quest’ultima può variare in vicinanza di oggetti circostanti) a provocare una potenza riflessa consistente. Parametri importanti per un isolatore sono ovviamente la perdita d’inserzione, cioè la diminuzione di potenza che avviene nel passaggio del segnale nel verso consentito, e l’isolamento, definito come il rapporto tra la potenza che entra nella sua porta di uscita e quella che si misura all’ingresso, quindi attraversando il dispositivo nel verso non consentito. Come si è visto, la perdita d’inserzione è fondamentale che sia bassa, perché altrimenti si costringe l’amplificatore ad erogare una potenza maggiore, aumentando così le dissipazioni. In pratica si riescono ad ottenere delle perdite d’inserzione di circa 0,5dB, mentre per l’isolamento sono comuni valori di 15-20dB.

Un dispositivo che può essere utilizzato con la stessa funzione dell’isolatore è il cosiddetto circolatore. Esso, come l’isolatore, è costruito sfruttando il comportamento di un nucleo di materiale ferromagnetico posto al suo interno che interagisce col campo elettromagnetico del segnale. Un circolatore ha tre o più porte, con la caratteristica che l’energia introdotta in una porta viene interamente trasferita alla porta adiacente. Come si può vedere nella figura 4.13a, in cui è impiegato come isolatore, la potenza fornita dal PA alla porta 1 viene trasferita alla porta 2, cioè verso l’antenna, mentre l’eventuale potenza riflessa che entra nella porta 2 è inviata alla porta 3, dove non viene riflessa perché quest’ultima è chiusa sulla propria impedenza caratteristica (normalmente 50(). Dalla figura 4.13b si vede che il circolatore può essere anche utilizzato per connettere l’antenna contemporaneamente al ricevitore e al trasmettitore, cioè con la funzione di un duplexer. Chiaramente, è importante che il circolatore abbia una bassa perdita d’inserzione, cioè poche perdite per l’energia che fluisce verso la porta giusta, e un alto isolamento, ossia una frazione piuttosto bassa dell’energia che finisce nella porta sbagliata.
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Un altro dispositivo usato nel front-end è il divisore di potenza (3dB Power Divider), solitamente realizzato con tecniche multistrato. Esso è in grado di dividere la potenza presente al suo ingresso a metà tra le due uscite, e viene normalmente impiegato per sfruttare il segnale di un unico oscillatore locale sia nel ricevitore che nel trasmettitore, garantendo che non ci siano interazioni tra i due. Per questo è importante che ci sia abbastanza isolamento tra le sue due uscite e un valore superiore a 20dB è necessario. Inoltre esso ha anche la funzione ausiliaria di ridurre le armoniche e le spurie dell’oscillatore, comportandosi da filtro passa banda, perciò viene normalmente specificata l’attenuazione che fornisce in corrispondenza delle prime armoniche della frequenza centrale di funzionamento.

Un dispositivo simile è l’accoppiatore a 90° (90° Coupler) che, oltre a dividere la potenza, sfasa in quadratura le sue due uscite. Perciò può essere usato nei casi in cui servono oscillazioni sfasate di 90°, come quando si deve ricavare il segnale in banda base nelle sue due componenti in fase e in quadratura. Si è già affermato che in tali casi serve avere una certa precisione, sia nello sfasamento che nell’uguaglianza delle due ampiezze. Per tali dispositivi è infatti specificata l’accuratezza dello sfasamento relativo (Phase Deviation, in genere non superiore a (3°) e quella delle ampiezze (Amplitude Balance, normalmente non più di 1dB).

Altro dispositivo usato per dividere la potenza è l’accoppiatore direzionale. Esso serve a trasferire la potenza d’ingresso per la maggior parte verso un’uscita principale (Main Out), mentre una frazione di essa viene inviata verso una seconda uscita ausiliaria (Coupled Out). A volte viene utilizzato nel trasmettitore per realizzare un sistema di controllo automatico della potenza erogata; infatti, una precisa frazione della potenza in uscita dal PA può essere prelevata dalla sua uscita ausiliaria per ricavare una tensione di controllo ad essa proporzionale. Tramite la tensione di controllo si può regolare l’amplificatore di potenza in modo che esso eroghi all’antenna esattamente la potenza desiderata.

Alcune volte, nel front-end si usano segnali di tipo bilanciato, cioè le tensioni dei due terminali all’ingresso o all’uscita di un dispositivo si presentano uguali ed opposte rispetto al terminale comune (ground). L’uso di segnali bilanciati serve a minimizzare la generazione di spurie e di fenomeni d’interferenza tra le piste (cross-talk). L’uso di tali segnali pone il problema del collegamento di dispositivi bilanciati con sorgenti o carichi che non lo sono, cioè di tipo single-ended. Per questo è necessario fare uso di un particolare tipo di trasformatore detto balun (contrazione di [image: image235.jpg]B, @) Bl g Gy,
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balanced-unbalanced), che alle UHF si presenta come un piccolo dispositivo integrato con tecniche multistrato. In figura 4.14 è mostrato l'uso di un balun per collegare una sorgente non bilanciata, come può essere l’antenna o l’uscita del duplexer, con l’ingresso di un dispositivo bilanciato, come un LNA opportunamente realizzato, che si presenta come due impedenze uguali rispetto al comune. Essendo 1:1 il rapporto di trasformazione dei due avvolgimenti, le tensioni VB ai loro capi sono uguali, così come lo sono le due correnti (I). Perciò 
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, si ricava che 
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. Naturalmente il balun permette anche di collegare sorgenti bilanciate con carichi che non lo sono. Non si deve dimenticare, infine, che anche il balun presenta una sua perdita d’inserzione (in genere circa 1dB) che potrebbe dare fastidio.

4.3 Caratterizzazione delle prestazioni [7]

4.3.1 Sensitività del ricevitore

I ricevitori devono normalmente trattare segnali molto deboli al loro ingresso. Ma se il rumore aggiunto dallo stesso ricevitore risulta maggiore del segnale ricevuto, l’informazione ad esso associata è persa. L’incremento dell’ampiezza del segnale trasmesso è un metodo per alzare il livello del segnale al di sopra del rumore aggiunto dal ricevitore. Alternativamente, si può pensare di incrementare la resistenza di radiazione dell’antenna di ricezione, per ottenere un segnale più forte ai terminali d’ingresso a parità di segnale incidente sull’antenna. Sia l’aumento della potenza di trasmissione sia quello della resistenza di radiazione implicano un incremento delle dimensioni dell’antenna. Problemi d’interferenze, costi, dissipazione di potenza e inquinamento elettromagnetico, limitano la massima potenza che può essere trasmessa da una stazione base; l’eccessivo incremento delle dimensioni della sua antenna porta invece problemi di peso, ingombro e resistenza al vento. Ovviamente, l’aumento delle dimensioni per l’antenna del ricevitore comporterebbe un ingombro eccessivo per il terminale portatile. Perciò per aumentare la capacità di trattare segnali deboli si deve minimizzare il rumore introdotto dal ricevitore.
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Per quanto riguarda la potenza di rumore che riesce a passare attraverso un quadripolo di tipo passa banda, si fa uso della banda equivalente di rumore. Se si indica con GA(f) il guadagno di potenza disponibile del quadripolo e con GA0 il suo valore a centro banda, allora la banda equivalente di rumore B è tale da verificare la relazione:
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In questo modo, poiché KT è la densità spettrale di potenza disponibile del rumore termico, la potenza di rumore in uscita dal quadripolo, supposto non rumoroso, è esprimibile come:
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(4.22)

dove con Nin = KTB si è indicata la potenza equivalente di rumore in ingresso, cioè quella potenza che moltiplicata per il guadagno GA0 a centro banda, dà come risultato la potenza di rumore in uscita. Naturalmente, per più quadripoli in cascata GA(f) deve tener conto della risposta complessiva.

Ovviamente, la potenza disponibile in uscita del segnale, trovandosi questo nel range frequenziale in cui il guadagno è pari a GA0, è legata dalla sua potenza in ingresso secondo la relazione:
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Se si vuole tenere conto della rumorosità del quadripolo, il rumore prodotto al suo interno può essere considerato come presente al suo ingresso, cosicché la potenza di rumore in uscita risulta:
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(4.24)

in cui Nint è la potenza di rumore prodotta all’interno del quadripolo e riportata in ingresso. Il contributo al rumore in uscita dato dal quadripolo può essere considerato anche introducendo il fattore di rumore F, in modo che la potenza di rumore in uscita sia:
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Il fattore di rumore, che espresso in dB è normalmente detto cifra di rumore (Noise Figure – NF), è quindi il rapporto tra la potenza in uscita dovuta al rumore totale e quella dovuta al solo rumore in ingresso:
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Il fattore di rumore esprime anche la degradazione del rapporto segnale-rumore nel passaggio del segnale attraverso un quadripolo rumoroso:
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Cioè il rapporto segnale-rumore in uscita è pari a quello in ingresso diviso per il fattore di rumore.

In un ricevitore ci sono anche quadripoli passivi come i filtri. Per essi si può osservare che il fattore di rumore è pari proprio alla loro perdita d’inserzione L. Infatti, la densità spettrale di potenza disponibile del rumore totale in uscita è pari a KT, mentre quella dovuta al solo rumore d’ingresso è 
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Se si ha una cascata di n quadripoli aventi fattore di rumore 
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, allora il fattore di rumore complessivo FT è dato dalla formula di Friis:
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Questa relazione mette in evidenza come i primi quadripoli contribuiscano in maggiore misura alla rumorosità totale del ricevitore, e perciò è necessario curare particolarmente la loro realizzazione. E’ questo il motivo per cui come primo stadio si mette un amplificatore a basso rumore (LNA), altrimenti la cifra di rumore complessiva dipenderebbe da quella, molto più alta, del mixer (normalmente circa 10dB).

Per quanto riguarda la cifra di rumore del mixer, occorre osservare che sia la potenza di rumore nella banda desiderata che in quella immagine vengono traslate a frequenza intermedia. Perciò la cifra di rumore andrebbe calcolata considerando anche il contributo della banda immagine in ingresso. In pratica, però, il filtro RF posto prima del mixer rimuove il rumore nella banda immagine, e quindi viene normalmente considerata la cifra di rumore a singola banda laterale (SSB NF).

La cifra di rumore di un ricevitore è un parametro importante per determinare il segnale più debole che esso è in grado di trattare. Perciò, essa determina anche la massima distanza dal trasmettitore con la quale è possibile la comunicazione. La potenza di rumore in uscita dal ricevitore si può scrivere come:
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per cui, esprimendo le potenze in dBm e considerando una temperatura T=290°K, si ottiene:
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La quantità 
[image: image166.wmf]Hz
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, che a 290°K vale appunto –174dBm, rappresenta il rumore termico di sottofondo (noise floor). 

La potenza di segnale in ingresso al ricevitore, tale da produrre in uscita la stessa potenza del rumore, è definita come Minimum Detectable Signal (MDS):
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Il Minimum Detectable Signal rappresenta un rumore di sottofondo fittizio, che serve a tenere conto del rumore aggiunto dal ricevitore. Quando il MDS è usato come rumore in ingresso, il rapporto segnale-rumore in uscita rimane invariato:
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Ovviamente, il vero rapporto segnale-rumore diminuisce, perché si deve considerare il rumore introdotto dal ricevitore. Un segnale d’ingresso pari al MDS produrrebbe chiaramente un rapporto segnale-rumore unitario in uscita, ma normalmente i rivelatori richiedono che esso sia più alto per recuperare l’informazione. Il rapporto segnale-rumore richiesto dipende da vari parametri del sistema, come la modulazione usata, le distorsioni introdotte, il ritardo di gruppo dei filtri e la linearità dello stesso rivelatore.

La sensitività del ricevitore è definita come il livello del segnale richiesto in ingresso per ottenere una determinata qualità dell’informazione ricevuta. Per i sistemi digitali la qualità dell’informazione è misurata, più che dal rapporto segnale-rumore, dalla probabilità di errore (BER). Comunque, la sensitività si può scrivere come:
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in cui C/N (Carrier to Noise) rappresenta il rapporto segnale-rumore
 richiesto in ingresso per ottenere un’accettabile qualità della comunicazione, cioè una probabilità di errore sufficientemente bassa. Per tenere conto anche delle varie distorsioni introdotte, la sensitività si riferisce spesso a un livello in ingresso che riesce a produrre in uscita un SINAD (Signal to Noise and Distorsion) accettabile:
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dove S è la potenza del segnale, mentre N e D quelle del rumore e delle distorsioni. Come standard spesso adottato, la sensitività rappresenta il livello del segnale RF in ingresso in grado di produrre un SINAD di 12dB. Un buon valore di sensitività con tale SINAD è di circa –120dBm.

Come si può vedere dalla 4.33, il MDS, e quindi la sensitività, è proporzionale alla banda equivalente di rumore B, oltre che alla cifra di rumore. Perciò, per abbassare il rumore di sottofondo (fittizio), la banda equivalente di rumore complessiva deve essere la più stretta possibile, senza però filtrare via delle porzioni del segnale desiderato. Naturalmente, comunicazioni con un più alto bit rate richiedono una banda maggiore, limitando perciò la sensitività ottenibile.

E’ chiaramente desiderabile avere un ricevitore con una sensitività che sia la migliore possibile, ma bisogna stare attenti a non degradare altri aspetti delle prestazioni, in particolare la capacità di trattare forti segnali in ingresso. La presenza di ampi segnali può impedire la ricezione di quelli più deboli, perché le non linearità del ricevitore generano componenti frequenziali di distorsione che possono finire nella banda di ricezione. Tipicamente, un ricevitore progettato per prestazioni ottimali riguardo al rumore ha capacità inferiori nel trattamento dei segnali forti; viceversa, ricevitori con ottime prestazioni sui grandi segnali soffrono di una maggiore degradazione di quelli piccoli a causa del rumore. Ad esempio, in un ricevitore eterodina il LNA serve a diminuire la cifra di rumore complessiva, ma può produrre distorsioni e inoltre, alzando il livello del segnale in ingresso al mixer, aumenta la possibilità che anche quest’ultimo le produca; se, al contrario, si mettesse solo il filtro prima del mixer, aumenterebbe la capacità di trattare ampi segnali, ma di conseguenza l’incremento della cifra di rumore peggiorerebbe la sensitività. Ovviamente occorre trovare un compromesso tra questi due aspetti, tenendo sempre presente considerazioni su complessità, dimensioni e costo.

4.3.2  Effetti delle non linearità

Un quadripolo che funziona in modo lineare produce un incremento in dBm della potenza in uscita esattamente pari all’aumento in dBm della potenza in ingresso:
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in cui GA è il guadagno di potenza disponibile, mentre PIN e POUT sono le potenze disponibili in ingresso e in uscita. In pratica, però, la potenza del segnale di uscita aumenta linearmente fino a che l’eccessivo livello del segnale d’ingresso non provoca distorsioni. Le distorsioni fanno sì che in uscita, oltre alla fondamentale, ci siano altre frequenze che contribuiscono alla potenza sul carico. Quando cominciano le distorsioni, il rapporto tra la potenza della fondamentale in uscita e quella in ingresso non è più costante. Come si può osservare dalla [image: image239.jpg]


figura 4.18, a un certo livello della potenza in ingresso, chiamato punto di compressione a 1dB (1dB Compression Point), la potenza in uscita è al di sotto di 1dB rispetto al suo valore ideale, cioè quello che avrebbe se il quadripolo rimanesse lineare. Alla fine, all’aumentare del segnale in ingresso, la potenza della fondamentale in uscita raggiunge un valore massimo; la corrispondente potenza in ingresso rappresenta il punto di saturazione (SP).

