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Sumario

Esta tese se dedica ao estudo de duas arquiteturas de processamento analégico, em
malha aberta, do sinal da fotocorrente produzida por um interferdmetro de Sagnac a fibra
Optica, visando detectar e demodular a taxa de rotagdo medida pelo sensor. A arquitetura
fundamentada na conversio de freqiiéncias e chaveamento sincrono do sinal modulado foi
implementada ¢ apresentou, como faixa dinimica e precisdo do fator de escala das medidas,
92 dB e + 100 ppm, respectivamente. Sob os pontos de vista tedrico e prético, a segunda
arquitetura de demodulagio investigada, utilizando chaveamento e integragfio sincronos do
sinal modulado, apresenta vantagens potenciais em relagdo A flexibilidade de implementacdo,
faixa dindmica e precisio do fator de escala das medidas. Este trabalho assegurou os
fundamentos tedricos para implementacdes futuras mais elaboradas de ambas as versdes de

demoduladores em sistemas de navegaciio inercial da classe strap-down.
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Abstract

This thesis addresses two open loop signal processing architectures for demodulating
the photocurrent of an optical fiber Sagnac interferometer, in order to extract the rotation rate
measured by the sensor. An architecture based on frequency conversion and synchronous
switching of the modulated signal has been designed and provided 92 dB and + 100 ppm, of
dynamic range and scale factor stability, respectively. According to the theoretical and
practical points of view, the architecture based on synchronous switching and integration of
the modulated signal presents potential advantages in respect of its design, dynamic range and
scale factor as well. This work has assured the theoretical background for the development of

optimized versions of both demodulators, applicable to strap-down inertial navigation

systems.
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I. Introducio

A drea de girdmetros a fibra optica é praticamente inexplorada no pais, sendo que a
pesquisa no assunto se concentra atualmente no trabatho de um grupo de pesquisadores do
Instituto de Estudos Avancados, voltado i ares de dispositivos 6pticos do sensor. Entretanto,
para se chegar & confecgio de girdmetros da classe utilizada em navegagio inercial de longas
distdncias, o dominio da técnica de processamento de sinais é tio importante, e igualmente
complexo, quanto a propria tecnologia de projeto dos circuitos opticos do girdmetro.

No presente trabalho, propusemo-nos entiio a estudar o processamento analdgico, em
malha aberta, do sinal de um girdmetro a fibra optica, cujo principio de operagio se
fundamenta num interferémetro de Sagnac.

Para bem situar o trabalho, discorremos nesta breve introdugo sobre a importancia da
utilizagdo de girémetros a fibra 6ptica em sistemas de navegacdo inercial, os principios do
girdmetro, o processamento dos sinais envolvidos para se obter a velocidade de rotagdo
medida pelo sensor. Finalmente, apresentamos a estrutura da tese, colocando em evidéncia os

pontos essenciais de cada capitulo.

L1. Girometros épticos da classe utilizada em navegacio inercial

Sensores de velocidade de rotagdio encontram aplicagBes em quase todas as areas do
conhecimento destacando-se as nas indiistrias acroespacial, naval, automobilistica e em toda e
qualquer aplicacio onde se requer o conhecimento do movimento de rotacdo de um corpo em
relagdo a um sistema de referéncia.

Esta tese se dedica ao processamento do sinal de sensores com aplicacdo em sistemas
de navega¢do de veiculos lancadores de satélites, onde se faz necessaria, dependendo da
missdo do langador, a medida de rota¢Ges da ordem de grandeza de £0,1%h a * 1000000°/h,
caracterizando uma faixa dinimica de medidas de 140 dB.

Assim, um sensor de velocidade de rotagdo da classe utilizada em navegaghio inercial

deve atender a requisitos de alta resolucdo e precisdo em suas medidas.
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Considerando os requisitos severas de aceleragdo, choque mecdnico e vibrag@es nas
diversas fases do vbo do veiculo, os sensores devem apresentar ainda uma robustez elevada,
traduzida por uma confiabilidade compativel com as normas aplicaveis.

Os girdmetros Opticos interferométricos, utilizando laser ou fibra Optica, tém
apresentado uma notdvel evolugdo tecnologica na dltima década com a construgdo de
prototipos  de laboratério ¢ de Voo, capazes de atender aos requisitos  citados
anteriormente {24].

Segundo [24] os girdmetros interferométricos a fibra optica devem se constituir na
melhor soluglo tecnolégica para aplicacio em modelos de engenharia avancados de sistemas
de navegag#o inercial ainda nesta década,

Face ao exposto, a pesquisa e o desenvolvimento de girdmetros a fibra éptica se
constituem em temas da maior atualidade. Esta tese se insere no contexto de um elenco de
outras teses de mestrado ¢ de doutorado, patrocinadas pelo Instituto de Estudos Avancgados e
pelo Instituto de Aerondutica € Espaco, visando ao dominio da tecnologia de sensores
inerciais e de sistemas de navegacio inercial,

No intuito de proporcionar um melhor entendimento da aplicagio do sensor,
apresentamos na Figura I-1 um diagrama de blocos de um sistema de navegacdo inercial tipo
strapdown ou solidéario ao veiculo. Tal sistema se caracteriza pela medida das aceleragdes
lineares e das velocidades angulares do langador, em relagfio a um sistema de referéncia
solidario ao proprio veiculo, com a sua transformacgio para um referencial inercial realizada
por meio das transformagdes de Euler.

Do diagrama vemos que os acelerdmetros servem nio apenas para a obtengfio da
velocidade e da posigdo linear do veiculo, mas também para determinar a intensidade da
aceleragfo a qual o girGmetro estd submetido. O conhecimento desta variavel é da maior
importéncia para a compensacido da deriva de girdmetros mecénicos com a aceleracdo, antes
da integragdo do sinal destes sensores para a medida da posi¢do angular do veiculo em relago
ao seu centro de massa.

Os girdmetros a fibra 6ptica sdo caracterizados por uma sensibilidade praticamente
nula as aceleracdes lineares do veiculo, evidenciando-se portanto uma vantagem significativa
em relaglo aos girdmetros mecénicos. Uma outra vantagem ¢ o seu tempo de estabilizacio,

warm-up, da ordem de minutos.
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Figura I-1: Sistema inercial de navegacio tipo strapdown ou soliddrio as vefculo,

1.2, Processamento de sinal de girdmetros 6pticos interferométricos

A informagiio da taxa de rotagio medida por um girémetro a fibra Optica esta
relacionada com a defasagem existente entre dois feixes luminosos contrapropagantes numa
espira ou Joop de fibra éptica, quando o plano da espira ¢ submetido a rotacio.

Em se tratando de girmetros interferométricos, fundamentados no efeito Sagnac, e
aplicaveis a navegacdo inercial de longo termo, caracterizada por grandes distincias, tal
defasagem, dita de Sagnac, se situa tipicamente na faixa de + 0,1 prad & % 1 rad.

Os feixes luminosos também sfo submetidos a uma modulagdo de fase alternada, por
meio de um modulador de fase dptico, em instantes diferentes do seu percurso ao longo da
fibra optica. Tal modulacfio visa a aumentar a sensibilidade e a eliminar a indeterminacfo,
respectivamente, na medida da intensidade e do sentido da velocidade de rotacio.

Os girdmetros 6pticos tipo interferométricos podem ser classificados, no tocante aos
seus circuitos Opticos, em sensores operando em malha aberta oy em malha fechada. A
Figura I-2 esquematiza tais modos de operacio.

O fechamento da malha é obtido através da inser¢do de uma defasagem entre os feixes

luminosos de modo a compensar a defasagem de Sagnac. Tal acfio ¢ realizada utilizando o

mesmo modulador de fase éptico [18].
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Nestas topologias, a realimentagio utilizada & indicativa da intensidade e do sentido da

velocidade de rotagdo medida pelo girdmetro.
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Figura I-2: Circuitos épticos e eletronicos de girdmetros a fibra Gptica tipo
interferométricos operando em malha aberta ou em malha fechada.

Tais arquiteturas de girdmetros sfio capazes de atender a faixas dinimicas de medida
de 140 dB, a custa de uma maior complexidade do circuito optico do sensor [7, 18].

Existem alternativas que utilizam malha fechada eletrbnica, nas quais se procura
anular o sinal de saida do demodulador por um meio puramente eletrénico, ou seja, sem que
haja a compensagfo da defasagem de Sagnac entre os feixes luminosos [7, 18].

A pesquisa de técnicas de processamento de sinal capazes de atender aos requisitos de
resolugdo, precisdo e faixa dinfmica de medidas, sem a necessidade de circuitos opticos de

maior complexidade operando em malha fechada, se constitui em tema da maior importincia.
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Entre tais técnicas destacamos a utilizagio de algoritmos de processamento digital em
malha aberta do sinal do sensor, cujas simulacdes indicam a possibilidade tedrica de obtengio
de faixas dinarnicas de medida de 140 dB [21].

A tese, no entanto, se propde ao estudo de arquiteturas de processamento analégico de
sinais de girémetros Opticos interferométricos, nos quais tanto o circuito éptico como o
eletrbnico operam em malha aberta.