Anche un forte segnale non desiderato in ingresso al ricevitore può causare la compressione, cioè la diminuzione del guadagno. Perciò, se un segnale debole si trova in ingresso assieme ad uno molto forte, la diminuzione del guadagno può provocare un abbassamento del rapporto segnale-rumore.

Il punto di compressione a 1dB rappresenta quindi il livello di potenza che causa una diminuzione di 1dB nel guadagno, a causa delle non linearità. Se viene riferito all’ingresso (CP1dBin) indica la potenza in entrata che provoca tale diminuzione. Altrimenti, riferito all’uscita (CP1dBout) indica la potenza della fondamentale sul carico quando il guadagno è compresso di 1dB. La relazione tra i due valori è la seguente:
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in cui CP1dBin e CP1dBout sono espressi in dBm, mentre G è il guadagno per piccoli segnali espresso in dB.
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Le distorsioni da intermodulazione (Intermodulation Distorsions – IMD) avvengono quando due o più segnali sinusoidali di frequenza diversa vengono applicati all’ingresso di un circuito non lineare. L’uscita conterrà infatti le fondamentali, le armoniche, e altre frequenze spurie che nascono dalla combinazione di quelle d’ingresso. Un modo di analizzare il problema è quello di rappresentare la caratteristica ingresso-uscita del quadripolo non lineare come una serie di potenze:
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(4.40)

in cui VI è la tensione d’ingresso e VO quella d’uscita. Se in ingresso ci sono due sinusoidi con la stessa ampiezza:
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allora l’uscita risulta:
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In generale, ci sono prodotti di distorsione da intermodulazione alle frequenze 
[image: image182.wmf]2

1

f

q

f

p

f

D

×

±

×

±

=

, con p, q (0 e il cui ordine è dato da 
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. Come si può vedere dalla figura 4.19, le distorsioni da intermodulazione del terzo ordine alle frequenze 2f2-f1 e 2f1-f2, distano dalle fondamentali f1 e f2 di appena la loro differenza, perciò possono dare fastidio. Inoltre i termini del terzo ordine, siccome la loro ampiezza dipende dal cubo di quella d’ingresso, presentano un incremento di 3dBm per ogni dBm della potenza in ingresso; perciò la loro potenza in uscita cresce più velocemente di quella delle fondamentali (1dBm per ogni dBm in ingresso). Teoricamente, continuando ad aumentare la potenza in ingresso, si arriverebbe ad avere una potenza dei termini di intermodulazione che uguaglia quella delle fondamentali in uscita. Il punto d’intersezione tra la caratteristica ingresso-uscita relativa alle fondamentali e quella relativa ai termini del terzo ordine è detto intercetta del terzo ordine (3th-order Intercept Point). Il livello di potenza in corrispondenza del quale avviene questa intersezione può essere riferito sia all’ingresso (IP3I) che all’uscita (IP3O). La relazione tra i due valori è data da:
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in cui IP3I e IP3O sono espresse in dBm e G è il guadagno di potenza per piccoli segnali espresso in dB.
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Come si osserva anche dalla figura 4.20, prima che si raggiunga l’intercetta del terzo ordine, in pratica, avviene la compressione. Tipicamente il livello di compressione a 1dB si trova circa 10dB al di sotto di quello relativo all’intercetta del terzo ordine. Perciò la misura dell’intercetta viene compiuta a livelli di potenza per i quali non vi è compressione, tramite estrapolazione. 

La conoscenza del punto di intersezione del terzo ordine permette di determinare il livello delle distorsioni da intermodulazione, prima della compressione. Se si usano le seguenti relazioni espresse in dB:
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si trova che la potenza IM3 del termine di intermodulazione del terzo ordine è data da una delle seguenti uguaglianze:
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Se il segnale desiderato è a frequenza fD e due frequenze indesiderate fU1 e fU2 entrano in un quadripolo facente parte del ricevitore, con 
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, i termini di intermodulazione coincidono col segnale voluto. Chiaramente a questo punto il filtraggio non può più fare nulla, mentre filtrare via frequenze come fU1 e fU2 è possibile solo negli ultimi stadi più selettivi, perché si trovano molto vicine a fD. Perciò l’unico modo è cercare di usare dispositivi che siano più lineari possibile, che hanno quindi un’intercetta del terzo ordine piuttosto lontana.

Supponiamo di avere n quadripoli in cascata, con guadagni disponibili di potenza 
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 ed intercette di ordine m riferite all’ingresso 
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. Si può dimostrare che l’intercetta totale ipiT del sistema è data da:
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dove q=(m-1)/2. Si può osservare che l’aumento del guadagno, soprattutto dei primi stadi, porta a una diminuzione dell’intercetta complessiva ipiT. Ciò è in contrasto con l’esigenza di aumentare il guadagno dei primi stadi per abbassare la cifra di rumore complessiva; perciò nel dimensionare il guadagno si deve trovare un compromesso tra l’ottenere un valore alto per l’intercetta o un valore basso per la cifra di rumore.
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Il range dinamico (Dynamic Range – DR) rappresenta la capacità che ha un dispositivo del ricevitore o l’intero ricevitore stesso di trattare sia segnali piccoli sia quelli grandi, mantenendo una sufficiente qualità dell’informazione. Il range dinamico può essere definito come la differenza in dBm tra il livello di potenza nel punto di compressione a 1dB e la potenza del rumore di sottofondo fittizio:
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in cui DRI e DRO (in dB) indicano il range dinamico riferito all’ingresso e all’uscita rispettivamente. A volte può essere usata la sensitività anziché il MDS, poiché quest’ultimo non garantisce una sufficiente qualità dell’informazione, perciò il DR è più basso rispetto alla definizione precedente.

Per prendere in considerazione gli effetti delle distorsioni da intermodulazione si considera il cosiddetto Spur-Free Dynamic Range (SFDR). Infatti, come si è detto, un incremento di 1dBm della potenza in uscita delle fondamentali a frequenza f1 e f2 provoca un aumento di 3dBm dei termini da intermodulazione del terzo ordine; quindi il rapporto di reiezione delle intermodulazioni del terzo ordine, cioè tra la potenza delle fondamentali e quella dei termini da intermodulazione, diminuisce di 2dB per ogni dBm in più delle fondamentali. Allora lo Spur-Free Dynamic Range è definito come la differenza in dBm tra la potenza delle [image: image243.jpg]P, f
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fondamentali e quella dei prodotti da intermodulazione in uscita, quando questi arrivano ad avere la stessa potenza del rumore. In riferimento alla figura 4.22, esprimendo tutto in dB, si ricava:
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Si è visto che le non linearità dei dispositivi causano risposte spurie che possono dare fastidio. Anche il mixer, con le sue non linearità, può produrre risposte spurie. Tali risposte sono causate da segnali indesiderati che raggiungono la porta RF del mixer e, se producono termini a frequenza intermedia, provocano interferenza. In generale, le risposte spurie di un mixer che danno fastidio sono quelle che soddisfano l’equazione:
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in cui m è un numero intero che rappresenta l’armonica della frequenza fLO nella porta dell’oscillatore locale, ed n quella di fS, che è la frequenza nell’ingresso RF del mixer che provoca la spuria. Le spurie sono caratterizzate dal loro ordine 
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La spuria causata dalla frequenza immagine fI si ha per m=+1 ed n=-1, nel caso in cui 
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Invece per 
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 l’immagine si ha con m=-1 ed n=+1.

La cosiddetta half-IF spur è provocata da una frequenza situata a metà IF da fLO, con m=+2 ed n=-2 oppure m=-2 ed n=+2:



[image: image204.wmf]2

2

2

IF

LO

HIF

LO

HIF

IF

f

f

f

f

f

f

±

=

Þ

±

=

m


(4.55)


La protezione da questa spuria è molto difficile farla col filtraggio, perché rispetto all’immagine la frequenza fHIF è più vicina a quella desiderata fRF. Perciò è opportuno minimizzare le non linearità del secondo ordine del mixer.

Altre spurie possono poi generarsi dalle armoniche dell’oscillatore locale che vengono miscelate con frequenze a una distanza pari alla IF dalle armoniche stesse. Infatti, le armoniche possono far parte del segnale prodotto dall’oscillatore locale, e a questo si può rimediare con un filtro, ma possono anche generarsi internamente al mixer come effetto delle non linearità. In generale, i filtri possono proteggere da segnali in ingresso che causano una risposta a frequenza intermedia, ma è anche opportuno che lo stesso mixer sia progettato in modo da diminuire la generazione di spurie. Ad esempio, i mixer bilanciati sono in grado di reiettare abbastanza bene le risposte spurie con m ed n pari.
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5 Chipset e Componenti per applicazioni Wireless

5.1 Chipset Philips per GSM 900MHz

5.1.1 SA1620 – RF Transceiver

L’integrato SA1620 svolge sia le funzioni di ricevitore sia di trasmettitore (transceiver) per la parte a radio frequenza di terminale GSM. Per la ricezione è fornito di due amplificatori a basso rumore (LNA1 e LNA2) con guadagno programmabile a quattro valori. Un mixer a moltiplicatore di Gilbert è in grado di convertire in basso il segnale ricevuto ad una frequenza intermedia che può essere scelta tra 70 e 500MHz. Per la trasmissione vi è un secondo mixer che opera la conversione in alto della frequenza intermedia, che deve essere a 400MHz, in grado di reiettare l’immagine del segnale convertito (SSB mixer). Un amplificatore provvede poi a portare la potenza del segnale in uscita ad un livello tale da poter pilotare un amplificatore di potenza esterno. L’integrato è fornito anche di uno stadio che provvede a inviare il segnale proveniente da un oscillatore locale esterno (piedino LOIN) verso i due mixer, funzionando da buffer. L’architettura usata è quindi di tipo eterodina, sia per la ricezione che per la trasmissione; questo approccio evita sia le difficoltà di schermatura che si pongono per una trasmissione con conversione diretta, sia i vari problemi che un ricevitore omodina presenta. La possibilità di usare un’alta frequenza intermedia in ricezione (ad esempio 400MHz come per la trasmissione), permette al filtro RF per la soppressione dell’immagine di essere piuttosto rilassato.

L’uso di due LNA ha il vantaggio di consentire una maggiore flessibilità nella scelta dei filtri RF di preselezione; infatti, possono essere inseriti due filtri, uno dopo ciascun LNA, con prestazioni inferiori rispetto all’unico filtro che dovrebbe essere inserito se ci fosse un solo LNA. Il controllo automatico del guadagno (AGC) è implementato a radio frequenza, in corrispondenza degli LNA, invece che a frequenza intermedia come spesso viene fatto. L’AGC ha la funzione di adattare il range dinamico del segnale ricevuto a quello del dispositivo che tratta il segnale in banda base, e in questo caso è compiuto tramite due bit in ingresso all’integrato che permettono di variare il guadagno complessivo dei due amplificatori in cascata secondo quattro valori; più esattamente, entrambi gli LNA normalmente hanno un guadagno
 di circa 10dB ciascuno, ma il primo dei due può essere portato in un modo di attenuazione ((12dB) mentre il secondo può presentare tre valori di attenuazione ((7,5dB; (21,5dB; (28,5dB); in questo modo il guadagno della cascata dei due LNA più il mixer (+8,5dB) può essere scelto tra +28,5dB, +11dB, -3dB e –32dB. L’inserimento dell’AGC a radio frequenza ha il vantaggio di non influenzare l'offset della continua in banda base, dopo la conversione in basso dalla frequenza intermedia. Infatti, tale offset è prodotto in parte da accoppiamenti parassiti del secondo oscillatore locale con i circuiti IF ed è perciò influenzato dalle variazioni di guadagno, se queste sono compiute a frequenza intermedia.

 I coefficienti di riflessione in ingresso e in uscita dei due LNA sono abbastanza bassi ((11dB per S11 del primo LNA, ad esempio) e potrebbe non essere necessario inserire delle reti di adattamento (si perdono circa 0,7dB di guadagno, ma si allontana l’intercetta del terzo ordine). A volte, però, occorre inserire delle piste di collegamento tra i pin dei dispositivi che sono abbastanza lunghe e strette. In questi casi si possono dimensionare opportunamente le dimensioni delle piste, in modo che in ingresso e in uscita sia necessario solo un condensatore per conseguire il perfetto adattamento. Normalmente LNA1 e LNA2 hanno cifre di rumore molto contenute (di 1,9dB e di 2dB rispettivamente), e nel caso si migliori l’adattamento al loro ingresso si ha solo un loro lieve peggioramento, mentre ovviamente aumenta il guadagno di potenza. I due LNA sono infine dotati di un sistema di compensazione per stabilizzare il guadagno sia rispetto alle variazioni di temperatura (0,003dB/°C tra –40°C e +85°C), sia rispetto a quelle di tensione di alimentazione (massimo 0,5dB per un incremento da 2,7V a 5,5V). 

I due mixer, così come pure l’amplificatore di trasmissione, presentano ingressi ed uscite differenziali; perciò il collegamento tra il secondo LNA (single-ended) e il mixer di trasmissione va fatto con un balun. Usando il livello raccomandato per l’ingresso dell’oscillatore locale (appena –15dBm), il mixer di ricezione presenta un guadagno di conversione di 8,5dB ed una cifra di rumore di 10dB. 

Nel percorso di trasmissione, prima del mixer, c’è un sistema di controllo del livello (Linear IF Level Control) che serve a fornire un segnale con ampiezza costante allo stesso mixer. In questo modo il mixer può operare nelle condizioni migliori di linearità, indipendentemente dalle variazioni di livello che si possono avere per le tolleranze dei componenti a frequenza intermedia. Come si è detto, il mixer di trasmissione provvede alla soppressione dell’immagine, facendo passare la frequenza 
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; internamente vengono generati gli sfasamenti necessari di 0° e di 90° con un errore relativo molto piccolo, cosicché il livello dell’immagine risulta essere di (50dBc tipicamente. 

L’amplificatore di trasmissione funziona in modo switching (cioè il componente attivo funziona come un interruttore), così può essere abbastanza efficiente e non è in grado di trasferire eventuali variazioni d’ampiezza in uscita. Esso è in grado di fornire una potenza piuttosto elevata (da –3 fino a +12dBm, variabile tramite il valore del resistore collegato al piedino RETx), sufficiente a pilotare un filtro e un amplificatore di potenza esterni, senza richiedere un preamplificatore. Il rumore prodotto dall’amplificatore di trasmissione nella banda dedicata alla ricezione (935-960MHz) è di circa –135dBc/Hz.

Per l’alimentazione l’integrato include anche due regolatori di tensione a bassa caduta (0,3V), che permettono di stabilizzare la tensione della batteria e possono essere usati per alimentare le varie sezioni dell’integrato o anche circuiti esterni. I regolatori possono essere programmati tramite due bit per fornire quattro valori di tensione (3-3,4-3,7-5,1V) a partire dalla batteria esterna (VBATT può essere da 3,3V fino a 7,5V), oppure possono essere esclusi e l’integrato verrà alimentato da un’altra sorgente stabilizzata esterna. La riduzione del consumo è conseguita mediante lo spegnimento della sezione che al momento non è utilizzata, tramite lo stato logico ai piedini PORx (accende la parte di ricezione), PDTx (spegne la parte di trasmissione), PON (accende i regolatori di tensione) e PONBUF (accende i buffer per l’oscillatore locale).

5.1.2  SA1638 – IF I/Q Transceiver

L’SA1638 combina le funzioni di ricezione e di trasmissione a frequenza intermedia, con demodulazione e modulazione del segnale in banda base secondo le due componenti in fase (I) e in quadratura (Q). La sezione di ricezione contiene un amplificatore a frequenza intermedia, una coppia di mixer per la demodulazione, e infine una coppia di filtri passa basso e di amplificatori in banda base. Una seconda coppia di mixer lungo il percorso di trasmissione converte in alto, a frequenza intermedia, gli ingressi in fase e in quadratura del segnale in banda base. Il segnale proveniente da un VCO esterno (piedino LO IN) viene diviso internamente per due in modo da ottenere oscillazioni sfasate di 90° da inviare ai mixer, tramite appositi buffer. Lo stesso segnale del VCO diviso per due è anche inviato a un divisore per N. Sono anche inseriti nel chip un ulteriore divisore per una frequenza di riferimento esterna (CLK IN) e un rivelatore di fase, così da evitare l’uso di un sintetizzatore di frequenza esterno per la IF. Le sezioni di ricezione e di trasmissione, o anche l’intero circuito, possono essere spente tramite opportuni livelli logici in ingresso, in modo che si può ridurre il consumo sfruttando la divisione in time-slots del sistema GSM. L’integrato è anche fornito di due regolatori di tensione (a 3V) che possono essere usati per una connessione diretta a una batteria.

Diversi aspetti del funzionamento di questo chip sono programmabili tramite un’interfaccia seriale in esso inserita. L’interfaccia fa uso di tre ingressi: DATA, CLOCK e STROBE. Quando STROBE è basso, i fronti in salita del CLOCK determinano l’inserimento dei bit in un registro a scorrimento (shift register). Alla fine dell’invio di una parola (word) di 21 bit, il fronte in salita dello STROBE determina il caricamento dei vari dati di cui essa è composta negli appositi registri indirizzati.

La sezione di ricezione è provvista di filtri in banda base molto selettivi, perciò a frequenza intermedia è richiesto solo un filtraggio sufficiente alla reiezione dell’immagine; in questo modo si riducono le dimensioni e il costo. In ognuno dei rami I e Q di ricezione è contenuto un primo filtro passivo passa basso (RC), subito dopo il mixer, e un secondo filtro attivo (del quinto ordine) dopo l’amplificatore in banda base. La banda di tali filtri è regolabile cambiando il contenuto di un registro (mode select register) e il valore di uno o due resistori esterni, per consentire l’uso anche in sistemi diversi dal GSM. L’intera sezione di ricezione fornisce un guadagno di circa 51dB, ma può essere inserita un’attenuazione di 10dB, subito dopo l’amplificatore IF, settando un bit del mode select register; lo scopo è fornire un altro passo di attenuazione per il sistema di controllo automatico del guadagno. Tramite il DC offset register è possibile correggere l’offset della continua nei canali I e Q del ricevitore. Per ciascun canale vi è un bit che determina la polarità della correzione, più tre bit che stabiliscono l’entità della correzione stessa. La risoluzione della tensione di correzione, che proviene dall’uscita di un DAC, è determinata dal valore di un resistore esterno.

Come si è detto, per la sintesi delle oscillazioni a frequenza intermedia il chip contiene i blocchi fondamentali di un PLL. La frequenza di riferimento di un oscillatore a quarzo può essere divisa internamente da un divisore programmabile a quattro valori (:13, :26, :39, :52) tramite due bit del registro dedicato al sintetizzatore (synth register), in modo da ottenere una frequenza di circa 1MHz da inviare al comparatore di fase. La frequenza del VCO esterno, invece, dopo essere stata divisa per due, viene divisa per un numero N programmabile tramite 9 bit del synth register, da un minimo di 64 a un massimo di 511. La frequenza intermedia può essere scelta tra 70 e 400MHz, e può essere la stessa sia in ricezione che in trasmissione, oppure può essere diversa, programmando differentemente il sintetizzatore nel time slot di ricezione e in quello di trasmissione. La frequenza di confronto è abbastanza alta (1MHz) in modo da ottenere un basso rumore di fase e un’alta velocità di aggancio. Una particolarità del sintetizzatore è la presenza di un sistema detto level locked loop (LLL); questo è un circuito che regola il segnale in uscita dal VCO esterno in modo da ottenere un’onda con un duty-cycle esattamente del 50%. Infatti, tale duty-cycle determina la precisione dello sfasamento di 90° delle oscillazioni da inviare ai mixer, ottenute mediante il divisore per due. 

Il rivelatore di fase è composto da due flip-flop di tipo D che vengono settati dai fronti negativi dei segnali in uscita dai divisori (figura 5 nei data-sheets). Una differenza di fase o di frequenza provoca all’uscita dello stadio seguente, una pompa di carica (charge pump), impulsi di corrente di durata proporzionale allo sfasamento e di polarità tale da determinare l’aumento o la diminuzione di frequenza del VCO, inserito dopo il filtro dell’anello; infatti, la corrente provoca l’aumento o la diminuzione della tensione sul condensatore del filtro. La pompa di carica è composta essenzialmente da due generatori di corrente in serie, che possono essere attivati o disattivati alternativamente dalle uscite dei flip-flop; a seconda di quale generatore è attivo, la corrente sarà uscente o entrante. I flip-flop vengono resettati tramite una porta AND quando diventano alte non solo entrambe le loro uscite, ma anche un segnale ricavato dal divisore dell’oscillatore di riferimento; quest’ultimo va basso in corrispondenza del fronte in discesa del segnale in uscita dal divisore, ritornando alto dopo un periodo dell’oscillatore di riferimento. In questo modo si evitano problemi di non linearità del rivelatore con errori di fase prossimi a zero. Il modulo della corrente in uscita dalla pompa di carica può essere regolato tramite tre bit del synth register. Il raggiungimento dell’aggancio viene segnalato da un segnale di LOCK in uscita.

I due piedini AOUT e BOUT presentano in uscita i due bit dello status register, programmando i quali si può variare il guadagno dei due LNA presenti nell’integrato descritto precedentemente, l’SA1620. In questo modo il microcontrollore che si occupa della comunicazione seriale con l’SA1638, può anche gestire il sistema di controllo del guadagno (AGC).

5.1.3 UMA1021M – Frequency Synthesizer

L’UMA1021M è un chip che integra due divisori di frequenza programmabili, un comparatore di fase e una pompa di carica per poter implementare un sintetizzatore di frequenza a PLL. Questo integrato può essere abbinato all’SA1620, per generare il segnale di oscillatore locale necessario al suo funzionamento. I fattori di divisione delle frequenze in ingresso, così come altre caratteristiche del suo funzionamento, sono programmabili tramite un'interfaccia seriale a tre fili.

Il divisore principale (main divider) ha al suo ingresso RFI l’oscillazione proveniente dal VCO esterno, che può essere compresa tra 300MHz e 2,2GHz. Possono essere programmati fattori di divisione tra 512 e 131071, tramite l’inserimento di un numero a 17 bit in un apposito registro interno. Il divisore del riferimento (reference divider), invece, è in grado di dividere la frequenza di un oscillatore a quarzo collegato ai piedini XTALA e XTALB per un numero compreso tra 8 e 2047, secondo il contenuto di un registro a 11 bit. La frequenza al suo ingresso può essere scelta tra 3 e 35MHz.

Il rivelatore di fase è pilotato dalle transizioni di livello presenti alle uscite dei due divisori. Esso pilota a sua volta la pompa di carica che produce impulsi di corrente prelevabili dal piedino CP di uscita. La durata degli impulsi è uguale alla differenza di arrivo nel tempo dei fronti presenti alle uscite dei due divisori. Se il fronte della tensione in uscita dal divisore principale arriva per primo, il piedino CP assorbe corrente. Se invece è il fronte proveniente dal divisore del riferimento ad arrivare prima, allora CP eroga corrente. L’ampiezza degli impulsi di corrente può essere programmata tramite l’interfaccia seriale, come multipla di una corrente di riferimento che è stabilita dal valore di un resistore esterno. Il chip include anche una seconda pompa di carica che può essere abilitata tramite il pin FAST, che fornisce impulsi di corrente di ampiezza maggiore, prelevabili dalla sua uscita CPF. Connettendo appropriatamente le due uscite CP e CPF al filtro dell’anello, si può ottenere un sintetizzatore con una duplice velocità di aggancio; attivando CPF si ha un tempo di aggancio più breve, che è utile quando si deve cambiare canale e si deve passare a un’altra frequenza, mentre con le correnti più basse di CP si può ridurre il rumore di fase in uscita, dopo che la frequenza è stata agganciata. Nel chip sono pure inclusi dei circuiti che servono ad assicurare la linearità del comparatore anche per piccole differenze di fase. Il raggiungimento dell’aggancio è segnalato dall’uscita LOCK, che va alta se la differenza di arrivo dei fronti agli ingressi del comparatore è minore di 25ns circa.

L’interfaccia seriale consente l’invio dei dati usando tre linee: DATA, CLOCK, /E. I singoli bit di una parola composta da 21 bit, vengono caricati in corrispondenza dei fronti in salita del clock, mantenendo il piedino /E basso. Le informazioni sono poi caricate nei registri specificati sul fronte in salita di /E.

 Per il risparmio di corrente il sintetizzatore può essere spento quando non è utilizzato, sia tramite un suo piedino esterno (PON), sia con la programmazione attraverso l’interfaccia seriale. Nel modo a basso consumo (power down mode) l’assorbimento di corrente è molto ridotto (circa 5(A).

5.1.4 BGY241 – Power Amplifier

Il BGY241 è un amplificatore di potenza utilizzabile in terminali che trasmettono nel range di frequenze che va da 880 a 915MHz (EGSM). Esso è composto da tre stadi di amplificazione a transistori bipolari NPN su silicio, più i circuiti necessari alla polarizzazione e all’adattamento tra essi. L’integrato è alimentabile a batteria con una tensione di 3,5V ed è in grado di fornire una potenza in uscita di 35,2dBm ((3,3W) con 0dBm in ingresso. L’efficienza raggiunta in queste condizioni è di circa il 43%. 

La potenza erogata è facilmente controllabile tramite la tensione continua applicata al piedino VC. Dalla curva che indica la potenza in uscita in funzione della tensione di controllo (fig.2) con 0dBm in ingresso, si osserva che l’amplificatore comincia ad erogare una potenza non nulla solo quando VC è almeno di 1,2V, mentre la potenza massima si ha per 2,2V. 

Per quanto riguarda le emissioni fuori banda dell’amplificatore, si misura un livello della seconda e della terza armonica di (50 e di (53dBc rispettivamente, quando la potenza in uscita è di 35,2dBm. Il rumore presente in uscita a 20MHz dalla banda di trasmissione, cioè nella banda di ricezione, ha una potenza di circa (76dBm in una banda di 100KHz.

Il package usato per racchiudere l’amplificatore (SOT482C) è un tipo studiato apposta per facilitare la dispersione del calore verso l’esterno. Esso presenta un contatto di massa che ricopre quasi interamente la superficie di appoggio del dispositivo sulla basetta, in modo da poter ridurre la resistenza termica verso l’esterno.

5.1.5 PCF5078 – Power Amplifier Controller

Questo integrato CMOS comprende un amplificatore per la tensione RF rivelata da un sensore esterno, un integratore e un filtro attivo, in modo da poter realizzare un sistema di controllo della potenza erogata dal PA con pochi componenti esterni. Come si vede dallo schema a blocchi (fig. 1), durante il normale funzionamento del sistema di controllo (switch S1, S2, S3 aperti, S4, S5 chiusi) il primo operazionale (OP1) somma le variazioni di tensione che si presentano ai piedini VDAC e VS1, VS2. La tensione VDAC ha il compito di impostare la potenza da erogare, mentre VS1 e VS2 sono le tensioni provenienti dai sensori, tanto più negative quanto più è alta la potenza rivelata. La presenza di due sensori serve a controllare anche la potenza riflessa, quando si verifica una situazione di disadattamento verso l’antenna, in modo da proteggere l’amplificatore di potenza; l’onda riflessa può essere prelevata dalla porta di un accoppiatore direzionale e la sua ampiezza determina una riduzione proporzionale nella potenza erogata. In ingresso al secondo operazionale (OP4), configurato come integratore con l’inserimento di un condensatore tra i piedini VC e VINT, giunge un segnale che rappresenta la variazione della differenza tra la potenza effettivamente erogata e quella da erogare. Perciò tale variazione viene integrata e portata con VC al piedino di controllo dell’amplificatore di potenza.

L’amplificatore è in grado di trattare segnali provenienti da un sensore con potenza compresa tra (20 e +15dBm; questi sono livelli tipici per un sistema GSM, la cui potenza trasmessa viene inviata al sensore tramite un accoppiatore direzionale con 20dB d’attenuazione. Il sensore è normalmente realizzato con un rivelatore di picco negativo che fa uso di un diodo Schottky. Per migliorare la sensibilità a piccoli segnali, il diodo viene polarizzato da una sorgente di corrente di 30(A interna all’integrato, in modo da eliminare l’effetto della tensione di soglia. La variazione della tensione diretta del diodo con la temperatura non influenza il segnale misurato, perché viene eliminata con la chiusura dello switch S1, che avviene ogni volta che si spegne l’integrato negli intervalli di tempo in cui non si trasmette.

La potenza che il PA deve erogare è stabilita dalla tensione presente sul piedino VDAC, normalmente fornita da un convertitore digitale-analogico esterno con 10 bit di risoluzione. Il filtro attivo integrato, un passa basso del terzo ordine a 100kHz, permette di lisciare i gradini di tensione prodotti dal DAC, evitando l’immissione delle armoniche di questi ultimi nello spettro del segnale prodotto dal PA.

L’integrato è stato progettato per funzionare in sistemi TDMA come il GSM, e va acceso solo durante i time slot di trasmissione, tramite la tensione fornita al piedino di alimentazione VDD. All’accensione gli switch S1, S2 e S3 sono chiusi, mentre S4 e S5 sono aperti. In questo modo la tensione sul pin VC è inizialmente forzata a un livello iniziale, fissato a Vprebias(60mV da un generatore interno. Lo switch S1 è poi aperto dopo un intervallo, fissato dal chip, di circa 45(s. Dopo l’apertura di S1, quando la rampa applicata sul piedino VDAC raggiunge i 25mV, lo switch S3 si apre e S4 si chiude. Ciò provoca la salita della tensione su VC al livello Vhome(600mV (modificabile collegando opportunamente un resistore esterno), in modo da portare l’amplificatore di potenza all’inizio della sua curva di controllo. Dopo circa 2(s viene aperto S2 e chiuso S5, in modo da permettere il trasferimento del segnale da OP1. La rampa applicata su VDAC incrementa così la potenza erogata dal PA, fino al livello ritenuto opportuno per la trasmissione. Alla fine dello slot temporale di trasmissione, la tensione su VDAC può cominciare a scendere secondo una rampa negativa. Quando la tensione su VC diventa inferiore al livello impostato per Vhome, l’integrato forza la sua tensione a Vprebias tramite la chiusura di S1, S2, S3 e l’apertura di S4, S5. Dopo 15(s l’integrato può essere spento abbassando la tensione di alimentazione VDD.