Embora, a utilizacio de técnicas de processamento analdgico de sinal, em malha
aberta, seja mais limitada com relagio a precisdio e A linearidade do fator de escala do
processador, o desenvolvimento de processadores analogicos de sinais operando em malha

aberta se constitui num marco da maior importincia no processo de capacitacdo, pois permite:

e a caracterizagiio do girémetro numa faixa dinimica de medidas da ordem de

100 dB,
¢ o dominio de técnicas e circuitos de detecgfio do sinal,
» a evolugdo para um processador analdgico de sinais operando em malha fechada,

e a verificagdo do funcionamento de partes criticas do circuito optico do sensor,

notadamente do modulador dos feixes de luz na fibra oOptica, €

e a obtenclo de pardmetros para referéncia com os resultados a serem obtidos por
processadores utilizando arquiteturas de processamento digital de sinais, operando

em malha aberta on fechada.

1.3. Estrutura da tese

A tese esta subdividida em seis capitulos nos quais sdo discutidos o principio de
operagio do girdmetro Optico tipo interferométrico, as arquiteturas de condicionamento e
demodulagio do sinal do sensor, os resultados obtidos e as perspectivas de evolugio do
projeto.

No capitulo 1I discorremos sobre o Efeito Sagnac, o principio de operagdo dos
girdmetros opticos e a configuragdo de circuito optico utilizado. A expressfo da fotocorrente
detectada, contendo a informagao de rotaciio medida pelo sensor € deduzida nos dominios do

tempo e da freqii€neia. A partir deste resultado, pode-se estudar as técnicas de processamento

tratadas nos capitulos subsequentes.
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O capitulo I trata da detecgfio e condicionamento do sinal a ser demodulado e do
sinal utilizado na gera¢do de referéncia de sincronismo para os demoduladores coerentes.
Neste contexto, procede-se a determinaciio das correntes minima e méxima detectadas pelo
fotodiodo acoplado & fibra 6ptica do girdmetro. A sincronizacio dos demoduladores a partir
da segunda harmdnica do sinal detectado ¢ explicada, ¢ deve-se salientar que tal técnica é
responsdvel em parte pelo bom desempenho apresentado pelos demoduladores coerentes.

No capitulo TV estuda-se em profundidade uma arquitetura de demodulador sincrono
utilizando como filtro de pré-demodulagio um filtro passa-faixa coerente, ou seja, cuja
freqiiéncia central estd em sincronisme de freqiiéncia e de fase com a portadora do sinal
modulado. O filtro se destaca por uma precisdo das suas caracteristicas de amplitude ¢ fase
com a freqii€ncia, cerca de vdrias ordens de magnitude superiores as exibidas por filtros
passa-faixa ativos, nfo coerentes, com a mesma seletividade,

Tais caracteristicas, aliadas a inexisténcia de deriva da sua freqiiéncia central e a
eliminagdo das componentes em quadratura do ruido banda estreita em sua entrada, se
constituem na outra contribui¢do significativa 4 performance apresentada pelo demodulador.

No capitulo V propde-se uma nova arquitetura de demodulacdo coerente do sinal do
girdmetro, fundamentada no chaveamento ¢ integragfio sincronos do sinal condicionado da
saida do amplificador de transimpedancia.

Esta arquitetura se revela bastante promissora pela sua implementagfo mais simples e
por apresentar vantagens potenciais de resolugfio, precisdio, faixa dindmica de medidas e de
linearidade compensada.

O capitulo propde ainda técnicas para compensacdo da variacdo de pardmetros do
circuito Optico do girbmetro.

No capitulo VI sdo identificadas as principais limitagdes ao desempenho dos
demoduladores estudados, abordadas as perspectivas de evolucdo dos projetos e apresentados
resumos com os principais pardmetros obtidos, referenciando-se para tal ac apéndice com os
resultados experimentais.

A tese finaliza com um apéndice contendo os resultados experimentais dos

demoduladores coerentes estudados.
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II. Girometro Interferométrico a Fibra Optica

Neste capitulo estudamos inicialmente um interferémetro de Sagnac, cujo principio de
operagdo ¢ essencial ao entendimento de girdmetros interferométricos. A seguir, deduzimos as
expressfes matematicas, nos dominios do tempo e da freqiiéncia, do sinal de saida de
girdmetros utilizando um /loop de fibra 6ptica como meio de propagagio da luz. Tal
configurac@o consiste na melhor solucéo tecnologica para a implementa¢éio do girdmetro. A
analise € complementada pelo célculo da rotacdo minima mensuravel. Assim, estabelecemos
neste capitulo os fundamentos necessérios para a defini¢fo das técnicas de processamento

mais adequadas ao sinal do sensor.

I1.1. O Efeito Sagnac

Nesta se¢do deduziremos a expressdo matematica relacionando a varigvel cujo sinal se
quer processar com a intensidade e o sentido da velocidade de rotagdo 2 medida pelo
girdbmetro interferométrico. Tal varidvel consiste no desvio de fase experimentado pelos feixes
luminosos propagando-se em sentidos opostos no loop de fibra 6ptica do sensor.

O girémetro interferométrico fundamenta-se no Efeito Sagnac, que estabelece que
duas ondas eletromagnéticas, propagando-se a partir de um mesmo ponto e em sentidos
opostos num circuito fechado, retornarfio ao ponto de partida através de comprimentos de
percurso diferentes, se 0 meio de propagacdo estiver submetido a rotacdo. A explicacio
rigorosa do Efeito Sagnac deve levar em conta a teoria da relatividade geral, porque os
sistemas de referéncia de girdmetros sfio sistemas acelerados, Entretanto, as abordagens
utilizadas por [7, 14, 18], permitem a derivacdo correta da expressdo matematica do Efeito
Sagnac.

Utilizando tal metodologia representamos, na Figura II-1, os caminhos dpticos e o
ponto P de entrada e saida dos fotons de feixes luminosos propagando-se respectivamente nos
sentidos horario ¢ anti-horério ao longo de um loop de fibra optica de didmetro D. Em rotagfo
nula os fotons retornardo ao ponto P apds terem percorrido 0 mesmo comprimento de

caminho éptico num tempo de trdnsito t  dado por:



—— (L1
=)
. F1

onde c¢,/n ¢ a velocidade da luz no meio, ¢, ¢ a velocidade da luz no vacuoe 7 o indice

de refragdo da fibra.

Feixe incidente
Feixe emergente

feixe
anti—horario

Figura II-1: Feixes contrapropagantes num loop de fibra optica (Q2=90).

Quando o sistema ¢ submetido a uma rotagdo hordria @ em torno de um eixo
perpendicular ao plano da fibra, temos a situagdo evidenciada na Figura 11-2, na qual

designamos por P ¢ P’ respectivamente os pontos de entrada e saida dos fotons.



Feixe incidente

h Feixe emergente

.

feixe (=0< 4
R i L4 o — ‘\_j i 5 e
horario EAL_’O
L
- feixe
anti-horario

Figura I[-2: Feixes contrapropagantes num loop de fibra 6ptica (2= 0 )
Nesta condigdo, os tempos de transito dos fotons modificam-se de acordo com o seu

sentido de propagacdo ao longo da fibra, e a velocidade de propagacio deve levar em conta a
e v, no

transformac8o de Lorentz. Assim, os valores das velocidades de propagagdo v,

sentido horéario e anti-horario serdo:

CD cﬂ
4V, —+V, ¢ v ¢
v, = n - R . ﬁ(“ﬁ*";}(l““l—)Ef+vf(im1/n2)+""
o) 14t ne, (11.2)
1+ nz ne,
C{)
Q CG
oY Y v c
Vo = nc — N - E(_‘l_vfj 1+ E“(L"—V’G—i/'nz)‘f'...,
S, - ; # ne, I (113)
1-n ' ne, .
2
c

nas quais €2 ¢ a taxa de rotagdo, v, = QR ¢ o valor da velocidade tangencial do sistema de

referéncia, no caso o loop de fibra Optica cujo raio € R, e levamos em consideragio o fato de
que v,{(c, .
Os comprimentos das trajetérias Opticas dos feixes hordrios e anti-horarios serfio

CXPressos por:



10
L,=L+AL=21R+1,RQ=1,v, , (I1.4)

Ly =L-AL=21R-% RQ=1 v, (IL.5)

onde 17, e T, s8o, respectivamente, os tempos de percurso dos f6tons nos sentidos horério
e anti-horario. A diferenca de tempo de trdnsito At devido ao Efeito Sagnac, entre os feixes

contrapropagantes ¢é:

At = L(L_J;_%M(L%LJ
vh vah vir vah

H

= L[i—i) +AL : N 1 -
Yh Var € (1%}_)&212 &-—(1—«-1—)511{
R n n n’
Zc,
1
;L(-—~—~}?-_]+M 2 ' =L(~}——-I—)+25L, (IL6)
Vi Va c, 1 ) Vi Va S

onde levamos em consideragiio o fato que, em toda a faixa dindmica de medidas, temos
QR{c, .
O comprimento do caminho AL correspondente ao deslocamento do acoplador

optico devido a rotacio do sistema é aproximado por:

AL = QR -CL— , (IL7)

Considerando que:

(IL.8)

temos:

2QRL 20RLw® 2QRL _ 440
c=(1-n%) ~ il (11.9)

() a 2] g

sendo A4 a érea do loop delimitado pela fibra.
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A diferenca AL no comprimento do caminho dptico dos feixes contrapropagantes,

quando relacionada a defasagem de Sagnac Ad | é:

Ad
AL:-—EM"—KG , (I1.10)
27
onde A, = 0,82 um ¢ o comprimento de onda da fonte luminosa, no caso um diodo

superluminescente.