5.2 Soluzioni Single Chip per GSM/DCS/PCS

5.2.1 UAA3535HL – Philips Multiband Tranceiver

Questo chip integra interamente le sezioni di ricezione e di trasmissione per terminali funzionanti in sistemi GSM (900MHz) e DCS (1800MHz) o PCS (1900MHz). Il ricevitore contiene due LNA, uno per il segnale nella banda GSM e l’altro per quello nelle bande DCS e PCS. Il canale scelto viene convertito ad una frequenza intermedia bassa (100kHz) da due mixer che provvedono anche alla reiezione del canale immagine, pilotati da oscillazioni in quadratura per ricavare le componenti I e Q. Nei due rami è presente un filtro passa basso
, subito dopo i mixer per una prima selezione, un amplificatore e un filtro passa banda integrato, per selezionare il canale desiderato. Dopo questo filtro è presente un altro amplificatore. La sezione di trasmissione comprende un modulatore che fa uso di due mixer per le componenti I e Q, che converte il segnale in banda base a frequenza intermedia. La conversione in alto a radio frequenza è invece affidata ad un modulatore ad anello, che fa uso di un VCO esterno che insegue le variazioni di frequenza istantanea del segnale IF. Il segnale dell’oscillatore locale per la conversione in alto alla frequenza intermedia è fornito da un VCO integrato. La frequenza di questo VCO, come pure di quello esterno per la conversione in basso durante la ricezione, è fissata da un sistema a PLL. I fattori di divisione delle frequenze che vengono confrontate nei PLL, così come altri aspetti del funzionamento dell’integrato, sono programmabili tramite un’interfaccia seriale a tre linee (CLK, DATA, /E), con un protocollo di comunicazione usato anche negli altri integrati della Philips.

Il ricevitore converte il segnale RF proveniente dall’antenna nelle bande EGSM (Extended GSM, da 925 a 960MHz), DCS (da 1805 a 1880MHz) e PCS (da 1930 a 1990MHz), in uno a frequenza intermedia bassa (100kHz). Il primo stadio è costituito da due LNA, attivabili alternativamente secondo la banda da ricevere, che presentano una cifra di rumore di 3,5dB (quello per il GSM) e 4dB (quello per DCS/PCS). Essi fanno uso di segnali bilanciati, come tutti gli altri stadi contenuti nel chip, perciò sono richiesti dei balun esterni. Dopo il LNA, il segnale passa attraverso due mixer a reiezione dell’immagine (35dB di soppressione) che, pilotati da oscillazioni in quadratura, forniscono un segnale a frequenza intermedia nelle due componenti I e Q. I segnali I e Q ottenuti sono prima filtrati passa basso, per avere una protezione da forti segnali interferenti a frequenze più elevate, poi amplificati e in seguito di nuovo filtrati per selezionare solamente il canale desiderato. Il filtro è un passa banda del quinto ordine centrato a 100kHz. L’amplificatore prima di esso fornisce un guadagno che può essere impostato in tre passi da 8dB, mentre quello che lo segue in undici passi da 4dB, in modo da poter realizzare un sistema di controllo automatico del guadagno.

L’oscillazione per la conversione in basso viene sintetizzata tramite un VCO esterno (piedino RFLO), la cui frequenza può essere compresa tra 1788 e 2002MHz; per la ricezione nella banda EGSM quest’ultima viene divisa per due, prima di essere inviata al circuito interno che genera le oscillazioni in quadratura necessarie a pilotare i mixer. Come si è detto, la frequenza del VCO è controllata da un sistema a PLL, perciò ad un comparatore di fase giungono la frequenza di un oscillatore a quarzo esterno (piedino REFIN) da 13 o 26MHz divisa fino a 200kHz, e quella presente in RFLO, dopo essere stata divisa da un divisore programmabile. L’uscita RFCPO della pompa di carica andrà poi a controllare il VCO dopo un filtraggio passa basso.

Per la trasmissione, i segnali I e Q in banda base sono inviati a due mixer pilotati da oscillazioni in quadratura, che vengono fornite con una sufficiente precisione dallo stesso VCO interno. Per ridurre le emissioni spurie e le armoniche, l’uscita a frequenza intermedia viene inviata ad un filtro passa basso integrato, la cui frequenza di taglio può essere selezionata tra due valori; infatti, la frequenza del VCO interno, che determina la IF, può anche essere dimezzata prima di essere inviata ai mixer, quindi la frequenza di taglio del filtro è scelta di conseguenza più alta o più bassa. Inoltre il VCO viene fatto oscillare a 91MHz per trasmettere nelle bande GSM/DCS e a 78MHz per la banda PCS. La sua frequenza viene infatti divisa per 6 o per 7, in modo da ottenere 13MHz in ingresso al comparatore di fase. L’altra frequenza in ingresso al comparatore è quella di un oscillatore di riferimento a quarzo esterno (piedino REFIN), di 13MHz oppure 26MHz se poi viene divisa internamente per due. L’uscita della pompa di carica (IFCPO) viene collegata al piedino di controllo del VCO (IFTUNE) tramite un filtro passa basso.

Il segnale modulato a frequenza intermedia viene convertito in alto, sul canale scelto per la trasmissione, tramite un PLL; tale sistema consente di ottenere un segnale in uscita con un contenuto di rumore inferiore fuori dalla banda del canale, eliminando perciò la necessità di un filtraggio successivo. Il sistema funziona tramite un VCO esterno che insegue le variazioni di frequenza istantanea del segnale IF, copiando così la sua modulazione. Per realizzare ciò, l’uscita del VCO, oltre ad essere portata verso un amplificatore di potenza, è inviata al piedino TXRFI per essere portata in ingresso ad un mixer che la converte in basso. In questo modo il segnale del VCO può essere confrontato con quello modulato a frequenza intermedia tramite un rivelatore di fase, che pilota il VCO attraverso una pompa di carica e un filtro, chiudendo così l’anello. La conversione in basso del segnale del VCO è realizzata inviando al mixer l’oscillazione sintetizzata presente all’ingresso RFLO, usata anche in ricezione. La banda di questo PLL deve essere di almeno 600kHz ai fini di ottenere un basso errore dinamico di fase e un breve tempo d’aggancio.

Il ricevitore, il trasmettitore e il sintetizzatore di frequenza possono essere attivati indipendentemente l’uno dall’altro, tramite i piedini RXON, TXON e SYNON rispettivamente, oppure tramite l’interfaccia seriale. 

5.2.2  HD155131TF - Hitachi Dual Band Tranceiver

L’integrato HD155131TF è un transceiver per terminali funzionanti in sistemi cellulari Dual Band, GSM (900MHz) e DCS/PCS (1800MHz o 1900MHz). Per la ricezione include due LNA (uno funzionante tra 925 e 960 MHz, l’altro tra 1805 e1990MHz) con altrettanti mixer per una prima conversione in basso a 225MHz, un secondo mixer per una conversione a 45MHz, un amplificatore a guadagno programmabile (Programmable Gain Amplifier – PGA) e infine un demodulatore I/Q. La sezione di trasmissione comprende un modulatore I/Q a frequenza intermedia e un PLL per la conversione in alto (Offset PLL). Sono anche inclusi un sintetizzatore a PLL, comprensivo di VCO, per generare il segnale dell’oscillatore locale a frequenza intermedia per la ricezione e la trasmissione, e un altro sintetizzatore, che richiede un VCO esterno, per le conversioni a radio frequenza. L’integrato HD155131TF rappresenta l’evoluzione dell’HD155121F prodotto dalla stessa Hitachi, che non contiene i due LNA e i due sintetizzatori.

 Il segnale, dopo aver attraversato uno dei due LNA, può essere inviato ad un filtro esterno per la reiezione dell’immagine ed entrare poi nel primo mixer. Qui il segnale viene combinato con quello di un oscillatore locale in modo da generare un segnale ad una frequenza intermedia di 225MHz. I mixer per la prima conversione sono del tipo doppiamente bilanciato a cella di Gilbert, con uscite differenziali open-collector che permettono di connettere esternamente un carico di tipo LC; hanno una cifra di rumore di 9dB (GSM) e 9,1dB (DCS/PCS) con un guadagno di conversione di 9,5dB (GSM) e 8,5dB (DCS/PCS). Dopo essere stato inviato ad un filtro IF esterno, il segnale può giungere al mixer che si occupa della conversione in basso alla seconda frequenza intermedia di 45MHz. Tale mixer, realizzato anche come cella di Gilbert, presenta una cifra di rumore di 6dB e un guadagno di conversione di 13dB. Tramite programmazione si può diminuire il guadagno del primo e del secondo mixer di 12dB e di 16dB rispettivamente, ai fini di ottimizzare le prestazioni del ricevitore secondo il segnale in ingresso. Il segnale a 45MHz, dopo essere stato ulteriormente filtrato esternamente, passa nell’amplificatore a guadagno programmabile (PGA) che viene controllato dai dati inviati tramite un’interfaccia seriale; impiegando 6 bit è possibile variare il suo guadagno da –40,5dB fino a +57,5dB a passi di 2dB. L’interfaccia seriale usata per controllare il funzionamento del chip è quella solita, con un filo per inviare i bit dei dati (SDATA), sincronizzati dal fronte positivo del segnale di clock (CLK), e caricati nei registri appositi in corrispondenza del fronte negativo sul piedino LE. Il segnale, infine, viene convertito in banda base dal demodulatore, che ricava le componenti I e Q usando due oscillazioni in quadratura. Queste ultime sono ricavate da un segnale a 90MHz che viene diviso per due, ottenendo due oscillazioni sfasate di 90° con un accuratezza di (1° e con una differenza di ampiezza minore di (0,5dB. 

Per la trasmissione viene usato un modulatore che converte il segnale in banda base nelle componenti I e Q a frequenza intermedia, che è stata fissata a 270MHz per la banda EGSM e 135MHz per quella DCS/PCS. Anche in questo caso, le oscillazioni in quadratura necessarie alla modulazione sono ricavate dividendo per due un segnale generato internamente. Il segnale così modulato viene inviato al comparatore di fase del PLL che compie la successiva conversione in alto. Il segnale di un VCO esterno, infatti, insegue le variazioni di fase del segnale IF. Ciò viene realizzato inviando il segnale del VCO, oltre che all’amplificatore di potenza, ad un mixer interno all’integrato che compie una conversione in basso, in modo da poter confrontare la fase del segnale in uscita con quella a frequenza intermedia, tramite il rivelatore di fase. Quest’ultimo genera una corrente proporzionale alla differenza di fase, inviata al filtro dell’anello per produrre una tensione che modula il VCO. Il rivelatore di fase è implementato tramite una cella di Gilbert con uno stadio di uscita in corrente. Un problema di questo tipo di rivelatore è che produce un uscita che è proporzionale solo alla differenza di fase e non a quella di frequenza, perciò non è garantito l’aggancio del PLL. Il problema è stato risolto aggiungendo una certa corrente di offset all’uscita del rivelatore, perciò inizialmente il condensatore del filtro viene caricato linearmente, in modo da far spazzolare al VCO la banda di trasmissione, fino a raggiungere l’aggancio. La banda ad anello chiuso del PLL dovrebbe essere all’incirca tra 1,2-1,5MHz, cioè larga abbastanza da consentire un rapido aggancio e un accurato inseguimento delle variazioni di fase dovute alla modulazione. Però se la banda fosse troppo larga, il PLL non sarebbe in grado di reiettare sufficientemente il rumore proveniente dal modulatore.

Un sintetizzatore interno a PLL (IF synth), comprensivo di VCO, è utilizzato per produrre le oscillazioni necessarie alle conversioni che richiedono una frequenza fissa. Il sintetizzatore lavora a 1080MHz, ma tale frequenza viene divisa per due in modo da ottenere 540MHz, e poi divisa ancora per due o per sei ottenendo 270MHz o 90MHz. La frequenza di 270MHz serve per la conversione del segnale ricevuto alla seconda IF, per passare da 225MHz a 45MHz. La frequenza di 90MHz serve invece a ottenere, mediante divisione per due, le oscillazioni in quadratura per la conversione in banda base. Inoltre, dividendo per due le frequenze di 540MHz o di 270MHz, si ricavano le oscillazioni in quadratura rispettivamente a 270MHz (GSM) o 135MHz (DCS/PCS) per il modulatore I/Q. Per la prima conversione in basso del ricevitore e per il funzionamento del PLL che in trasmissione effettua la conversione in alto, il chip include un sintetizzatore (RF synth) a frequenza variabile che richiede un VCO esterno. Il trasmettitore riesce ad ottenere una soppressione dell’immagine di –40dBc e produce un rumore in banda di ricezione che, per la banda EGSM, vale circa (155dBc/Hz in 925-935MHz e –164dBc/Hz in 935-960MHz, mentre per la DCS vale circa (156dBc/Hz a 1805MHz.

L’integrato ha un piedino (BAND) con il quale si può selezionare la banda in cui opera, cioè quella EGSM o quella DCS/PCS. Tre piedini sono invece usati per ridurre il consumo, POONRX1, POONRX2 e POONTX. Il ricevitore può essere impostato in modalità di calibrazione, nella quale gli LNA e i mixer per la prima conversione sono spenti. In questa modalità è possibile regolare opportunamente il guadagno del PGA e misurare gli offset della continua presenti alle uscite I e Q del demodulatore, in modo da poterli cancellare.

5.2.3 CGY2014TT - Philips GSM/DCS/PCS Power Amplifier

Il CGY2014TT è un amplificatore di potenza realizzato come MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuit) su GaAs. E’ composto da due sezioni, una per l’amplificazione nella banda EGSM (880-915MHz) e l’altra per quella nella banda DCS/PCS (1710-1910MHz). Ogni sezione è formata dalla cascata di tre stadi, ciascuno di tipo open-drain. Il drain di ogni stadio di amplificazione deve essere collegato esternamente ad un opportuno carico reattivo, e deve anche avere un collegamento in continua verso la sorgente di alimentazione. La tensione applicata ai piedini VDD (che fanno capo ai drain) controlla la potenza erogata e permette anche di spegnere le due sezioni di amplificazione; questo può essere realizzato controllando la conduzione di un transistore, inserito tra la batteria e la tensione di alimentazione per i drain.  

L’integrato è stato progettato per operare con un alimentazione a batteria da 3,6V, con la quale è in grado di fornire 35dBm nella banda EGSM (Low Band - LB) e 32,5dBm nella banda DCS/PCS (High Band - HB), avendo solo 0dBm e 3dBm, rispettivamente, in ingresso. L’efficienza tipicamente raggiunta in queste condizioni, con una temperatura ambiente di 25°C, risulta del 55% (LB) e del 40% (HB).

La potenza trasferita in uscita quando gli amplificatori idealmente sono spenti (VDD=0V) è di (35dBm (LB) e (32dBm (HB), quando la potenza ai loro ingressi è 0dBm e 3dBm rispettivamente. Quando si spegne l’amplificatore per la banda superiore e si tiene acceso l’altro, l’isolamento è misurato dalla potenza presente all’uscita del primo, che in questo caso è di 0dBm con 3dBm (HB) e 0dBm (LB) in ingresso.

I due amplificatori producono un livello di (35dBc per la seconda e la terza armonica, e un rumore in banda di ricezione che risulta al massimo di (117dBm/Hz (LB) e di (121dBm/Hz (HB).

5.3 Chipset Maxim per CDMA

5.3.1 MAX2324 – LNA/Mixer

Il MAX2324 è un integrato contenente un LNA, progettato per operare nel range di 800-1000MHz (nella cosiddetta cellular band), e un paio di mixer per la conversione in basso. Uno dei mixer è adatto per un segnale di tipo CDMA, come quello dello standard IS-54, ed ha alta linearità, basso rumore ed un’uscita di tipo differenziale. L’altro mixer, invece, è stato progettato per un semplice segnale FM, come quello dello standard analogico AMPS, con un più basso assorbimento di corrente e un’uscita di tipo single-ended.

L’amplificatore a basso rumore è in grado di operare in tre modi differenti, in base al livello logico presente ai piedini GAIN e LIN, con i quali si possono imporre un guadagno e una linearità più o meno alti. La modalità ad alto guadagno e alta linearità (HGHL) è utile quando serve una buona sensitività unita alla capacità di sopprimere intermodulazioni generate da forti segnali adiacenti. Tipicamente, in questo modo si ottiene un guadagno di 15dB, una cifra di rumore di 1,3dB e un’intercetta del terzo ordine in ingresso pari a +8dBm. Alla modalità ad alto guadagno e bassa linearità (HGLL) conviene passare quando non ci sono problemi d’intermodulazioni, perché si ha un calo di linearità (IIP3=+6dBm) in cambio di un minore assorbimento di corrente (15mA invece di 20mA). Infine, la modalità a basso guadagno e alta linearità (LGHL) si può utilizzare quando si devono ricevere segnali forti e non è richiesta un alta sensitività; l’intercetta del terzo ordine passa a +12,5dBm, ma il guadagno scende a (1,5dB con una cifra di rumore di 4dB e un assorbimento diminuito a 17mA. Quando vi è un livello logico 0 sia su GAIN che su LIN, s’imposta l’integrato ricevere un segnale FM analogico, attivando l’apposito mixer e portando il LNA in modalità HGLL. La linearità del LNA in modalità HGHL può anche essere variata tramite il valore della resistenza collegata tra il piedino RLNA e massa, mentre per le altre modalità si fa uso di quella inserita tra il piedino RBIAS e massa.

Il mixer usato per il CDMA e per la FM sono in grado di convertire il segnale ricevuto in uno a frequenza intermedia compresa tra 50 e 400MHz. Essi presentano un guadagno di conversione tipico di 13dB e di 11,2dB con cifra di rumore di 7,5dB e di 10,6dB, rispettivamente. Il segnale di un oscillatore locale esterno, applicato al piedino LOLIN, passa attraverso dei buffer prima di essere portato in ingresso ai mixer. Un altro buffer, attivabile tramite il piedino BUFFEN, porta in uscita (LOLOUT) una replica amplificata di tale segnale. Affinché non vengano degradati il guadagno di conversione e la cifra di rumore dei mixer, il livello del segnale fornito dal LO è bene che non scenda troppo al di sotto di (7dBm.

Il piedino /SHDN permette di spegnere l’integrato, riducendo il consumo a soli 0,1(A. 

5.3.2 MAX2314 – IF VGA, I/Q Demodulator and Synthesizer

Il MAX2314 è un ricevitore IF (40-300MHz) progettato per terminali Dual Mode (CDMA/AMPS) nella cosiddetta cellular band. Esso include uno stadio di amplificazione a guadagno variabile (VGA), un demodulatore I/Q e un sintetizzatore a PLL completo di VCO. I divisori del PLL e altri aspetti del funzionamento sono programmabili tramite un’interfaccia seriale a tre fili (CLK, DATA, /EN).

Il segnale da demodulare può essere scelto tra uno degli ingressi disponibili di tipo differenziale, uno per il CDMA e l’altro per la FM, programmando il bit IN_SEL nel registro di controllo. Dopo una prima amplificazione, il segnale giunge all’amplificatore a guadagno variabile che, tramite la tensione applicata al piedino VGC, permette di impostare il guadagno dell’intera catena di ricezione all’incirca tra –50dB e +60dB.

Il demodulatore fa uso del segnale generato dal sintetizzatore interno per ricavare, tramite divisione per due con appositi flip-flop, una coppia di oscillazioni in quadratura da inviare ai mixer, in modo da ricavare le componenti I e Q in banda base. Le uscite bilanciate I e Q hanno abbastanza banda da essere adatte sia ad un sistema di tipo N-CDMA (Narrow band CDMA), sia ad uno W-CDMA (Wide band CDMA); infatti, la banda in uscita a 0,5dB risulta essere di 4,2MHz. Tramite il bit FM_TYPE, si può scegliere se demodulare il segnale FM nelle componenti I e Q, oppure convertirlo solo a una frequenza più bassa da prelevare all’uscita I, in modo da demodularlo successivamente con un discriminatore.

La frequenza del VCO interno, che può essere fatto oscillare tra 80 e 300MHz, è controllata da un sistema a PLL. Il filtro dell’anello, così come la rete risonante di tipo accordabile del VCO, vanno aggiunti esternamente in modo da avere una maggiore flessibilità nel progetto e un Q più elevato per il risonatore. Il VCO può anche essere escluso programmando il bit VCO_BYP, se si vuole usare un oscillatore differente, collegandolo ai piedini TANKL+/( usati normalmente per il risonatore. La frequenza in uscita dal VCO è divisa per M, che può essere impostato tra 256 e 16383 con il contenuto di un registro a 14 bit. Il segnale di riferimento, fornito al piedino REF da un oscillatore esterno al massimo di 39MHz, è divisa per un numero R compreso tra 2 e 2047, in base al contenuto di un registro a 11 bit. Le due frequenze così divise vengono confrontante da un rivelatore digitale di fase e di frequenza, che accetta in ingresso segnali compresi tra 20kHz e 1,5Mhz. L’uscita del rivelatore pilota una pompa di carica e anche dei circuiti logici in grado di rilevare lo stato di aggancio (lock detector) e fornire l’indicazione sul piedino LOCK. L’uscita della pompa di carica (CP_OUT) viene collegata al filtro dell’anello che pilota la rete risonante, in modo da variare la frequenza del VCO e chiudere così l’anello. L’ampiezza degli impulsi di corrente forniti dalla pompa di carica può essere scelta tra quattro valori differenti, programmando due bit (CP0 e CP1) del registro di controllo. Inoltre, all’accensione o quando vi è la necessità di cambiare la frequenza sintetizzata, il tempo di aggancio può essere notevolmente ridotto attivando il bit di controllo TURBO_CHARGE; in questo modo si ordina alla pompa di carica di fornire una corrente maggiore. Quando l’aggancio è avvenuto, la corrente viene automaticamente ridotta al valore programmato con CP0 e CP1, così da garantire la stabilità dell’anello e da minimizzare le spurie in uscita dal VCO.

Il piedino /SHDN, quando è a un livello logico basso, spegne l’intero chip riducendo l’assorbimento a circa 1,5(A. Usando il bit omonimo presente nel registro di controllo, invece, si lasciano accesi l’interfaccia seriale con i vari registri, in modo da conservare i valori memorizzati; in questo caso l’assorbimento è di circa 3mA.

5.3.3 MAX2364 – Quadrature Transmitter

Il MAX2364 è un trasmettitore completo che accetta in ingresso un segnale in banda base nelle componenti I e Q per portarlo alle frequenze di trasmissione della cellular band. Un modulatore converte in alto, ad una frequenza intermedia che può essere compresa tra 120 e 235MHz, il segnale in banda base. Dopo aver attraversato un amplificatore a guadagno variabile (VGA), il segnale è portato fuori del chip per essere filtrato e poi è inviato ad un mixer SSB per la conversione in alto a RF (800-1000MHz). Tale mixer è seguito da due amplificatori, uno a guadagno variabile (VGA) e l’altro adatto a pilotare un PA esterno. Per la sintesi delle oscillazioni necessarie alle due conversioni in alto sono inclusi due PLL (IF PLL e RF PLL), di cui quello IF include anche il VCO. I due PLL e altre caratteristiche del modo di operare del chip, sono programmabili tramite un’interfaccia seriale a tre fili (CLK, DI, /CS).

Il modulatore I/Q converte il segnale in banda base in uno a frequenza intermedia, facendo uso dell’oscillazione prodotta dal VCO interno. Tale VCO può oscillare a frequenze comprese tra 240 e 470MHz, ricavando una coppia di oscillazioni in quadratura mediante una divisione per due. Il segnale prodotto dal VCO è disponibile anche all’esterno (piedino IFLO), ad esempio per essere utilizzato in ricezione, mediante un buffer che va attivato programmando il bit BUF_EN e che fornisce un’uscita di circa –6dBm; con il bit BUF_DIV, invece, si può scegliere se dividere la sua frequenza in uscita per due o meno. Poiché è prevista anche la trasmissione di un segnale analogico FM (standard AMPS), il modulatore I/Q può essere escluso tramite il bit MOD_TYPE, in modo da modulare il VCO direttamente con il segnale da trasmettere. Inoltre, lo stesso VCO interno può essere escluso tramite il bit VCO_BYPASS, in modo da poter utilizzare un VCO esterno.

Dopo il modulatore I/Q, il segnale IF viene inviato a un amplificatore il cui guadagno è variabile per mezzo della tensione applicata al piedino VGC. Variando tale tensione tra 0,5V e 2,6V, si riesce a controllare il guadagno in un range di circa 85dB. Il segnale in uscita, di tipo differenziale (IFOUTL+/(), viene poi portato in uscita per essere filtrato. La portante risulta soppressa di circa 49dB, mentre l’immagine di 38dB.

Per la conversione in alto a radio frequenza è usato un mixer SSB, in modo da eliminare l’immagine e perciò anche la necessità di un filtro esterno; il livello del segnale immagine è tipicamente di –29dBc. Questo tipo di mixer utilizza una coppia di oscillazioni in quadratura che vengono ricavate dal segnale sintetizzato dal PLL RF (1300MHz al massimo). Tramite il bit denominato SIDE_BAND si può scegliere se trasmettere il segnale a frequenza superiore (
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Un VGA si occupa di amplificare il segnale RF, con un guadagno controllato dal medesimo pin VGC usato per l’altro VGA, in un range di circa 100dB. Per variare il bilanciamento del guadagno tra i due VGA, in modo da ottimizzare la linearità del trasmettitore, si possono programmare tre bit (IFG) del registro di controllo; in questo modo si varia il guadagno del VGA a frequenza intermedia di circa 2dB per ogni LSB. L’amplificatore finale, in grado di pilotare il PA, è in grado di fornire in uscita una potenza fino a 7dBm ed è di tipo open-collector, perciò va collegato alla sorgente di alimentazione VCC tramite un induttore.

Il PLL IF fa uso del segnale di riferimento proveniente da un oscillatore a quarzo esterno con frequenza da 5 a 30MHz, divisa per un numero compreso tra 2 e 2047 programmando un registro a 11 bit. La frequenza del VCO, invece, può essere divisa tra 256 e 16383 (registro a 14 bit). L’ampiezza degli impulsi di corrente forniti dalla pompa di carica (IFCP) può essere programmata secondo quattro valori, tramite i due bit ICP. Inoltre, l’aggancio può essere velocizzato settando il bit IF_TURBO_CHARGE, che forza la produzione di impulsi di ampiezza maggiore fino a quando il PLL non è vicino all’aggancio. Il PLL RF fa uso dello stesso oscillatore di riferimento esterno, la cui frequenza è però divisa per un numero compreso tra 2 e 8191. La frequenza del VCO esterno di cui fa uso può essere divisa tra 4096 e 262143. La corrente della pompa di carica è programmabile con i due bit RCP, mentre la modalità ad aggancio veloce è attivata con il bit RF_TURBO_CHARGE. La condizione di aggancio dei due sintetizzatori è individuabile con l’uscita LOCK che, in base al valore di due bit (LD_MODE), fornisce l’informazione relativa a uno solo dei due PLL o ad entrambi (condizione AND). 

Tramite il bit /SHDN è possibile spegnere l’integrato, rimanendo però l’interfaccia seriale attiva, in modo che possa essere riacceso tramite la stessa interfaccia. Invece, usando il piedino /SHDN viene spento tutto. In entrambi i casi, comunque, le informazioni presenti nei registri vengono perse; perciò, per mantenere i dati programmati nei registri, bisogna attivare con il bit /STBY la modalità di standby. 

5.3.4 MAX2264 – Power Amplifier

Il MAX2264 è un amplificatore di potenza a due stadi ideato per trasmettere nel range 824-849MHz, cioè per terminali mobili operanti in sistemi AMPS o di tipo CDMA nella cellular band. Alimentato da una tensione di 3,3V, è in grado di fornire una potenza in uscita massima di 28dBm con un’efficienza (PAE) del 32%, presentando un guadagno tipico di 24,5dB. Poiché nei sistemi CDMA i terminali mobili devono erogare molto frequentemente una potenza inferiore a 16dBm, è prevista una modalità di funzionamento a bassa potenza d’uscita, che può essere attivata portando a livello logico basso il piedino PWR. Questa modalità, con la quale si può erogare una potenza massima di 16,5dBm, consente di mantenere l’efficienza ad un livello più ragionevole (12%) rispetto a quello che si otterrebbe normalmente (4-5%) per un amplificatore progettato per fornire un massimo di 28dBm.

La corrente di polarizzazione per i due stadi di amplificazione è proporzionale a quella che fluisce nei piedini BIAS1H e BIAS2H, nella modalità ad alta potenza (PWR=1), o a quella nei piedini BIAS1L e BIAS2L quando PWR=0. La tensione di questi piedini è fissata da un riferimento di tensione interno, perciò la corrente che vi fluisce può essere stabilita connettendo un resistore tra essi e la massa.

Il livello delle armoniche generate è inferiore a –32dBc, mentre la potenza di rumore in banda di ricezione è di circa –139dBm/Hz. Tale rumore può essere ulteriormente ridotto inserendo un circuito LC serie tra il piedino NFP (Noise Filter Pin) e massa.

L’integrato può essere completamente spento applicando un livello logico basso sul piedino /SHDN, portando l’assorbimento a circa 0,5(A.

5.4 Chipset per DECT

5.4.1 MAX2410 – Maxim RF Up/Downconverter

Il MAX2410 svolge le funzioni di ricevitore e di trasmettitore RF, ottimizzato per operare a frequenze intorno a 1,9GHz; può essere perciò utilizzato in sistemi cordless come il DECT, ma anche per altri standard nella banda PCS. Per la ricezione, l’integrato contiene un LNA e un mixer per la conversione in basso. Per la trasmissione vi è un altro mixer, che permette di convertire in alto il segnale a frequenza intermedia, e un amplificatore a guadagno variabile per pilotare il PA.

L’amplificatore a basso rumore è di tipo single-ended, la cui porta d’ingresso (LNAIN) può essere facilmente adattata a 50( inserendo un condensatore di 1pF verso massa (a 1,9GHz). L’uscita (LNAOUT) non richiede normalmente alcuna rete di adattamento, poiché presenta un VSWR migliore di 2:1 a frequenze comprese tra 1,7 e 3GHz. A 1,9GHz il suo guadagno è tipicamente di 16,2dB con una cifra di rumore di 2,4dB. Il guadagno di conversione del mixer usato in ricezione è tipicamente di 8,3dB con una cifra di rumore di 9,8dB. L’ingresso di tale mixer (RXMIXIN) richiede normalmente una rete di adattamento a 50(, mentre l’uscita (IFOUT) è di tipo open-collector e richiede un induttore di pull-up verso VCC che sarà incluso nella rete di adattamento verso il filtro a frequenza intermedia (massimo 450MHz).

Il mixer nel percorso di trasmissione converte in alto il segnale a frequenza intermedia (massimo 450MHz) presente al suo ingresso (IFIN) in un segnale RF da filtrare e amplificare, prima di poter essere inviato all’antenna. Il suo guadagno di conversione tipico è di 10dB e la cifra di rumore di 8,2dB. L’ingresso e l’uscita (di tipo open-collector) richiedono normalmente una rete di adattamento.

L’amplificatore di trasmissione, usato per pilotare adeguatamente un PA esterno, ha un guadagno tipico di 15dB. Il suo guadagno può essere controllato tramite la tensione applicata al piedino GC (da 0 a 2,2V) in un range di circa 35dB (da (20dB a +15dB).  L’ingresso di tale amplificatore, che presenta un VSWR di 2:1 a 1,9GHz, non richiede normalmente un adattamento. L’uscita, di tipo open-collector, necessita solo di un induttore collegato verso VCC che provvede alla polarizzazione e anche all’adattamento a 50(.