No intuito de se ter uma ordem de grandeza de AL para um girdmetro interferométrico
da classe de navegacdo inercial; com A4 = 100 cm’ e uma velocidade de rotagiio de um
milésimo da terrestre, i.€. 0,015%h, obtém-se um AL de 10"° cm [14]. Tal valor € muito
pequeno em relagdo ao comprimento de onda da luz, o qual é de cercade 8 x 10™ cm.

A fim de aumentar a sensibilidade de At. com a velocidade de rotacio (2,
utilizamos N loops ou espiras de fibra éptica como caminho optico dos feixes luminosos, e o

desvio de fase de Sagnac Aé , [14], € expresso por:

2mAt . 8mAN
Ad = Lo Qo H.11
b=, (L11)
59

[

e a diferenga no comprimento dos caminhos épticos € modificada para:

L.D
AL=4ANQ= 1
c, ¢

Q, (I1.12)

onde L, € ocomprimento total da fibra.

Do exposto, vimos que os feixes contrapropaganies em seu caminho dptico na bobina
experimentam desvios de fase reciprocos, que se cancelam devidos 3 propagacdo linear, ¢
desvios de fase ndo reciprocos inerentes ao Efeito Sagnac, que se adicionam.

Portanto, um interferémetro de Sagnac mede efeitos ndo reciprocos, ou seja o desvio
de fase medido depende do sentido de rotacio da luz. A diferenca de fase de Sagnac A¢,
entre as ondas contrapropagantes € dada por:

SnAN N 2nl, D

s = Q= LON (I1.13)
A,c, A,C

[ /]

A

Vemos que para um dado A, e uma dada 4rea 4, a sensibilidade do girédmetro

interferométrico € aumentada pelo fator N ou 7 7> cujo limite € imposto pela atenuacio da

fibra optica, tipicamente de 1 dB/km. Para um girémetro da classe de navegacio inercial, se
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escolhermos D = 20 em , Ly = 05km, A, =1l pum e Q = 0,1°/h, obtemos

Ad, =1 prad [10].

I1.2. Configuracio minima do girémetro interferométrico

A seguir discorremos a respeito da configuragdio minima de um girdmetro
interferomeétrico e suas limitagdes, que impedem a sua utiliza¢do em aplicacdes voltadas 2
detecgdo de valores de rotagio bem menores que a terrestre.

A condigdo de perfeita reciprocidade do girdmetro interferométrico de Sagnac implica
em que a luz injetada em sentidos opostos na fibra éptica percorra 0 mesmo caminho optico e
tenha modos de polarizacio e espacial vinicos. Tais condigdes sdo satisfeitas com o emprego
de fibras mono-modais ¢ de um polarizador no circuito optico entre a fonte luminosa e a
bobina de fibra optica.

A Figura II-3 esquematiza um girdmetro interferométrico a fibra Optica operando em
malha aberta, onde a luz polarizada de um diodo laser superluminescente € dividida em duas
ondas contrapropagantes por um acoplador direcional de -3 dB, posicionado na conexfio com

a bobina de fibra éptica.

Figura 11-3: Interferfmetro de Sagnac.
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A saida ndo utilizada do acoplador apresenta um desvio de fase ndo reciproco ¢,
critico para medidas de rotagdo menores que 107 rad [8, 10]. Elimina-se esta nio
reciprocidade utilizando-se um dos terminais do acoplador direcional, tanto para entrada como
para saida das ondas contrapropagantes na bobina.

Portanto, emprega-se no circuito optico do girdmetro um segundo acoplador direcional
para a inser¢do das fontes de luz do diodo laser superluminescente e para o fotodetector de
saida.

Na Figura I1-4 ¢ apresentada a configuragio minima do girdbmetro interferométrico, de
modo a assegurar a sua perfeita reciprocidade, ou que o tnico desvio de fase nio reciproco

medido sgja o de Sagnac.

dfeo ?fzi bobina de

fibra optica
AA polarizador

acoplador acoplador
' T direcional direcional

fotodetector

Figura II-4: Configura¢ic minima do girémetro de Sagnac.

Na configuracio apresentada, os feixes contrapropagantes experimentam desvios de

fase o, +kl e ¢, — ki, sendo k = 275% a constante de propagagio do modo de polarizacio

a

ao longo da fibra. A corrente de pico /, no fotodetector & [8].

1, = Natoq ; (11.14)

hv
sendo ¢ a carga do elétron (-1,6021 x 107° C), & a constante de Planck ( 6,6256 x 107 7)),
hv a energia do foton ( 1,503 eV ), P a poténeia Optica de pico incidente no fotodetector
(W) e n, =068 aeficiéncia quintica do fotodetector.

O valor da corrente 7, resultante da interferéncia de dois feixes de intensidades iguais

e diferenga de fase de Sagnac 24 ¢ expresso por [10, 18]:

Iy = é‘i(l+cos2¢s ). (I1.15)
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onde ¢, € o desvio de fase experimentado por cada feixe luminoso na fibra,

A defasagem de Sagnac ¢ dada por Ab_ =2¢_, ¢ a corrente detectada | , sera:
[G
I, = ?(1 +cosAd, ). (I1.16)
Se considerarmos A¢ = kQ, onde k ¢ o fator de escala do girdmetro, entio:

I, = ‘;—0(1 +cos(kC2) ) . (I1.17)

A Figura II-5 apresenta o comportamento da corrente detectada 1, em funciic da

defasagem de Sagnac. Desta figura € interessante destacar os seguintes aspectos:

T ~ / e
GNP
ES
~ \ ~, ~~
\ I .
y a ah ; /Y
| i iy f .
T i B ! ! i 1
| [ . { P
B i H 1 i i H
A A A T R
. H | | H i ; i
i i i ! | i i
! ; 1 i 1 i
i H | : H |
lx i ! / I\ / !
| ! t { 1 !
L /
y [f o \ / v/ ) A /{L\ 7y
> - VRN
7T - LA VISRV

Figura I¥-5: Corrente de saida do fotodetector em funcdo da defasagem Ad, (Q).

o Observa-se que GI%Q = 0. Esta caracteristica ¢ indesejavel para navegacio

Q=0

inercial, pois implica em sensibilidade praticamente nula para velocidades de

rotagdo de ordem de grandeza menores que a terrestre, ou seja !2((157 , € uma

pobre linearidade do fator de escala,

e 7, (Q) ¢ uma fungdo par de Q, o que implica numa indeterminacfo na medida do

sentido da velocidade de rotagio Q, e

s 1,{Q) ¢ fungio de 7, e portanto sensivel as flutuacdes de poténcia do diodo laser.
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Isto implica numa variagdo de /,{C2) sem a respectiva variacio de Q, caracterizando

uma deriva do sinal do girdmetro e, portanto, uma limitacdo na medida de baixissimas

intensidades de rotagéo.
A utiliza¢fo de uma polarizagéio de /2 permitiria a operagio no ponto de derivada
maxima da curva /,(Q). No entanto, trata-se de uma técnica de medidas de, a qual apresenta

0§ seguintes incovenientes:
e ruido I/f inerente 4 opera¢dio em baixas freqiiéncias, e
e instabilidade da polarizacfio, provocando flutuagdes de fase indistinguiveis das

devidas ao Efeito Sagnac.

A utilizagdo de uma polarizacio instavel em torno de n /2 ¢ indicada na Figura I1-6:

Figura I1-6: Polarizacgiio de n/2 na curva de Ip (Ad).

Uma abordagem mais conveniente ¢ o emprego de uma polarizacfio dindmica ou
modulagdo reciproca de fase alternada, com amplitude de modulacdo 1,84 rad, como ilustrado

na Figura [1-7:



16

i ] A e £
— _ e p A ()

Figura IE-7: Polarizaciio dindmica da Curva de Iy (Ad).

11.3. Configuraciio do girdmetro interferométrico de malha aberta

A configuragfo utilizada no projeto do circuito dptico do girbmetro interferométrico
utiliza, pelas razdes expostas, uma polarizacio senoidal na fase dos feixes contrapropagantes
na fibra optica.

O modulador de fase ¢ implementado enrolando-se a fibra Optica num cilindro, feito de
material piezelétrico, cujas paredes internas e externas sio revestidas de cobre, e providas de
terminais de contato elétrico, como indicado na Figura [1-8.

Segundo [9], uma tensfo elétrica senoidal com freqiiéncia igual A ressonincia do modo
radial de vibragdo € aplicada aos terminais do modulador. Devido ao efeito piezelétrico, esta
tensfo provoca um modulagdo na dimensdo radial do cilindro e, portanto, uma variacfo do

comprimento da fibra dptica do girdmetro
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Figura 1I-8: Modulador de fase do girdmetro de Sagnac.

A Figura II-9 apresenta a configuracdo final do girdmetro interferométrico, no qual se

insere um modulador de fase numa das extremidades da bobina de fibra Optica.

bobina de

forte fibra dptica
AA

de luz acoplador olarizador acoplador

direcional polanizay diregional

fotodetector

T Condicionadm 1 oscilador
M Demodulador
: Coerente

¥

modulader de fase

Saida
Demoduiada

Figura Ii-9: Circuitos 6ptico e eletrénico do girémetro de Sagnac.