L’ingresso per il segnale di oscillatore locale è di tipo bilanciato, unico per i due mixer, poiché l’integrato è stato progettato per sistemi TDD. Internamente sono anche presenti due buffer che permettono di usare un OL con un livello di potenza piuttosto basso, fino a (18dBm. Normalmente, però, è bene avere almeno un livello di (10dB, per non degradare troppo le prestazioni dei mixer in termini di guadagno di conversione e di cifra di rumore.

Il risparmio di potenza è consentito dalla presenza del piedino RXEN, che abilita la sezione di ricezione, e dal piedino TXEN, che abilita la sezione di trasmissione. La presenza di un livello logico 0 su entrambi i piedini porta l’integrato in modalità shutdown, con un assorbimento di corrente di circa 0,1(A. Un livello logico 1 su entrambi, invece, lo porta in modalità standby, caratterizzata da una riabilitazione più rapida di una delle due sezioni e da un assorbimento di circa 160(A. 

5.4.2 MAX2510 – Maxim IF Transceiver

Il MAX2510 ha una sezione di ricezione comprendente un mixer, in grado di convertire un segnale a frequenza intermedia alta (fino a 600MHz) in uno a più bassa IF (fino a 30MHz), un buffer per pilotare un filtro esterno, e un amplificatore limitatore con indicazione del livello del segnale ricevuto (Received Signal Strength Indication – RSSI). La parte di trasmissione include un modulatore in grado di convertire un segnale in banda base nelle componenti I e Q, in uno a frequenza intermedia nel range di 100-600Mhz. Prima di essere portato in uscita, il segnale così ottenuto viene inviato ad un amplificatore a guadagno controllabile.

Il mixer per la conversione in basso è del tipo doppiamente bilanciato e in genere richiede una rete d’adattamento al suo ingresso. Esso presenta un guadagno di conversione tipico di 22,5dB e una cifra di rumore di 11dB. Alla sua uscita è inserito un buffer, che si comporta da generatore di corrente in grado di pilotare il filtro esterno. Al segnale che passa attraverso tale filtro, solitamente un passa banda a 10,7MHz con tre terminali, è assegnato un valor medio di VCC/2 per mezzo del terminale VREF, collegato al suo piedino di riferimento. Il segnale viene poi portato in ingresso all’amplificatore limitatore (LIMIN), che fornisce un’uscita di ampiezza costante indipendentemente dal livello del segnale in ingresso, se quest’ultimo è compreso all’incirca tra –85dBm e +5dBm. L’uscita differenziale di cui è fornito produce un segnale di 1,2Vpp e può pilotare direttamente degli ingressi di tipo CMOS. Il piedino RSSI dà un’indicazione sul livello di potenza presente in ingresso all’amplificatore (LIMIN); il circuito che produce tale indicazione fornisce una corrente pulsante che va perciò filtrata tramite un resistore (inserito internamente, da 11k() e un condensatore (esterno, tipicamente da 330pF), in modo da ottenere una tensione proporzionale alla potenza del segnale.

Il segnale in banda base nelle componenti I e Q viene inviato in ingresso a una coppia di mixer doppiamente bilanciati, che sono pilotati da oscillazioni in quadratura provenienti da un LO esterno. Lo sfasamento di 90° del segnale proveniente dall’oscillatore locale è generato internamente, dopo averlo inviato ad un buffer che fornisce anche il segnale per la conversione in basso. Le uscite dei due mixer sono sommate, ottenendo un segnale modulato a una frequenza che può essere compresa tra 100 e 600MHz. Con tale tipo di modulatore l’immagine viene molto attenuata, e in questo integrato si ottiene una soppressione di circa 40dBc.

Il segnale modulato viene inviato a un amplificatore a guadagno variabile (Variable Gain Amplifier – VGA), tramite la tensione applicata sul piedino GC. Variando la tensione su questo piedino da 0 a 2V, si riesce ad ottenere una potenza in uscita che può essere scelta tra (40dBm e +2dBm circa. 

Come nel precedente integrato, sono presenti i piedini RXEN e TXEN, con i quali vengono attivate alternativamente le sezioni di ricezione e di trasmissione. Analogamente, l’integrato può essere portato nelle modalità di standby e di shutdown.

5.4.3 CGY2032TS - Philips Power Amplifier

Il CGY2032TS è un amplificatore di potenza a tre stadi realizzato come MMIC su GaAs. E’ in grado di fornire nella banda per il DECT (1880-1900MHz) una potenza di 27,5dBm ((562mW) con un’alimentazione di 3,2V. La potenza richiesta in ingresso è di solo 0dBm. L’amplificatore raggiunge tipicamente un’efficienza del 55% ed è progettato per lavorare con un duty-cycle del 50%, anche se può essere portato fino al 100% facilitando opportunamente lo smaltimento del calore generato.

I tre stadi di amplificazione sono polarizzati internamente per lavorare in classe AB ed hanno una configurazione open-drain. I drain devono essere collegati alla sorgente di alimentazione tramite un carico reattivo esterno. Controllando la tensione di alimentazione si è in grado di regolare la potenza erogata in uscita. Il livello di potenza presente in uscita quando l’amplificatore è idealmente spento (VDD=0V) è di appena (40dBm con 0dBm in ingresso. La seconda e la terza armonica in uscita presentano un livello di –30 e –35dBc rispettivamente.

Riferimenti

· “Philips Semiconductors”, http://www.semiconductors.philips.com
· “Hitachi”, http://www.hitachi.com
· “Maxim Integrated Circuits”, http://www.maxim-ic.com
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6 Progetto di un front-end per GSM/DCS

Per completare il discorso sulla componentistica e sulle architetture dei front-end per terminali mobili, si illustrerà il progetto di un ricetrasmettitore da impiegare in un telefono cellulare GSM di tipo Dual Band. Il terminale deve essere in grado di ricevere e trasmettere nelle bande EGSM (Rx: 925-960MHz, Tx: 880-915MHz) e DCS (Rx: 1805-1880, Tx:1710-1785). Le specifiche per questo ricetrasmettitore sono:

· Cifra di rumore complessiva: NFTOT≤10dB

· Guadagno complessivo
 massimo in ricezione: GMAX≥80dB

· Guadagno complessivo minimo in ricezione: GMIN≤30dB

· Punto di compressione a 1dB in ingresso (con il minimo guadagno): CP1dB≥-20dBm

· Intercetta del terzo ordine in ingresso (con il massimo guadagno): IP3I≥-15dBm

· Reiezione del canale immagine
: IR≥30dB

· Attenuazione dei canali adiacenti ricevuti: α≥15dB per Δf=200kHz

· Risoluzione in frequenza del sintetizzatore: Δf≤200kHz

· Potenza massima in uscita: PMAX≥30dBm (EGSM) e PMAX≥28dBm (DCS)

· Livello delle armoniche prodotte in uscita: α2f0≤-50dBc, α3f0≤-50dBc

· Densità del rumore prodotto fuori banda: ФNOISE≤-100dBc/Hz per Δf≥400kHz

Per la realizzazione di questo front-end è stato scelto un chipset prodotto dalla Philips, composto dagli integrati UAA3535HL (Dual Band Transceiver), CGY2014TT (Dual Band Power Amplifier) e PCF5078 (Power Amplifier Controller); tutti gli altri dispositivi esterni utilizzati, invece, sono prodotti dalla Murata (i data-sheets sono inseriti in appendice). In particolare, il chip UAA3535HL è stato preferito per il suo elevato livello d’integrazione e il numero ridotto di componenti e dispositivi esterni che richiede, grazie a un’architettura di tipo low-IF.

In riferimento alla figura 7.1, si può osservare che è stata scelta un’antenna di tipo chip multilayer, modello LDA42D; quest’antenna è in grado di funzionare nel range di frequenza compreso tra 900MHz e 2,5GHz. Collegato a tale antenna, tramite un’eventuale rete di adattamento, vi è un dispositivo siglato LMC36-07A0505A, avente le funzioni di diplexer e di switchplexer. Il diplexer interno serve a separare, secondo due linee distinte, i segnali nella banda EGSM da quelli in banda DCS. I due switch a diodi, sfruttando il TDD, commutano alternativamente per consentire la ricezione o la trasmissione. Lo switch per la banda EGSM va in trasmissione quando la tensione di controllo VC1 è compresa tra 2,3V e 4V, mentre VC2 è a 0V; quando, al contrario, è 2,3V≤VC2≤4V e VC1=0V, allora esso passa in ricezione. Nello stesso modo, lo switch per la banda DCS è controllato da due tensioni VC3 e VC4. In ricezione, la perdita d’inserzione prodotta dal dispositivo è di 1dB nella banda EGSM e di 1,2dB in quella DCS. In trasmissione, invece, si perdono 1,2dB in banda EGSM e 1,5dB in quella DCS. Come si può osservare dallo schema, in corrispondenza dei percorsi di trasmissione sono inseriti nel dispositivo anche due filtri passa basso, in modo da limitare l’emissione di armoniche e di spurie prodotte fuori banda; l’attenuazione in corrispondenza di 2f0 e 3f0 viene garantita di almeno 25dB.

Il segnale ricevuto è fatto passare attraverso un filtro RF, in modo da limitare l’energia fuori banda. A tale scopo è stato utilizzato il dispositivo SAF942.5T1842.5ML80T, che integra due filtri SAW  per la ricezione sia in banda EGSM, sia in quella DCS. La perdita d’inserzione è di 3,7dB in banda EGSM e 4,2dB in quella DCS, con un ripple di 2,5dB. Il dispositivo presenta delle impedenze d’ingresso e d’uscita pari al valore standard di 50Ω.

Poiché l’integrato UAA3535HL contiene due LNA con ingresso di tipo differenziale, occorrono due balun per trasformare il segnale single-ended in uscita dai filtri in due segnali bilanciati. E’ stato scelto il balun siglato LDB20C500A0900 per la banda EGSM, perché è in grado di funzionare tra 800 e 1000MHz; esso presenta una perdita d’inserzione di 0,8dB, e delle impedenze in ingresso e in uscita di 50Ω. Il balun LDB15C101A1800 è stato invece inserito sulla linea DCS, poiché funzionante tra 1700 e 1900MHz; inoltre, a differenza del precedente, esso presenta un’impedenza differenziale di uscita pari a 100Ω, più vicina all’impedenza d’ingresso del LNA (120Ω//1pF) corrispondente, in modo da consentire la realizzazione di una rete di adattamento con induttanza e capacita’ di valore più piccolo. Il segnale in uscita dal primo balun, invece, con impedenza differenziale di 50Ω, va adattato ad un’impedenza di 75Ω//1,5pF, presente all’ingresso del LNA corrispondente.

Come si è visto precedentemente,  per la conversione in basso l’integrato UAA3535HL impiega un PLL con VCO esterno. Come VCO è stato utilizzato quello siglato MQE921-1840 in grado di coprire il range tra 1760 e 1920MHz, in modo che può essere sfruttato sia per la conversione low-IF del segnale in banda DCS, sia per quella EGSM, dato che in questo caso la sua frequenza in uscita viene divisa per due all’interno del chip. Tale VCO è alimentato a 2,8V e viene controllato da una tensione VC compresa tra 0,6 e 2,1V. L’oscillazione prodotta è ad un livello di 0dBm con un rumore di fase di -91dBc/Hz a 10kHz.

Prima di entrare nel chip (piedino RFLOI), l’uscita del VCO deve passare attraverso un balun, poiché tale ingresso è di tipo differenziale. E’ stato impiegato il balun siglato LDB15C500A1900, funzionante tra 1800 e 2000MHz e che attenua come gli altri di 0,8dB. La sua impedenza differenziale d’uscita si adatta abbastanza bene a quella del buffer d’ingresso presente nel chip (50Ω//0,2pF); tuttavia è necessaria una rete per attenuare il livello al suo ingresso, poiché esso accetta segnali compresi tra –8dBm e –2dBm.

La frequenza di riferimento impiegata dal chip UAA3535HL per la sintesi di frequenza dev’essere fornita da un oscillatore a quarzo esterno. Allo scopo è stato impiegato l’oscillatore a quarzo controllato in temperatura (TCXO) siglato TC2268FN13000. Esso produce un’oscillazione sinusoidale a 13MHz con una stabilita’ di ±1ppm per temperature comprese tra –40ºCe +85ºC. Inoltre l’oscillazione è di 1Vpp su un carico di 1kΩ, mentre il buffer  nel chip ha un impedenza d’ingresso di 10kΩ e accetta segnali tra 60 e 220mVrms, perciò deve essere interposta una rete che adatti questi livelli.

In trasmissione, il chip UAA3535HL utilizza un PLL per realizzare la seconda conversione in alto. Il segnale in uscita dalla pompa di carica (TXCPO), dopo essere passato attraverso il filtro passa basso dell’anello, è inviato a due VCO. Quello siglato MQE9PD-897 copre tutta la banda EGSM di trasmissione (880-915MHz), mentre il VCO siglato MQE9PF-1747 copre tutta quella DCS (1710-1785MHz). Questi due VCO, alimentati da una tensione di 2,7V e controllati tramite una VC compresa tra 0,5 e 1,9V, producono un livello d’uscita pari a 7dBm con un rumore di fase di -75dBc/Hz a 20kHz.

Il segnale in uscita dai due VCO è inviato al dispositivo siglato LDC15D190A0008, contenente due accoppiatori direzionali. Tramite essi una frazione del segnale in uscita dai VCO  può essere portata in ingresso al chip (piedino TXRFI) per chiudere l’anello. Il fattore di accoppiamento per il dispositivo impiegato è di 19dB, mentre il segnale in ingresso al buffer che si trova nel chip deve avere un livello compreso tra –23 e –17dBm, perciò è inserita una rete che attenua e connette opportunamente le due uscite all’unico ingresso disponibile. La perdita d’inserzione causata da entrambi gli accoppiatori non è superiore a 0,38dB.

 Come amplificatore di potenza è stato scelto l’integrato CGY2014TT; esso comprende sia l’amplificatore per la banda EGSM, sia quello per la banda DCS. Alimentato da una tensione di 3,6V, per la sezione EGSM è in grado di fornire un potenza d’uscita di 35dBm con 0dBm in ingresso, mentre per la sezione DCS eroga fino a 32,5dBm con 3dBm in ingresso. L’efficienza di conversione è almeno del 50% per la banda EGSM, e del 38% per quella DCS. Il livello della seconda e della terza armonica in uscita non è superiore a –35dBc per entrambi gli amplificatori.

Il segnale in uscita dagli amplificatori di potenza è inviato a un altro paio di accoppiatori direzionali (LDC15D190A0008). In questo modo, impiegando due integrati PCF5078, viene compiuto il controllo del livello di potenza in uscita dai due amplificatori. Infatti, le tensioni di controllo VC che sono state ricavate tramite questi due integrati sono inviate a due reti che le amplificano in corrente, ricavando le tensioni VDD che alimentano gli amplificatori; tali reti contengono anche gli induttori necessari a determinare un’adeguata risposta in frequenza.

Infine, prima di essere inviati al diplexer/switchplexer,  i segnali da trasmettere passano attraverso un isolatore; è stato utilizzato il dispositivo siglato CE073R897DCB per la banda EGSM, e il CE0521R74DCB per quella DCS. Tali isolatori hanno una perdita d’inserzione di appena 0,7dB e un isolamento di 13dB.

Si può verificare che le specifiche sulla cifra di rumore totale sono soddisfatte. Infatti, dai data-sheets del chip UAA3535HL risulta che la cifra di rumore complessiva da esso introdotta, comprendente anche l’attenuazione dei balun, è al più di 4dB in banda EGSM e 4,5dB in quella DCS. Perciò, in banda EGSM complessivamente si ottiene:

NFTOT = 1dB (diplexer/switch) + 3,7dB (SAW) + 4dB (balun/UAA3535HL) = 8,7dB

mentre in banda DCS:

NFTOT = 1,2dB (diplexer/switch) + 4,2dB (SAW) + 4,5dB (balun/UAA3535HL) = 9,9dB.

Per quanto riguarda il guadagno complessivo massimo, in banda EGSM si ha:

GMAX = 89dB (balun/UAA3535HL) –1dB (diplexer/switch) –3,7dB (SAW) = 84,3dB

e in banda DCS:

GMAX = 89dB (balun/UAA3535HL) –1,2dB (diplexer/switch) –4,2dB (SAW) = 84,3dB.

Il guadagno minimo in banda EGSM è invece:

GMIN = 31dB (balun/UAA3535HL) –1dB (diplexer/switch) –3,7dB (SAW) = 26,3dB

mentre in banda DCS:

GMIN = 31dB (balun/UAA3535HL) –1,2dB (diplexer/switch) –4,2dB (SAW) = 84,3dB.

Come si può leggere dai data-sheets dell’UAA3535HL, il punto di compressione a 1dB in ingresso è garantito al minimo di –25dBm. L’intercetta del terzo ordine in ingresso, inoltre, è di almeno –18dBm. Il canale immagine viene attenuato internamente al chip grazie ad un mixer a reiezione della frequenza immagine; l’attenuazione prodotta è di almeno 35dB. Il filtro IF interno al chip, del quinto ordine, è in grado di attenuare il canale adiacente a quello ricevuto (Δf=200kHz) al minimo di 17dB.

Riguardo alla potenza massima che si riesce ad ottenere in uscita, in banda EGSM risulta:

PMAX = 35dBm (CGY2014TT) –0,38dB (accoppiatore) –0,7dB (isolatore)

            –1,2dB (diplexer/switch) = 32,72dBm

mentre in banda DCS:

PMAX = 32,5dBm (CGY2014TT) –0,38dB (accoppiatore) –0,7dB (isolatore) 

           –1,5dB (diplexer/switch) = 29,92dBm.

Le armoniche prodotte dall’amplificatore di potenza hanno un livello al massimo di –35dBc, e vengono attenuate di 25dB dal filtro prima dello switch; pertanto il loro livello non è superiore a –60dBc. Anche la densità di potenza del rumore prodotto fuori banda soddisfa le specifiche,  poiché dai data-sheets del chip UAA3535HL risulta che con la conversione in alto tramite PLL si ottiene ФNOISE≤-117dBc/Hz per Δf≥400kHz.
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7.1 Introduzione

Il settore delle telecomunicazioni mobili si è evoluto secondo tre differenti fasi. La prima generazione di telefoni mobili è stata quella analogica, che consentiva soltanto chiamate vocali; normalmente era possibile comunicare solo rimanendo nell’ambito del proprio stato, poiché quasi ogni nazione aveva adottato uno standard differente. La seconda generazione è stata quella caratterizzata dall’introduzione della tecnologia digitale, grazie alla quale si sono introdotti nuovi servizi come l’invio di fax, lo scambio dati a bassa velocità (9,6kbps), e un sistema di messaggistica testuale (SMS). Inoltre, gli utenti sono stati messi in grado di poter comunicare anche tra paesi diversi, grazie ad una maggiore uniformazione degli standard wireless, anche se non a livello mondiale. La tendenza attuale, che troverà la sua realizzazione con la terza generazione di telefonini, è quella della comunicazione multimediale; il telefono cellulare si trasformerà in una sorta di computer palmare, sarà in grado di trasferire suoni, immagini in tempo reale e dati di vario tipo, consentendo sia comunicazioni in video conferenza, sia il collegamento alla grande rete internet. Inoltre, con la nuova generazione si vuole creare anche uno standard universale, che permetta la comunicazione con lo stesso terminale mobile in qualsiasi angolo del pianeta ci si trovi.

Le nuove esigenze di comunicazione impongono innanzitutto la necessità di una velocità di trasferimento dati maggiore, molto più degli attuali 9,6kbps. Un primo tentativo in questo senso è stata l’ideazione del sistema HSCSD (High Speed Circuit Switched Data) [1], un’evoluzione del GSM che, utilizzando fino ad un massimo di quattro time slot per connessione, riesce ad arrivare ad una velocità di circa 56kbps. Si tratta comunque, come per il GSM, di un servizio basato sulla commutazione di circuito, che è adatto al traffico vocale ma molto meno a quello dati. Infatti, una volta stabilita la connessione fisica tra i due utenti, essa continua fino a quando non ne viene esplicitamente richiesto il rilascio, indipendentemente dal fatto che i due utenti si scambino dati durante tutto il periodo. Al limite, la commutazione di circuito potrebbe essere adatta per la trasmissione di grosse quantità di dati, come per le immagini in tempo reale provenienti da una telecamera, ma non quando la comunicazione è di tipo interattivo, come sul web. Quando il tempo d’utilizzo effettivo delle risorse del sistema è solo una parte rispetto al tempo complessivo di connessione, l’ottimizzazione avviene con l’impiego di sistemi a commutazione di pacchetto. Con tali sistemi i dati da trasmettere sono divisi in pacchetti correlati tra loro, poi sono ricostruiti una volta giunti a destinazione, cioè secondo la stessa tecnica utilizzata per i dati che viaggiano in internet. Così ogni terminale trasmette o riceve pacchetti solo quando ce n’è bisogno, senza impiegare inutilmente le risorse del sistema. La commutazione di pacchetto permette, oltre una maggiore efficienza nell’impiego delle risorse, anche un tipo di tariffazione più giusto per l’utente, basato sul volume effettivo di traffico e non sulla durata delle connessioni.

Un sistema cellulare basato sulla commutazione di pacchetto e che dà la possibilità di collegarsi ad internet, si è diffuso in Giappone dal 1999 ed è noto come I-Mode [2]. Il sistema è stato creato dalla società NTT DoCoMo partendo dalla rete mobile digitale giapponese PDC (Pacific Digital Cellular), che offriva una connessione dati a circuito a 9600bps. La nuova rete, denominata anche PDC(P (PDC Packet-Network), offre la stessa velocità di trasmissione ma con la tecnica a pacchetti. I terminali mobili I-Mode sono in grado di navigare sul web tramite un mini browser capace di interpretare il normale linguaggio HTML con testi e grafica, però in una delle sue versioni più semplici. La stessa NTT DoCoMo nel 2001 introdurrà un nuovo sistema chiamato FOMA (Freedom Of Mobile multimedia Access) [3]; sarà un’evoluzione dell’I-Mode che si baserà su un accesso di tipo W-CDMA (Wideband CDMA), permettendo una velocità di trasmissione fino a 384kbps dalla stazione base al terminale (down link) e fino a 64kbps nel verso opposto (up link). Sulla rete GSM, invece, una possibilità di collegarsi ad internet è stata offerta recentemente con l’introduzione dei terminali che supportano il WAP (Wireless Application Protocol). Tali terminali sono in grado di interpretare delle pagine scritte in un linguaggio dedicato detto WML (Wireless Markup Language), memorizzate sui server web. Il WAP non ha avuto però successo come il sistema I-Mode, perché le pagine sono senza grafica, molto semplici e brevi, inoltre la connessione resta a commutazione di circuito.

7.2 GPRS

Lo standard GPRS (General Packet Radio Service)[1], che sarà utilizzato prossimamente, è stato pensato proprio per offrire agli utenti della rete GSM un servizio di trasmissione a commutazione di pacchetto. Nel sistema GSM ad ogni utente è riservato un canale, rappresentato da una sequenza di slot temporali che, se la trasmissione non è continua, possono essere impiegati solo parzialmente. Con il GPRS, invece, le risorse radio sono effettivamente impegnate solo quando c’è la necessità di inviare o ricevere dati. Le stesse risorse radio di una cella sono così condivise da tutti i terminali mobili presenti in quella cella, aumentando notevolmente l’efficienza del sistema. Uno o più slot temporali di una trama possono essere dedicati al trasporto di un pacchetto, e costituiscono un canale di traffico GPRS (Packet Data Traffic Channel – PDTCH). Su questo canale possono viaggiare, in trame diverse, pacchetti di utenti diversi. Pertanto l’allocazione delle risorse ai singoli utenti è dinamica, e dipende dal throughput istantaneo da loro richiesto e dalle risorse ancora disponibili. Il GPRS introduce inoltre una nuova codifica del canale che consente di raggiungere più degli attuali 9,6kbps su un singolo slot temporale, riducendo ovviamente al minimo la ridondanza per il controllo degli errori. In teoria, usando tutti gli 8 slot il GPRS può offrire una velocità di trasmissione fino a 115kbps. Chiaramente è molto improbabile che un operatore di telefonia mobile permetta l’utilizzo di tutti gli slot di una trama ad un solo utente, ma probabilmente saranno disponibili al massimo due o tre slot, che consentiranno comunque delle velocità più accettabili rispetto a quelle attuali. Velocità di trasmissione più alte per i terminali mobili saranno a disposizione del singolo utente solo con l’avvento del sistema EDGE (Enhanced Data rates for GSM Evolution)[1]. Quest’ulteriore evoluzione del GSM si baserà sulla modulazione 8PSK che verrà sfruttata anche dal successivo sistema UMTS, e consentirà un bit rate più elevato (fino a 384Kbps).

Il sistema a commutazione di pacchetto risulta molto efficiente quando la trasmissione dati è di tipo interattivo, e consentirà perciò la navigazione su internet agli utenti di terminali GPRS, che risulteranno quindi sempre connessi alla rete ma pagheranno solo per l’effettiva quantità di dati trasferiti. La maggiore velocità rispetto al sistema I-Mode permetterà inoltre la ricezione di pagine web più ricche di elementi grafici, similmente a come avviene tuttora tramite la rete fissa. Però un aspetto negativo della trasmissione a pacchetti è che il loro tempo di viaggio ed il conseguente ritardo con cui arrivano a destinazione è aleatorio, costituendo quindi un problema per tutte quelle applicazioni che necessitano un data-rate costante (voce o video in tempo reale). Un altro problema si verifica quando tutti gli utenti che utilizzano il medesimo canale GPRS vogliono comunicare nello stesso momento, creando così una congestione e un conseguente ritardo dovuto alle code di trasmissione. Perciò il sistema GPRS permette di assegnare in modo esclusivo uno slot temporale ad una connessione che richieda una certa qualità (Quality of Service – QoS), ritornando quindi alla commutazione di circuito. Inoltre, se è necessario un data rate maggiore, come per la trasmissione di immagini in movimento, allora possono essere assegnati in modo esclusivo più slot temporali ad uno stesso utente.

7.3 UMTS

L’introduzione del sistema UMTS (Universal Mobile Telecommunication System)[4] rappresenterà il vero e proprio inizio della terza generazione. Grazie all’UMTS, il cui sviluppo è previsto tra il 2002 e il 2005, sarà possibile avere terminali con velocità di trasmissione dati fino a circa 2Mbps, rendendo così possibili molteplici applicazioni. L’elevata velocità, combinata assieme alla trasmissione a pacchetti, permetterà di usufruire di servizi multimediali interattivi e di nuove applicazioni a larga banda, come le video conferenze. Inoltre l’UMTS si presenta come uno standard mondiale, che permetterà la comunicazione in qualunque parte del mondo ci si trovi, grazie anche alla completa interconnessione con le reti terrestri e satellitari.

L’allocazione di spettro complessiva per lo standard UMTS sarà di 155MHz, con una duplice modalità d’accesso, come previsto dalle sue specifiche radio UTRA (Universal Terrestrial Radio Access). Si avrà un accesso di tipo W-CDMA con modalità FDD per le bande a spettro accoppiato di tipo simmetrico (paired), adatte alla trasmissione e ricezione di dati alla medesima velocità; per tali bande si userà il range 1920-1980MHz per il reverse link, e quello 2110-2170MHz per il forward link (per un totale di 120MHz). Un accesso CDMA con modalità TDD è riservato invece alle bande non accoppiate di tipo asimmetrico (unpaired), adatte ad applicazioni che necessitano una velocità di ricezione (downstream) superiore a quella di trasmissione (upstream), come il collegamento al web; queste ultime bande sono posizionate nel range 1900-1920MHz e in quello 2010-2025MHz (per un totale di 35MHz). La copertura totale del pianeta sarà infine assicurata dalla componente satellitare dell’UMTS, a cui è stata riservata la porzione di spettro compresa tra le frequenze 1980-2010MHz e 2170-2200MHz.

Per quanto riguarda la velocità di trasferimento dei dati, bisogna precisare che, anche se si parla di 2Mbps, la reale velocità dipenderà da dove ci si trova (per problemi inerenti alla copertura cellulare) e se ci si muove o no (per problemi relativi all’effetto Doppler). Quindi, un utente che si trova in un ambiente urbano con copertura di tipo macro-cellulare o micro-cellulare potrà trasmettere dati ad una velocità che può andare dai 384Kbps fino ad un minimo di 144Kbps, in base anche alla sua velocità di movimento. La velocità limite di 2,048Mbps potrà essere disponibile solo negli ambienti a copertura micro-cellulare o pico-cellulare (all’interno degli edifici) e a bassa mobilità. Quando in futuro sarà necessario, l’UMTS sarà sviluppato per supportare maggiori velocità di trasmissione, ovviamente allocando un’opportuna quantità di spettro.

 Se l’introduzione della SIM card è stata un’innovazione introdotta con il GSM, il sistema UMTS introdurrà le schede USIM (UMTS Subscriber Identity Module). Grazie allo sviluppo della tecnologia, le nuove schede saranno dotate di una CPU più veloce e di una quantità notevole di memoria. Esse saranno come una specie di hard disk in grado di memorizzare tutti quei dati che l’utente vuole scaricare da internet per personalizzare il proprio terminale. Oltre a scaricare software d’aggiornamento per migliorare le prestazioni del terminale, sarà possibile memorizzare nella USIM dati personali come firme digitali, impronte digitali e dati biometrici; in questo modo si favorirà lo sviluppo del commercio via internet, usando la USIM come se fosse una carta di credito.
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Conclusioni

Le crescenti esigenze di banda in uno spettro sempre più affollato, inducono l’impiego di tecniche di multiplazione più efficienti come quella CDMA, in grado di offrire al sistema cellulare una maggiore capacità a parità di banda disponibile. La necessità di progettare terminali mobili capaci di numerose funzioni ed elevate prestazioni, inoltre, accresce l’esigenza di un’elettronica ad integrazione sempre più spinta. Assieme a ciò, è importante continuare a mantenere contenuti sia il consumo delle batterie, sia il costo di tali terminali. 

La maggior parte dei chip prodotti attualmente, da impiegare per il front-end del terminale wireless, utilizza per la ricezione ancora un’architettura di tipo eterodina, a conversione singola o doppia; questo tipo di architettura non permette però ulteriori livelli d’integrazione. In tali realizzazioni, per consentire un’agevole reiezione dell’immagine, la prima frequenza intermedia dev’essere almeno dell’ordine del 10% rispetto alla frequenza portante. L’uso di mixer a reiezione della frequenza immagine, rende certamente meno stringenti le specifiche del filtro RF prima dello stesso mixer. Però le difficoltà nel rendere ideale il comportamento di tale tipo di mixer limitano in genere la reiezione a valori insufficienti, cosicché la frequenza intermedia dev’essere mantenuta abbastanza alta per evitare l’uso di filtri RF ceramici molto selettivi, che sono ingombranti e costosi. Tuttavia si è visto che dei progressi sono stati fatti, ed un ricevitore low-IF è stato implementato (UAA3535HL) per ottenere una maggiore integrazione.