O modulador de fase é colocado préximo ao acoplador, num dos terminais da bobina.
As ondas contrapropagantes ao percorrerem o modulador em diferentes intervalos de tempo,

apresentardo comprimentos de caminho 6ptico diferentes, o que eqliivale a defasagens ndo

reciprocas. O desvio de fase ndo reciproco Ad,. entre as ondas contrapropagantes, segundo
[12, 14] € expresso por:

¢(r) = A(g) o ‘Aé} BT A‘é ah = 2(@ i sen (wm %) sen wm I= (b 7] sen wm ¢ » (1118)
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onde @, ¢ a intensidade da modulacdo de fase reciproca devida ao modulador, ¢ © € o
tempo de transito dos fotons na bobina, em cada um dos sentidos de propagagio.

A maximizacho de A, ¢ obtida com:

comgm=(2n+l)g~, (IL19)

onde » € um inteiro arbitrdrio. Para n =0, temos:

wWI=T, (I1.20)
o1l seja,
1
Jon= (I1.21)
2T

A escolha de f, , chamada freqiiéncia propria do girdmetro, deve ser tal que a

freqiiéncia de operagiio do girdmetro se situe acima de alguns KiloHertz. Com isto, elimina-se
a contribuig@o do ruido excess ou % ¢ leva-se em consideragfo apenas a do ruido shot dos

fétons emitidos pelo diodo superluminescente.

No projeto do girdmetro, onde L =1km, temos t = 5us e Jn = 100 kHz, de modo
que esta condicdo ¢ satisfeita.

O emprego de técnicas adequadas, tais como a utilizagdo de processamento de sinal
em malha fechada, elimina a sensibilidade de 7, a flutuagdes de poténcia do diodo laser.

A compensacio do ruido shot dos fotons emitidos s6 é possivel por processamentos
mais sofisticados do sinal, utilizando algoritmos de filtragem adaptativa, por se tratar de um
processo aleatério. No entanto, o emprego de tais téenicas leva a uma complexidade nio

justificavel em se tratando de um processador analégico de sinais, operando em malha aberta.

[1.4. Espectro em freqiiéncia da corrente do fotodetector

Na configuracio final apresentada, considerando a modulacdo de fase alternada e o
desvio de fase ndo reciproco A¢, associado ao Efeito Sagnac, a corrente J (1) no

fotodetector € dada por:
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1,(0)= g’_ {i +cos{Ad, +¢, seno mz‘)]

= gﬂ {cos A, cos(, senm , r) —senAd , sen (®, seno mt)] _ (11.22)

Se expandirmos / d(z) em funcdes de Bessel obtém-se [7]:
I
1,()= = fi+cosne, [7,6.,)+27,6,) cos20 utte] B

+ %« senAd | {2J1 (d) m) sen® ,HM.,.] , (11.23)

a qual pode ser escrita na forma mais compacta:

1,{t)= %{ 1+ {JO ©,)+2> /., ) cosro ,,,r)} cos Ad }

__g& {QZ Sy @ 1, ) sen [(2n - Do mt] sen Ad x} . (I1.24)

onde n € N*e J, ¢afuncdo de Bessel de ordem # e primeira espécie.

Nota-se que as harmdnicas impares de I, (r) séo proporcionais a sen A¢ , implicando

em maxima sensibilidade para Ad, << 1 rad.
A demodulagdo coerente da componente 7,{¢) na freqiiéncia o, fornece um sinal de

sajda proporcional a [ J, ((I) m)seil A¢ . maximizado pela escolhade ¢, = 1,84 rad.

Devido & modulacdo de fase, o sinal de saida 7 4 (t) tem a sensibilidade aumentada
para {2 muito menor do que a rotagfo terrestre e € uma fung¢do impar de Q2. No entanto, a
sua faixa dinAmica para operacio linear ¢ limitada a desvios de fase Ap (m/2 o que implica
de acordo com a Equaciio (IL.11) em € (£ 30°s parao girbmetro em consideracfio.

No intuito de se ter uma nogéo da faixa dindmica de medidas dos girdOmetros Opticos,
esquematizamos na Figura 1I-10 a curva do desvio de fase de Sagnac A¢, em fungdo da

rotagdo (2, obtida de {12].
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Figura I1-10: Desvie de fase de Sagnac A, em funcio da rotagio Q.

Nota-se que para um girdbmetro da classe inercial, com L, =lkme D =10cm,ié.
com LR = 50m* - para uma faixa dindmica de medida 100 dB, da ordem de 0,1 °h a
10000 °/h , o desvio de fase correspondente ¢ de aproximadamente 5 x 107 rad a 0,05 rad.
No entanto, a partir de +0,03 rad o erro na aproximagiio sen{Ad )= A, éde 0,015%, o que

implica numa faixa dinimica de 90 dB com nfo-linearidade méxima de 0,015% em relagéo ao

valor do fundo de escala.

I1.5. Velocidade de rotacio minima mensurivel

Tendo deduzido as expressdes matemadticas da fotocorrente I, , nos dominios do
tempo ¢ da freqliéneia, finalizamos os fundamentos teéricos com o cdlculo da intensidade de
rotagdo minima mensurdvel pelo girdmetro dptico.

Tal limiar de detec¢fio associado ao do fundo de escala, citado na segfio anterior,

complementa a informacfo relativa a faixa dinamica de medida do sensor, essencial ao projeto

do condicionador e do demodulador de sinais.
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A incerteza 0 Q@ na medida da rotagfio, ou a minima rotagdo mensuravel Q. €
obtida igualando-se as poténcias das correntes de sinal I, e do ruido shor I, do
fotodetector.

De acordo com {8], se considerarmos uma faixa de passagem B, em torno da

freqiéncia de modulagdo f,,. o valor rms da corrente de ruido shor € dado por:

)
L ZQ[})GT](J (Iw*wJO@)M))BdJ .
hv

(11.25)

A corrente de sinal /,(7) no fotodetector ¢ relacionada aos mesmos pardmetros por:

Li@)=—1,J,(, ) senAd, cosw, ¢ . (I1.26)

Assim, substituindo 7, pelo seu valor dado pela Equagfio (11.14), obtemos:

1,(@)=- L ‘;j"q Ji(b,, ) senAd  cosw, 1 . (11.27)

Lembrando que sen(Aé) _S.)E A¢, e igualando a corrente rms do sinal e a do ruido shor

obtemos [8] Ad,

mis

\f1+J0(¢m) {hVBd
Prtd ’

Ag, = (I1.28)
" Jl (¢ .m)
a qual para o ponto de operagdo escolhido ¢, = 1,84 implica em:
VI,
@) =2, (11.29)

Jl ({b m)

de modo que a expressdo (11.28) resulta em:

Ab. =2 [P (11.30)
=" \2En,

Substituindo entdo a expressio de A¢, por € , dada pela Equagio (I1.13),

obtemos [6, 10] a expressdo de © . :

nin

: 4
A C =
;s (hVBﬂ’J . (IL.31)

QHHR =
2 RL, \2Pm,
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A distribuicdio espectral do ruido shot ¢ plana e portanto podemos associar uma
densidade espectral de poténcia ou coeficiente de deriva de €, , [6, 10], devido ao ruido

shot, dado por:

1
Qmm ;\‘ OC hV A
= . (11.32)

Bf  2mRL,\2Pm

Assim, obtemos um dos parAmetros caracteristicos de um girdmetro da classe utilizada

em navegacéo inercial, ou seja o seu coeficiente de deriva aleatéria dado, em unidades de

graw/ Jh:
As restrigdes de tamanho e de atenuacio impdem limitagBes, respectivamente na

escolhade D e L, ,e B, estd condicionado & faixa de passagem da velocidade de

rotagdo. Portanto, conclui-se que o aumento da poténcia P, do sinal Optico incidente, e da
eficiéncia quéntica n, do fotodetector, sdo os tnicos pardmetros de projeto disponiveis para a
minimizagfo do coeficiente de deriva aleatéria do girdmetro,

Para o girdmetro em estudo com B,= 1 Hz, M. = 0,68 & uma poténcia optica

incidente P, = 100 pW tem-se A¢, =107 rad.

L4

I1.6. Sumario

Analisamos o Efeito Sagnac, fundamental para a compreensdo do funcionamento de
girdmetros interferométricos, e discutimos numa forma sucinta o circuito Optico utilizado no
projeto do sensor.

As analises nos dominios do tempo e da freqiiéncia da corrente de saida do sensor
foram realizadas e a minima velocidade de rotacdo mensurivel determinada analiticamente.

A partir destas informagdes e da faixa dinimica de medidas, procederemos no capitulo
seguinte a definicdo das técnicas e circuitos utilizados no estagios de detecgdo,
condicionamento ¢ sincronismo dos sinais necessdrios 4 demodulagio coerente do sinal de

saida do sensor.
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III. Deteccio, Condicionamento e Sincronismo
do Sinal

Neste capitulo tratamos inicialmente da deteccdo do sinal, por meio da conversdo em
tensdo, da corrente de saida do fotodetector acoplado a fibra optica do girdmetro. A seguir,
abordamos a amplificagdo seletiva dos sinais modulados, tendo como portadoras as
componentes nas freqiiéncias fundamental e segunda harménica desta tensdo. O sinal na
freqiténcia da segunda harmoénica sera defasado e utilizado para sincronismo do oscilador de
referéncia dos demoduladores sincronos a serem estudados. O sentido e a intensidade da
velocidade de rotagdo 2 serdo obtidos pela demodulagfo sincrona do sinal modulado em
torno da freqiiéneia fundamental, segundo as técnicas a serem discutidas nos capitulos

subseqiientes.