Come si è potuto osservare in varie realizzazioni, il VCO, anche se integrato, utilizza dei risonatori LC esterni accordabili tramite diodi varicap. Infatti, se il sintetizzatore di frequenza deve avere una risoluzione piuttosto fine, la banda ad anello aperto del PLL deve essere adeguatamente bassa, perciò il rumore di fase è molto influenzato da quello del VCO. Di conseguenza, il risonatore del VCO necessita di un Q abbastanza alto, difficilmente ottenibile con componenti integrati.

 L’architettura del ricevitore ha delle implicazioni notevoli sul livello d’integrazione raggiungibile. Sfortunatamente, infatti, la tecnologia attuale non è in grado di produrre dei filtri passa banda integrati con alto Q, basse distorsioni, ed attenuazione e consumo ridotti. Gli induttori a spirale realizzabili in forma integrata hanno in genere un Q limitato a valori tra 5 e 10 alle frequenze d’interesse, pertanto sono adeguati solo in alcuni casi. Perciò i chip richiedono normalmente dei filtri passivi esterni, generalmente ceramici, SAW oppure LC. I filtri SAW, anche se permettono una buona selettività con un ingombro ridotto, determinano un consumo abbastanza elevato per i buffer che li devono pilotare. In generale, date le frequenze implicate e gli elementi parassiti esterni, c'è una notevole dissipazione di potenza nel portare i segnali fuori dal chip. Per evitare il consumo causato dai buffer, che devono pilotare le capacità parassite e le linee a bassa impedenza esterne, è preferibile integrare nel chip tutti i dispositivi che costituiscono il front-end.    

Il funzionamento a basso consumo richiede inoltre tensioni di alimentazione che siano ridotte a valori più bassi possibili; di ciò beneficiano anche le dimensioni e il peso della batteria. Comunque, difficilmente si potrà scendere sotto gli attuali 3V, perché bisogna considerare le tensioni di soglia dei FET e la presenza, in molti circuiti analogici, di transistori impilati in configurazione cascode. 

Nella sezione di trasmissione l’uso della conversione diretta è divenuta molto diffusa. Le specifiche stringenti sul rumore prodotto dal trasmettitore servono a prevenire che i vari terminali mobili interferiscano tra loro, e che la stazione base non riesca a ricevere gli utenti più distanti; perciò la conversione diretta in trasmissione, oltre a eliminare la necessità di un filtraggio intermedio, è vantaggiosa in quanto è solo un mixer a contribuire al rumore prodotto fuori banda. Qualora sia stata scelta una conversione intermedia in trasmissione, si è visto come la seconda conversione venga effettuata preferibilmente con un mixer SSB (SA1620, MAX2364), riducendo le specifiche per il successivo filtraggio all’esterno del chip. Si è visto anche un altro metodo per ridurre il rumore prodotto nella conversione in alto, che consiste nell’uso di un PLL ad inseguimento (UAA3535HL, HD155131TF). In ogni caso, un filtro passivo esterno prima dell’antenna è necessario, anche se poco selettivo, in modo da limitare sufficientemente l’energia all’interno della banda utilizzata per la trasmissione. 

L’amplificatore di potenza è di norma integrato in un chip separato, realizzato a volte su GaAs per le migliori prestazioni ad alta frequenza. La difficoltà nell’integrare l’amplificatore con il resto del front-end deriva essenzialmente dalla necessità di utilizzare un contenitore appropriato, che faciliti la dispersione del calore generato. Inoltre, l’integrazione dello stesso chip non risulta particolarmente spinta, dato che sono richiesti normalmente un certo numero di induttori esterni, utilizzati per la risposta in frequenza e per l’adattamento d’impedenza dell’amplificatore. L’uso di induttori esterni provoca un aumento del consumo, perché l’amplificatore deve pilotare anche le varie capacità parassite esterne. 

Una delle sfide maggiori nella realizzazione del front-end in forma integrata è il miglioramento della tecnologia per scalare sempre più le dimensioni dei dispositivi, aumentando così il livello d’integrazione. Ma l’approccio più promettente è ovviamente l’impiego della conversione diretta o la low-IF per l’architettura del ricevitore, così da eliminare l’esigenza del filtraggio esterno. Analogamente, risulta importante anche la tecnica utilizzata per la sintesi di frequenza, perché c’è la necessità di eliminare il risonatore esterno per il VCO. I futuri transceiver da utilizzare nei terminali mobili dovranno essere integrati in un unico chip, preferibilmente in tecnologia CMOS o BiCMOS, che includa sia la parte analogica sia quella digitale per il trattamento del segnale, comprendente il DSP e i convertitori DAC e ADC; si auspica che tale chip abbia necessità di richiedere all’esterno esclusivamente un quarzo di riferimento (TCXO), più un eventuale filtro RF non particolarmente selettivo, da inserire dopo l’antenna.

I problemi che sorgono con l’adozione della conversione diretta per il ricevitore, possono essere risolti in vari modi. Il mixer usato per la conversione in basso deve essere molto lineare per ridurre le intermodulazioni prodotte dai segnali interferenti. Inoltre, poiché la frequenza dell’oscillatore locale è la stessa di quella ricevuta, un isolamento inverso o una schermatura inadeguati possono far sì che tale frequenza venga irradiata dall’antenna e interferire con i ricevitori posti nelle vicinanze. Un accurato progetto del LNA e del mixer, convenientemente del tipo doppiamente bilanciato, può limitare sufficientemente questi effetti. Un’alternativa per superare questi problemi, potrebbe essere rappresentata dall’impiego del sottocampionamento per la conversione in basso. Un mixer che usa tale tecnica, tra l’altro particolarmente adatto ad essere implementato in tecnologia CMOS, soffre di una cifra di rumore più alta, ma ha un ampio range dinamico e può perciò essere tranquillamente preceduto da un LNA con guadagno particolarmente alto. Il modo migliore per risolvere il problema dell’offset della componente continua, sembra essere la sua compensazione in banda base, da parte del DSP. Ad esempio, molti sistemi TDMA fanno uso di un preambolo in ogni slot temporale che, dopo essere stato demodulato in banda base, ha una componente continua di valore noto; in questo modo è possibile eliminare l’offset valutando la sua entità ad ogni frame. 

Per quanto riguarda l’integrazione dell’oscillatore locale, la realizzazione di risonatori a Q elevato è quella che pone i maggiori problemi. L’utilizzo di induttori a spirale integrati comporta in molti casi un rumore di fase non sufficientemente basso, a causa del loro Q limitato. Tuttavia, anche con l’impiego di induttori a più alto Q, la realizzazione di diodi varicap integrati con basse resistenze serie e con ampia escursione della capacità, è difficile con le tecnologie d’integrazione usate normalmente. Non richiedendo il risonatore, i VCO realizzati con oscillatori ad anello in tecnologia CMOS risultano particolarmente attraenti, anche perché forniscono direttamente le oscillazioni in quadratura. Lo svantaggio è che a parità di rumore di fase tali oscillatori dissipano molta più potenza rispetto a quelli convenzionali. Comunque, i requisiti sul rumore di fase del VCO possono essere ridotti se si tiene alta la banda del filtro inserito nel PLL, e ciò è possibile con tecniche che mantengono elevata la frequenza di confronto nel PLL. D’altra parte c’è da considerare che la diffusione dei sistemi CDMA, o meglio ancora W-CDMA, renderà superflua una risoluzione fine per i sintetizzatori di frequenza, facilitando così l’impiego di frequenze di confronto alte nei PLL. Un’ampia banda del filtro di anello, oltre a rendere il rumore di fase dipendente essenzialmente da quello del quarzo di riferimento, ha il vantaggio aggiuntivo di un tempo di aggancio più breve. Ciò permette di spegnere l’oscillatore locale quando è inutilizzato, conseguendo un notevole risparmio energetico. Una valida alternativa nella realizzazione dell’oscillatore locale è offerta dalla sintesi digitale diretta, anche in previsione della necessità che avranno i futuri transceiver di coprire un ampio range frequenziale mantenendo limitato il rumore di fase. Nel progetto di tali sintetizzatori occorre porre particolare attenzione agli errori di arrotondamento nei dati della ROM, e alle non linearità del DAC e del filtro che lo segue, perché sono questi i fattori che limitano la purezza spettrale dell’oscillazione sintetizzata.

L’integrazione dell’amplificatore di potenza con il resto del front-end, sarà resa possibile, oltre dall’impiego di tecniche che migliorano l’efficienza, anche dai limitati livelli di potenza che saranno necessari in trasmissione. I nuovi sistemi wireless, infatti, spinti dalle crescenti necessità di capacità e di banda, saranno prevalentemente di tipo micro-cellulare o pico-cellulare. La minore potenza richiesta con le celle di dimensioni ridotte, permetterà di integrare l’amplificatore nello stesso contenitore usato dal resto del front-end. Tra l’altro, le aumentate necessità di calcolo renderanno la dissipazione prodotta dalla parte digitale superiore a quella della parte analogica. Inoltre, gli induttori necessari all’amplificatore si pensa che potranno essere integrati mediante l’impiego di opportuni fili metallici saldati tra i pad, all’interno del contenitore del chip.

Nei chip altamente integrati da utilizzare nel prossimo futuro, sarà indispensabile la presenza massiccia di blocchi adattivi, capaci cioè di adattare le proprie caratteristiche a quelle del segnale trattato. Questa capacità può portare il front-end ad un notevole risparmio di potenza e alla capacità di interfacciarsi con più tipi di sistemi wireless. Già negli attuali sistemi, in particolar modo quelli di tipo CDMA, l’amplificatore di potenza viene controllato in modo da fornire in uscita un segnale con un livello dipendente dalla distanza della stazione base, in modo da risparmiare la potenza dissipata e ridurre l’interferenza per gli atri utenti. Inoltre, come è stato realizzato in un amplificatore integrato descritto precedentemente (MAX2264), è possibile pensare di variare la polarizzazione dei suoi componenti attivi in funzione della potenza da trasmettere, rendendo sempre ottima l’efficienza indipendentemente dal livello in uscita. Applicando questo concetto di adattabilità anche agli altri dispositivi, è possibile conseguire una sensibile riduzione sulla potenza mediamente dissipata dal chip. Ad esempio, la dissipazione del LNA è imposta dai requisiti di bassa cifra di rumore e di adattamento in ingresso, in modo da trattare bene anche i segnali più deboli che si possono ricevere. Quando però il segnale è più forte, l’amplificatore a basso rumore potrebbe essere posto in condizioni di dissipare di meno. In alcuni chip il LNA può essere addirittura bypassato e spento in presenza di segnali molto forti. In maniera simile, riduzioni nel consumo sono possibili nei mixer e negli altri amplificatori. Un altro dispositivo che dissipa molta potenza è poi il sintetizzatore di frequenza, in particolare il VCO, se deve produrre un basso rumore di fase. Il rumore di fase è però meno importante quando il segnale da ricevere è abbastanza forte, e quindi in tal caso si può risparmiare la potenza consumata.   

Un altro requisito importante per i prossimi transceiver integrati sarà la possibilità di supportare più di uno standard wireless, funzionando anche in diverse bande di frequenza. Prima che l’UMTS diventi veramente uno standard globale, per completare la copertura si avrà bisogno del supporto delle reti cellulari e cordless di seconda generazione. Perciò nel frattempo l’utente dovrà comunque disporre di un unico terminale mobile, capace di funzionare con i principali standard mondiali. Probabilmente nel terminale occorreranno più antenne, per conseguire ottime prestazioni in corrispondenza delle varie lunghezze d’onda; però sarà importante utilizzare un unico transceiver, capace di adattarsi ai differenti tipi di modulazione e ai vari livelli di potenza. Fondamentale per raggiungere ciò, sarà l’impiego di un architettura nella quale il segnale può essere trattato prevalentemente in modo digitale, e in ciò la conversione diretta aiuterà molto.

  In conclusione, appare molto probabile che i futuri front-end saranno integrati in unico chip VLSI in tecnologia CMOS, che impiega una ricezione di tipo omodina. La conversione diretta, adottata con gli opportuni accorgimenti, trasferirà in banda base la maggior parte del trattamento del segnale, compiuto in modo digitale. L’elaborazione del segnale in forma digitale, che probabilmente sarà sfruttata anche per la sintesi di frequenza, consentirà il massimo in termini di flessibilità, miniaturizzazione ed economia. Infine, l’uso intensivo dell’adattamento dinamico per i dispositivi RF, compiuto tramite l’unità di controllo integrata nel chip, sarà determinante per ottimizzare le prestazioni del ricetrasmettitore nelle varie condizioni di utilizzo.
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Figura 4.5: Duplexer (a) e Switchplexer (b)





Figura 4.6: Mixer a reiezione della frequenza immagine





Figura 4.7: Oscillatore locale a PLL





Figura 4.8: Sintetizzatore N-frazionale





Figura 4.9: Rumore di fase





Figura 4.10: Effetti del rumore di fase nella conversione di frequenza





Figura 4.11: Generazione di oscillazioni in quadratura





Figura 4.12: Power Amplifier





Figura 4.13: Usi del circolatore
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Figura 4.15: Banda equivalente di rumore





Figura 4.16: Degradazione del rapporto segnale-rumore
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Figura 4.18: Punto di compressione a 1dB
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Figura 6.1: Front-End per  GSM/DCS








� Infatti il prodotto kN resta costante e pari ai canali disponibili S, perciò per coprire la zona occorre aumentare il numero dei cluster M.


� Cioè il rapporto tra il tempo medio in cui effettivamente si trasmette durante una comunicazione, e il tempo totale della comunicazione stessa. 





� Si è usata questa forma in modo che, se il segnale modulante non è più ampio della portante, allora m(t) varia al massimo tra –1 e +1. 


� La legge di codifica si può esprimere come: � EMBED Equation.3  ���.


Inoltre, se il bit è 0 l’impulso corrispondente viene moltiplicato per –1, come si è visto per la BPSK.


� Un canale per il Forward Link e l’altro per il Reverse Link.


� Anche se il duplexing è a divisione di frequenza (FDD), nel GSM i time slot di trasmissione e di ricezione sono separati anche nel tempo, esattamente da altri tre TS.


� In realtà i dati utili per l’utente viaggiano a una velocità massima di 9,6kbps, così pure per il Reverse Link.


� Sono i due flussi di dati che rappresentano i chip di posto pari e quelli di posto dispari.


� VSWR sta per Voltage Standing Wave Ratio, noto anche come ROS, cioè Rapporto Onde Stazionarie.


� Il significato di segnali e circuiti bilanciati o single-ended sarà chiarito nel paragrafo 4.2.8


� A meno che non si usi un amplificatore in classe D, che però non può essere impiegato fino alle frequenze d’interesse.


� Solitamente viene indicato solo il livello della seconda e della terza armonica: 2nd – 3rd harmonic distorsion.


� Come si è detto, è il rapporto tra il livello del segnale e quello del rumore di sottofondo fittizio, cioè il MDS.


� La frequenza fRF è quella del segnale desiderato.


� In realtà è il modulo del parametro S12, che coincide col guadagno di potenza effettivamente conseguito solo in caso di perfetto adattamento in ingresso e in uscita.


� Non indicato nello schema a blocchi riportato nei data-sheets.


� E’ il guadagno di potenza disponibile tra l’antenna e l’uscita nelle due componenti I e Q del front-end.


� Non si specifica la distanza del canale immagine, perché si suppone che la reiezione non avvenga con un filtro ma con un mixer a reiezione della frequenza immagine.
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