IT1.1. Detecciio do sinal

Na fase inicial do processamento do sinal encontra-se o estigio de conversdc da
corrente do fotodiodo, em tensdo na impedancia de realimentagio de um amplificador
operacional, configurado no modo de transimpedéncia.

Os sinais modulados, em torno das freqiiéneias fundamental e segunda harmoénica da
tensdo de saida, serdo submetidos a estagios de amplificacdo seletiva, e utilizados,
respectivamente, nas etapas de demodulago sincrona e referéncia de sincronismo,

Estudaremos inicialmente as principais caracteristicas dos fotodiodos e amplificadores
de transimpedéncia. Uma vez identificadas as suas principais fontes de ruido, dar-se-4 énfase
ao calculo da densidade espectral de tensdo de ruido na saida do amplificador de
transimpedéancia.

A partir deste resultado obteremos a resolucfio da medida de corrente na entrada do

conjunto formado pelo fotodiodo e pelo amplificador de transimpedancia.
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i1l.1.1. Fotodiodos de silicic

Os fotodiodos de silicio sdo detetores sensiveis a luz, na faixa espectral do raio x ao
infravermelho proximo. Os elétrons da banda de valéncia da juncio de silicio p-n sdo
estimulados quando expostos 4 radiaco incidente. Cada féton com energia maior ou igual a
do bandgap da jungio produzird um par elétron-buraco, ou seja empurrard um elétron para a
banda de condugdo, deixando um buraco em seu lugar na banda de vaiéneia. A acdo do campo
elétrico da jungdo pn evita a recombinacio dos pares gerados e varre os buracos para a regifo
p e os elétrons para a regifio n, resultando num acumulo de cargas positivas na regifio p, ¢ de
cargas negativas na regido n.

Tal fendmeno € conhecido como efeito fotoelétrico, em que uma jungdo de silicio p-n,
quando exposta a luz, causa uma corrente elétrica a fluir em um circuito externo no sentido do
dnodo para o catodo. No intuito de intreduzir o conhecimento necessério a referida escolha,
discorremos  sucintamente sobre fotodiodos de silicio e os seus modos de operacdo e
introduzimos um glossario com os seus principais pardmetros.

Um fotodiodo de silicio pode operar no modo fotovoltaico ou no modo fotocondutivo,

cujas caracteristicas principais sfo:

Modo fotovoltaico - uma jungfio p-n de silicio, sem uma tensdo de polarizagio reversa
aplicada, opera no modo fotovoltaico. Nesta condi¢fio e com baixos niveis de luz incidente, a
jungdo p-n gerard uma corrente proporcional & poténcia da huz incidente na sua superficie
ativa. A fonte predominante de ruido ¢ a devida ao ruido térmico na resisténcia shunt do
fotodiodo. Tal modo caracteriza-se por uma menor resposta em freqtiéncia devido ao aumento

da capacitincia da juncio.

Mode fotocondutive - uma jungio p-n de silicio com uma tensfio de polarizacdo reversa
aplicada € considerada estar operando no modo fotocondutivo. Tal modo caracteriza-se por
um nivel maior de ruido, pois devemos levar em conta o ruido shot, o tuido excess (1/f) e o
ruido térmico devido a resisténcia shunt do fotodiodo. Devido & diminuicio da capacitancia da
jungio com ¢ aumento da tensfo de polarizagio reversa, a freqiiéncia de corte é maior que no
modo fotovoltaico [5]. Um fotodiodo no modo fotovoltaico apresenta uma relaco sinal-ruido
melhor que a de um fotodiodo com drea fotosensivel equivalente, operando no modo

fotocondutivo {3, 29].

Corrente de escuro {dark current) - corrente de ruido shot circulando na juncdo p-n de

silicio, operando no modo fotocondutivo, e sem nenhuma luz incidente na area ativa do
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fotodiodo. Tal corrente aumenta com a tenséo de polarizaco reversa, com a area da superficie

ativa ¢ com a temperatura.

Poténcia equivalente de ruido (noise equivalent power - NEP) - figura de mérito indicativa,
para um dado comprimento de onda, da minima poténcia luminosa incidente requerida para
gerar uma fotocorrente de intensidade igual ao valor rms da corrente de ruido tota do
fotodiodo. Dado que o valor rms da corrente total de ruido & proporcional a raiz quadrada da

faixa de passagem, a NEP ¢ expressa em [ W/Hz'? ].

Detectividade (detecrivity) - figura de mérito dada pelo inverso da NEP e indicativa, para um
dado comprimento de onda, da sensibilidade de deteccdo do fotodiodo e expressa em
[Hz"#W ]. Sendo o ruido proporcional & raiz quadrada da 4rea da superficie ativa do

fotodiodo, entdo a detectividade sera tanto melhor quanto menor for a drea fotosensivel.

Responsividade (responsivity) - figura de mérito indicativa, para um dado comprimento de

onda, da fotocorrente produzida por unidade de poténcia de luz incidente na area ativa do

fotodiodo. A responsividade (R ) é geralmente especificada em [A/WT].

Eficiéncia quéntica (n,) - indicador da eficiéncia do processo de conversio da luz em

corrente elétrica. Pode ser calculada pela formula [5]:

n, =124%%7 (TIL.1)

com A expresso em pm. No caso, A = 0,82 um, R=05e n,=76%.

Linearidade da resposta - medida da evolugio do fator de escala do fotodiodo, ou seja da
linearidade da sua resposta, dada pela relagdo entre a variagiio da corrente e a variagio da
poténcia da luz incidente. O limite inferior da poténcia de luz incidente ¢ definido pelo ruido

do fotodiodo ¢ o limite superior pela condigio de auto polarizacio direta da jungdio p-n.

Corrente de ruide - fotodiodos operando no modo fotocondutivo geram uma corrente de
ruido que ¢ uma combinagio da corrente de ruido shot de escuro, ruido excess (1/f) e ruido
térmico [, da resisténcia shunt do fotodiodo. Na aplicacdo em questio, onde se opera na

freqliéneia £, , a contribuigdo do ruido 1/ pode ser descartada restando apenas as demais

fontes de ruido.

O valor rms da corrente devida ao ruido shot é calculado pela férmula [57:

i

sh=~2q{l;+1;)B , (111.2)
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sendo:

= cargaeletrdnica [1,6x 107 C 1,

-
}

= corrente de escuro (dark current) |20 nA, V, =10V],

<
!

Iy = fotocorrente dc [ 5 puA, Py = 12uW . ] e

B = faixa de passagem equivalente de ruido [Hz |

O valor rms da corrente de ruido térmico 7,, na resisténcia shunt R, € dado [S] por:

14kTB
L= ]
V Rsh

, (11L3)

onde:

constante de Boltzmann [ 1.38x 107 J/°K |,

T

]

temperatura [°K ], e

B = faixa de passagem equivalente do ruido [ Hertz ].

0 modo fotovoitaico de operagio resulta em niveis muito baixos de ruido shot gerado
no fotodiodo, ¢ a resisténcia shunt gera uma corrente de ruido térmico predominante neste
modo de operagdo. A caracteristica I-V ¢ o circuito equivalente de um fotodiodo de silicio

estdo indicadas na Figura ITI-1 e Figura II1-2.

Figura 111-1: Caracteristica tensdo-corrente de um fotodiodo.
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Figura 111-2: Circuito equivalente de um fotodiodo de silicio.

Nesta figura temos os seguintes parametros:

+ = gerador de fotocorrente,
C; - capacitancia da jungéo p-n,
I, - gerador de corrente de ruido,
R, - resistor série,
Ry, - resistor paralelo, shunt, dado pela inclinaciio da curva I-V na origem,

R, - resistor de carga, ¢

V, - tensdo de sinal de saida no resistor de carga.

I11.1.2. Amplificador de transimpedincia

Quando utilizado integrado a um fotodetector, um amplificador operacional trabalha
no modo de transimpedéancia. Neste modo de operacdo, a corrente do fotodiodo ¢ convertida
para tensdo numa impedéncia na malha de realimentagfo do amplificador.

A configuragio fotodiodo e amplificador de transimpedancia, para operacio no modo
fotocondutivo, € a sua caracteristica de tensio I-V sio esquematizadas na Figura I11-3 e
Figura II-4, e simplificamos a notagdo denominando a resisténcia shunt do fotodiodo
Ry, = R, e a sua capacitincia de jungdo C, = C,.

O resistor de carga efetivo visto pelo fotodiodo ¢ dado por R, =R, /A4, sendo A4, o

ganho de malha aberta do amplificador na freqiiéncia de operacdo. Esta aproximacfo é valida

somente para R, )WR, ¢ A, N1+ R, /R, .



Figuara I1I-3: Amplificador de transimpedincia operando no modo fotocondutivo.

; / i ,-‘ ;;‘ W
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Figura III-4: Caracteristica I/V do amplificador de transimpedéncia.

28
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Os varios geradores de ruido que contribuem para a tensfio total de ruido na saida do
amplificador { I’V ) estdo indicados na Figura I1I-5, cujos pardmetros sio definidos em

seguida:

Rs

i)

9 i__m.___.;

0
=%

Rd

R —y VY

Figura 1E-5: Geradores de ruido do conjunto fotediodo e amplificador I/V.

7 , - gerador de corrente de ruido térmico em R +» cujo valor rms é dado por:

Iy = [341B (IL.4)

V&

C; - capacitincia de realimentagfio ( para estabilidade , ©a80 necessario),

C, - capacitincia da juncio do fotodiodo,

l.. - gerador de corrente de ruido de entrada do amplificador,
e - gerador de tensdo de ruido de entrada do amplificador,
Ip, - gerador de corrente de ruido térmico em R, .,e

Z, - impedancia de realimentacfio do amplificador.

No projeto utilizamos a associagiio de fotodiodo UDT-455 e amplificador UDT-455-
HS do fabricante UDT Sensors, Inc. Os pardmetros necessarios ao calculo sio destacados a
seguir:
fotodiodo UDT-455

e responsividade | = 0,5 A/W , (850 nm),
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e tensdoreversa ¥, =10V,
o NEP= 0,16 pW/Hz'"? (850 nm, V, = 10 V) ; 0,02 pW/Hz"? (850 nm, V, =0V),
e capacitincia da jungio C,= 15 pF (V,=10V), C,= 50pF (V,=0V),e

e resisténcia shunt R, = 100 M) .

amplificador operacional UDT-455HS
e resistor de realimentagio R L, =1IMQ,
e freqiiéneia de ganho unitéric  f, =26 MHz,
» ganho de malha aberta, open-loop, em dc A ;= 2:10% e

O

» geradores de tensdo e de corrente de ruido de entrada com densidades espectrais

e (D ei,; (P, conforme as curvas da Figura I11-6.

A impedancia de realimentacio Z ; ¢dadapor R, em paralelo com C; ,ouseja:
R,
Z, = , (I1L5)
2
JI+CR,)

Da mesma forma a impedancia da fonte de sinal Z, ¢ dada por R, em paralelo com

C,:

7 = R .
- J1+@CR,Y

(ITL6)

II1.1.3. Calculo dos geradores de tensiio e de corrente de ruido na entrada
do amplificador

Os geradores de ruido 7, ¢ e,, variam com a freqtiéneia, e a todo rigor devem ser
representados por L) © €,u(y» COM as suas dimensdes respectivamente em A~NHz e VAHz.

No cémputo dos valores rms de tais geradores de ruido na entrada do amplificador,

temos que determinar inicialmente os valores rms E,, ¢ [ wode i 1) € €y em funcdo das

. n - ’ ) 2 ;o .
densidades de poténcia de ruido Ligry € €ury - AS curvas tipicas de bitry © Cugrys

fornecidas pelo fabricante, estdo indicadas na Figura I11-6.
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Figura II1-6: Curvas de densidade espectral dos geradores de ruide im.( 7y & €ai 7y

As densidades de poténcia de ruido ff;( e ei( ry podem ser obtidas a partir de Laitry ©

€(ry> S€ as aproxXimarmeos por suas assintotas, resultando [15]:

s =e§w[§f +1) , (11L.7)
2
.2 .
i £ :35‘;4; “Ji;gHJ ) (I11.8)
ct

onde f, =200kHz e f, =10 kHz sHo respectivamente as freqti€ncias de interseccdio das

assintotas das curvas de Ligry © Cu(ry> € €y = 15 nV/AHz e iy = 10 fANHZ .
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Portanto, os valores rms ser8o expressos por:

[7

E, = V{l Jezar . (I11.9)
£

J(.!'
I, :\/ [ ar . (IIL.10)
V7
onde f, e f, sfo respectivamente as freqiiéncias inferior e superior da faixa de passagem.

Se utilizarmos as expressdes (II1.7) e (I11.8), respectivamente em (II1.9) e (I11.10), obtemos

[15, 25]:

i b
E,=¢e,, [ Fee in}i +f, - f,.J : (IIL.11)

3 3
[ni:inw{ ! {Z&MZ"—-JJrfS—ﬁ . (I11.12)

)

2
2 -

Je ci 7 3 }

Os geradores de corrente de ruido, [, e [,,, relativos ao fotodiodo operando no

modo fotocondutivo, sdo substituidos por um gerador de ruido total de densidade espectral

14, aproximado por :

i =N Thon+ 13 = Iy = \[2q1; =12610712 ANH, . (I11.13)

Os geradores de corrente de ruido 7

Hi Y

Iy e I, fluem através da resisténeia
equivalente de R, em paralelo com R, que no caso é dada por R, pois R,=100R, .

Os resultados obtidos serdo utilizados no calculo da tensdo de ruido na saida do
amplificador de transimpedéncia, devida aos geradores de tensdo e de corrente de ruido na sua

entrada.

III.1.4. Tensdo de ruide na saida do amplificador de transimpedancia
devida aos geradores de tenséo de ruido na sua entrada

A parcela K, » da tensdo rms total £_ de ruido na saida do amplificador de

he

transimpedancia, devida a ¢, (f) é dada por:



E,, = \//?!An(f)!zej,(f) df (LIL14)

sendo 4,(/f) o ganho de tensdo de ruido do amplificador de transimpedancia.

A parcela £

oy 2

da tensdo rms total E,, de ruido na saida do amplificador de

transimpedancia, devida a 7, (f) ¢ dada [15] por:

() df (LIL.15)

%ww%m

sendo Z, (/) a impedancia de realimentacdo, conforme indicada na F igura [11-7.

7 (6

{

7
e

4 JL

- o
i

_L
™l

Figura IH-7: Impedincia de realimentacio Zf (f) do amplificador.

A partir do circuito da Figura II1-5, tem-se que o ganho de tensdo de ruido A4, () é

obtido [27]:

Aoi{f) 1 1
4.{f/)= Z = , (1I1.16)
YO 0 vy o
AG[ (f )g(f )
sendo:
A, () - ganho de malha aberta, open loop, do amplificador,
B(f ) - fator de realimentagdo, indicativo da frac@o da tensdo de saida

que ¢ realimentada para a entrada do amplificador, e

A, {7)B{/}- ganho de malha do amplificador realimentado.
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Na hipotese de A, (f)B{f) >> | tem-se:

AN )= s 117
¢ Como para o circuito em questio:
B(/)= : S (IIL.18)
1+ C R, R, N R, ’
t+sCyR, 1+5C,R,
chega-se a:
0= R+R+(RRC+RRC)5
” ﬁ(f) R,(1+5C,R,)
R,R,
R, + R{n 'y , +cd)sJ
= . 11119
R,(1+sC,R,) -1
Definindo ainda:
R,R,
'\‘.‘A—m({j +C, )= R, (c, +C,) . (I11.20)
T, =CR, (I11.21)
Fu=mt I1.22
Yo, (1I1.22)
I : I1.23
' onr, (H1.23)
1 R.+R, {1+t s
R Rl ) (111.24)
B(/) R,(1+1,5)
cujas assintotas para baixas e altas freqiéncias, sdo respectivamente:
1 R
=1, (111.25)

ﬁ(f)
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1 C
e 222 1 o = 20 . 11.26
8 o (111.26)

O ganho de tensdo de ruido 4, (/) esta representado na Figura M-8, onde nota-se a

influéncia do ganho de malha aberta 4,,(f) a partir da sua interseccfio com a curva de !

Y
L
f /
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P o ! T N ] 1
™ :
i S i :
; I i
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i) — : -—
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H . [T
H ., e H
! - N “‘ R i
- N = i }
A H —— v P
) L TEAN X el
d / \ |
; :
- i : :
i : A £ o 7 ]
a Z : > 5 o
a RPN ER FRa Ay a 4y s A4
. B . .
L L S A ) - A
by 0
R R ;

Figura IIF-8: Ganho de tensdo do amplificader para tensbes de ruido na entrada,

A partir das curvas da Figura 111-6 a Figura I11-8, obtemos a curva da densidade
espectral da tensdo total de ruido e, (f) na saida do amplificador, devida ao gerador de

tensdo de ruido com densidade espectral e, (/) na sua entrada, como indicada na Figura III-9.

Antes de procedermos ao calculo do valor rms da tensdo de ruido £

hot

na saida do
amplificador de transimpedéncia, lembramos que a partir da intersecciio das assintotas de alta

freqiéncia a curva de ¢,,(f) ¢ tipica de um filtro passa-baixas de primeira ordem.
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Figura IT1-9: Densidade espectral ¢, {f} na saida do amplificador.

Portanto, ¢ conveniente recordar que o valor rms da tensdo de ruido na saida de um

filtro passa-baixas RC, devido a um ruido branco de densidade espectral e,; em sua entrada é

obtido por:
o o 7 o
Enor = “An(f)ize;ng df = j —w‘i&—i df = e, f *imé_ df =
0 0 M(i] 0 1+(%f_)
L. fC J L fc E
=enp g—fc Zenp 1371 d11.27)

O resultado indica que um filtro passa-baixas, de ordem n = 1 com freqtiéncia de corte
f., pode ser substituido por um filtro passa-baixas ideal com faixa de passagem equivalente

de ruido, ou noise equivalent bandwidth (NEB) = 1,57 f.» como indicado na Figura ITT-10.
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real

SR
1. ]

Figura IH-10: Faixa de passagem equivalente de ruido de um filtro passa-baixas RC,

Na determinacdo da tensdo total de ruido E,, devemos [15] considerar apenas a

contribui¢do de e,,(/) a partir de £, , obtendo-se pela aplicagdo de (L.11) e (ITL.27):

Epor = enw[l + gwd_} \/1,576,3-105}2-105 =15-107 (20)/1,841-10°
f

= 408 nVrms. (IIL.28)

ITI.1.5. Tensido de ruido na saida do amplificador de transimpedincia
devida aos geradores de corrente de ruido na sua entrada

Analisaremos primeiramente a contribui¢iio do gerador de corrente de ruido de entrada
do amplificador com densidade espectral i, (f). Em seguida levaremos em consideragio a
dos geradores de corrente de ruido com valores rms 7 r ¢ {4, naentrada do amplificador.

A densidade espectral da tensfo de ruido na saida de um amplificador de

transimpedéncia, devida a um gerador de ruido de corrente em sua entrada, ¢ expressa por:
e (F)=1, () Z,(f) . (111.29)

A Figura I-11 ilustra a curva da densidade espectral e, (/) da tensdo de ruido na
saida do amplificador, tendo o gerador de corrente de ruido de densidade espectral i,(f) em

sua entrada. Tal curva ¢ obtida prontamente a partir das curvas de i, (f ), de 7 g (f ) e de

4,()-
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A aplicag@o das formulas (I11.12) e (II1.25) nos permite indicar o resultado da

integragdo da curva da Figura II-11, obtendo o valor rms da tensio de ruido E

Aoy

correspondente na saida do amplificador:

£y
Ief [
WA i
4
s
L .
i N N :
: PP Aol
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h \
2 4 5 o & 3
™ - - g s s Oy ~y
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Figura IIJ-11: Densidade espectral ¢, , ( f ) na saida do amplificador devida a i, (/).

E iy =1y (10°Q2) (J1,57(1,3 110°)~2-10° ) = 13,6 uVrms. (111.30)

O valor rms E,,, devido ao gerador de corrente de ruido do fotodetector, com valor

rms dado por [y, , serd:

E o, =Qoﬁﬁ)(,\/1,6e.zo—24 6,57@,3(106)-2-105)) = 1,72 mVims.  (IIL31)

O valor rms £, devido ao gerador de corrente de ruido Joknson do resistor de

realimentacdo R, serd:

Epoiy =0,126-107 (\/1,57@3-105}2-105 ) = 171 pVrms. (111.32)

Portanto, obtemos a seguinte expressio do valor rms da tensdo total de ruido £, na

saida do amplificador de transimpedancia:

5

‘vE v E (I11.33)

ﬂﬂi‘; fh’]fz Flezdy

2
Eno == \/Enal +
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Eyp = (408Y +(13.6)2 + (1710 + (171F = 1,76 mVrms. (I1.34)

II1.2. Minima corrente detectivel pela combinacio fotodiodo e
amplificador de transimpedincia

A minima corrente detectdvel 7, , ou resolucio do amplificador de transimpedéincia

integrado ao fotodiodo, ¢ obtida dividindo-se £, pela magnitude do ganho do sinal EXpresso

por 1Zf(f)|.

Assim, o valor rms da minima corrente detectavel J

Rt

¢ dado por:

; Epo  _L76:107

min =

| z = 1,76 nArms. (IIL.35)
Zrir=to00ktz; 10

Os resultados obtidos em (I11.28) e (I11.32) evidenciam que, a degradac@o do limiar de
detecgdo associada ao acréscimo do ruido do fotodiodo operando no modo fotocondutivo, é
insignificante face a degradagio do referido limiar devida ao gerador de ruido shor associado i
fotocorrente dc. Esta componente de ruido supera em muito a contribuicdo devida aos
geradores de tensdo ¢ de corrente de ruido do amplificador de transimpedancia e a do gerador

de ruido de corrente da resisténcia de realimentacio R ;-

Embora a tensfo de ruido devida ao resistor R , cresca proporcionalmente ao valor da
raiz quadrada de R/, tal acréscimo € compensado pelo aumento da tensio do sinal
proporcionalmente ao valor de R, até um valor 6timo expresso por e, (f)/i,, (), que como
vemos ¢ funcio da freqiiéncia.

Para f = f, =100 kHz, tal valor étimo é dado por 1,5 M Q. No caso, utilizamos
R F=1MQ de modo a ndo restringirmos ainda mais a faixa de passagem do amplificador de
transimpedancia, a qual ¢ da ordem de 200 kHz, para R =1MQ e C, =0,8 pF. Da mesma
forma, o aumento do valor de C » implica numa diminuicio da tensfio de ruido na saida do

amplificador a custa de uma redugfio na sua faixa de passagem, pelo que mantivemos o seu
valor abaixo de 1 pF.
A redugdo na faixa de passagem implica numa maior inclinag@o da caracteristica de

fase com a freqiiéneia do amplificador de transimpedancia, resultando numa maior flutuagio
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da fase na sua saida para um mesmo intervalo de freqiiéncia. Tal fato como veremos na
se¢do IT1.3 tera como conseqiiéncia direta uma maior flutuacio da fase do sinal de referéncia

de sincronismo, para o demodulador coerente.

A corrente minima detectdvel numa faixa de passagem de 10 kHz, centrada em torno
da freqiiénecia de 100 kHz, é calculada segundo o mesmo procedimento. Porém, na integracio
das densidades espectrais de poténcia e, ,(f) e e, (/) deve-se levar em conta a nova faixa
de passagem.

Assim, o valor rms E,_, ¢ modificado para o valor rms E, . de banda estreita,

EXPresso por:

Epor,, =(15)(20)107° y1.571-10* = 37,6 uVrms, (I11.36)

Da mesma forma, teremos o valor rms de banda estreita relacionado aos geradores de

corrente de ruido 7, (/) e Iy de entrada:

Ep,, =107 )Y1571-10° = 1,25 pVims, (111.37)

Epoia,, = €06N1,60.10”24 6,571-104); 158 WVims . (I11.38)

A parceladevidaa 7, sera:

VL571-10°E,,

C157113-10°

5 uVrms. (I11.39)

10i3,,

O wvalor rms E, ~da tensdio total de ruido na saida do amplificador de

transimpedancia, em faixa estreita, sera:

Epg,. 2 G7.6) +(1,25) + (158) +(15) =163 uVrms. (I11.40)

O wvalor #ms da corrente minima detectavel na entrada do amplificador de
transimpedéncia serd 163 pA. Dividindo-se este valor pela responsividade R = 0,5 A/Wrms,
obtém-se a poténcia Optica incidente no fotodiodo, associada 4 raia em S

Portanto, para uma relacio sinal-ruido de detecgdo de 0 dB, a minima poténcia Optica
incidente, ¢ F,, = 326 pWrms, calculada numa faixa de passagem de detecgo de 10 kHz, em

torno da raia em f,, = 100 kHz,
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No entanto, se levarmos em conta a faixa de passagem de demodulagio do sinal,

definida em 40 Hz, obtdm-se uma reducio de um fator de L 10° / 40 | ou seja de V250 ., na
corrente minima de sinal de primeira harménica detectdvel.

Assim, a minima poténcia dptica incidente, associada a primeira harmdnica do sinal,
para uma relagdo sinai-ruido de demodulagio de -6 dB, serd de 10,3 pWrms, relativa & uma

corrente de 5.15 pArms. A tensfio equivalente na safda do amplificador de transimpedéncia ¢

de 5,15 pVrms.

II1.3. Condicionamento do sinal

Face aos resultados anteriores, utilizaremos como valores nominais para o projeto do

circuito Optico do girGmetro:
e desvio de fase de Sagnac Ad, =1,5urad,
e amplitude de modulaciio de fase $, =1,84rad, e
» poténcia luminosa incidente no fotodiodo P, = 12 Wrms.

Assim, a poténeia oOptica P, , correspondente i primeira harmonica do sinal

detectado, de acordo com (11.23), ¢ expressa por:

Py =PI\ (b, )sen(Ad,) = 10,5 pWrms . (IIL.41)

Nas mesmas condigSes de amplitude de modulacio em fase e de poténcia de luz
incidente no fotodiodo, a poténcia éptica incidente B, » associada com a segunda harménica

do sinal detectado em praticamente toda a faixa dinimica de medida de rotagBes, serd

€Xpressa por.

Py = PJ, (6, )cos(8d,) = 4,5 pWrms, (111.42)

correspondendo a uma intensidade de corrente fotodetectada de 2,25 pArms, o que implica

numa tensdo de 2,25 Vrms na saida do amplificador de transimpedéncia.

As amplitudes das componentes espectrais da tensio de saida v,(t), utilizadas no

processamento do sinal, segundo (I1.22) sFo dadas por:

Vi@, )==V;J,(,)sen (A, () (111.43)
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Vi2w,) =V, J, (0, ) cos(Ad () (1IL.44)

A meta a ser atingida consiste no desenvolvimento de um demodulador de sinais com
uma faixa dindmica de 86 dB para a medida de rotacdes de + 0.2°h a * 4000 °/, cujos
desvios de fase associados, devidos ao efeito Sagnac, situam-se no intervalo de + 2urad a
+ 40 mrad.

Portanto, a varia¢io da amplitude da componente na fregiiéncia @, datensio v,{7)
na saida do amplificador de transimpedéancia, situar-se-a numa faixa de 112dB a 26 dB
abaixo do valor da amplitude da componente em 2w, de v, (r). Esta componente por sua vez
se mantém constante em toda a faixa dinidmica de medidas.

Assim, no processo de amplificacio seletiva do sinal modulado em tomo de w, ha
que se escalonar o ganho e a seletividade de cada estagio amplificador a fim de evitar a sua
saturagfo pela amplificagfio do sinal modulado em torno de 2o,

Um requisito adicional para a amplificagio seletiva do sinal modulade em torno de
®, € a minimizacdo da deriva das caracteristicas de amplitude e fase do filtro na faixa de
passagem do sinal modulador. No entanto, tal requisito deve ser compativel com a
seletividade necessaria para evitar a saturagio dos estdgios de amplificacdo posteriores e a
geraco de produtos de intermodulagdo no filtro passa-faixa coerente utilizado no estagio final
da amplificagdo seletiva.

Portanto, o requisito principal de projeto do filtro passa-faixa de pré-demodulagio é
apresentar baixissimas derivas da freqiiéncia de sintonia, do ganho em malha fechada e do
fator de qualidade Q. Tais derivas devem ser computadas em relagfio 4 variagio do ganho de
malha aberta do amplificador operacional com a fregiiéncia, e a variacdo dos valores dos
componentes passivos, com a temperatura e com o tempo.

Na escolha da sintese de filtro mais apropriada, ha que se considerar ainda a
flexibilidade de ajuste do fator de qualidade, da freqiiéncia de sintonia, e do ganho de malha
fechada nesta freqtiéncia.

Uma solugdo que atende a tais requisitos consiste na amplificacdo seletiva da tenso de

saida do fotodetector, utilizando para tal um filtro ativo do tipo dual-amplifier band-pass,

como indicado na Figura I1]-12.
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Ci=igpF |

shncromisme

Figura I1I-12: Amplificagio seletiva do sinal de safda do fotodetector.

Neste circuito obtém-se [15]:

1
fo = , (111.45)
21 (R R,C,C, )"
2
&[&a]
e R bt Y 111.46
o R \R,C, ( )

As sensibilidades da freqiiéncia central f, e do fator de qualidade ¢ do filtro em

relagdo as variagdes dos componentes passivos sio expressas [15] por:
Si =Si =St =8k =-1/2, (I11.47)
Se=L  S&=1/2, SE=S§=58=-112. (I1L.48)

Impondo-se R, =R, =R ¢ C,=C, =C,resultaem:

J, = 27;{ ak {I11.49)
0= 2 ) (I11.50)
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Esta topologia de filtro apresenta independéncia dos ajustes da freqiiéncia central 1, e
do fator de qualidade (), aliada 4 uma sensibilidade bem menor destes pardmetros & variacdo
dos componentes passivos, que a dos filtros tipo positive-feedback multiple-feedback e [15].

O amplificador operacional escolhido é caracterizado por um ganhe de malha aberta
maior que 92dB na freqiiéncia £, = £, , a fim de assegurar a precisdo de 0,005% do ganho

Gy =2 do filtro,

No circuito utilizamos resistores de filme metélico com deriva de + 20 ppm / °C e

capacitores de mica prata com deriva da ordem de =+ 10 ppm/ °C.

II1.4. Referéncia de sincronismo para demodulacio coerente do sinal

O sinal modulado em torno da frequéncia o m consiste num sinal AM-DSB-SC e

portanto ¢ necessaria a obtengfo de um sinal em sincronismo com a portadora do sinal
modulado, para referéncia dos demoduladores coerentes.

O sinal de sincronismo do demodulador sera obtido através da componente na segunda
harmonica da tensfio de saida do amplificador de transimpedancia, pois como visto em
(II1.48), a sua amplitude se mantém estavel em toda a faixa dindmica do sinal.

A filtragem desta componente ¢ realizada por um circuito com as mesmas

caracteristicas do implementado para o condicionamento da primeira harménica do sinal

detectado, dada a precisio obtida.

Admitiremos a hipotese simplificada de caracteristicas de fase e amplitudes precisas

para a resposta em freqiiéncia H(w) do modulador de fase do girdbmetro:
H(w)=|H(w)|Hw)=|H(w)|<o | (II1.51)

onde |H(w)| é constante e Lo = 0°,

O sinais modulados faixa estreita, em torno da primeira e da segunda harménica do
sinal detectado, ap6s passarem pelo amplificador de transimpedéncia, apresentam cada qual
um atraso de fase (f ) O mesmo pode ser expandido [22, 23], em torno de sua freqtiéncia

central respectiva f = f,, pelos dois primeiros termos de uma série de Taylor:

el —
BulF)=B.(f)+ —BWM : (I11.52)
/ f=o
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onde o primeiro termo representa a defasagem na freqiéncia f = f, da freqiidncia central
respectiva e o segundo termo caracteriza a defasagem da envoltéria numa freqiiéncia -7
do sinal modulador.

Portanto, na obtencdo dos sinais de referéncia de sincronismo dos demoduladores
coerentes, € necessario compensar a defasagem @ entre a primeira e segunda harmonica,

EXpressa por:

©=8,02/)-8.(£,). (I11.53)

O circuito defasador utilizado caracteriza-se por um ganho constante na faixa de
passagem do sinal modulado, ou seja trata-se de um circuito afl-pass, cuja sintese estd

esquematizada na Figura 11I-13.

Vs

Figura IT1-13: Circuito defasador all-pass.

O valor da defasagem v (f), de acordo com [34], ¢ dado por:

y{(f)=2tan"' QrfRC) , (111.54)

permitindo uma faixa de ajuste de aproximadamente 0° a 180°.

Na obtencdo de uma estabilidade de ‘V¢f) melhor do que + 50 ppm/°C ¢ essencial a
utilizagdo de um amplificador e de componentes passivos com especificacdes compativeis
com tal requisito. Assim, como no projeto do filtro ativo, utilizamos um amplificador

operacional com ganho de malha aberta maior que 86dB na faixa de passagem do sinal
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modulado. ¢ capacitores de polistirenc e resistores de filme metalico com derivas
<x 20 ppm/°C.

Como veremos no capitulo seguinte, o ajuste fino do defasador ¢ obtido com o sinal de
referéncia do demodulador coerente em quadratura com a portadora do sinal modulado, e
portanto se faz necessdria a geragfo das defasagens W + 180° ¢ W + 90°, como indicado na

Figura III-14.

Figura 111-14: Referéncias de sincronismo e para a demodulacio coerente.

O sinal de saida do defasador ¢ utilizado para obtencfio de uma onda quadrada na
freqtiéncia £, .

Tal onda permite sincronizar um oscilador, com precisio em freqiiéncia ¢ em
amplitude melhores que * 30 ppm, utilizado como referéncia dos filtros coerentes do estagio
de pré-demodulacio do sinal.

A onda quadrada consiste na referéncia de sincronismo para o mixer chaveado
utilizado como demodulador coerente do sinal.

No caso, o ajuste da defasagem W(f) é obtido com o girdbmetro em laboratdrio,

submetido & componente local da velocidade de rotagio terrestre. O teste permite a
determinacio de § (f,,,) e 0 da sua estabilidade de longo termo, avaliada por exemplo em

uma hora, e dai o conhecimento da varidncia o, do processo aleatério da variagdo de B, (fm).
Se, no mesmo intervalo de tempo e a mesma temperatura, incidirmos no fotodetector
um sinal éptico modulado por uma portadora na freqiiéncia Jw » mediremos a varidncia o, do
processo aleatorio da variago da fase, em £, , devida somente aos circuitos de deteccido e
amplificagdo seletiva do sinal do fotodicdo.
A partir dos resultados obtidos, determinamos a variancia o, do processo aleatorio da

variagio da fase, na freqiiéncia 7, , devido somente ao circuito optico do girbmetro, caso a
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hipotese simplificada de (IIL32) ndo seja vélida. Por serem processos aleatrios

descorrelacionados, obtemos:
o,=\Jol-c] . (111.55)

O conhecimento de o, ¢ da maior relevincia para a otimizagdo do circuito 6ptico do

girdmetro.

I11.5. Sumario

Neste capitulo, discutimos a detecgfio e a amplificaciio seletiva da componente na
freqiiéncia fundamental ©, da tensfo de saida do amplificador de transimpedéncia
interligado ao fotodiodo do girdmetro. O modo fotocondutivo foi escolhido para maximizar a
linearidade da corrente de saida do fotodiodo com a poténcia de sinal Gptico incidente. Apesar
deste modo de operagdo apresentar um maior valor rms de ruido do fotodiodo, ndo ha
comprometimento da minima corrente detectivel, pois o limiar de detecgio da fotocorrente
associada a frequéncia o, ¢ definido pelo gerador de ruido shor devido a fotocorrente de.

A tensdo total de ruido na saida do amplificador I/V foi determinada em funcdo dos
geradores de tensdo ¢ de corrente de ruido na sua entrada, do gerador de ruido Joknson de seu
resistor de realimentagio, e dos geradores de corrente de ruido shot e Johnson do fotodiodo. A
partir do valor rms da tenséo total de ruido na safda do amplificador, determinamos a minima
corrente detectdvel na sua entrada, ou seja a resolucfio em corrente da combinagio fotodiodo e
amplificador, considerando as faixas de passagem de deteccdio e de demodulag¢iio do sinal.

Os demoduladores sincronos, objeto de estudo dos capitulos subsequentes, serdo
sincronizados a um oscilador na freqiiéncia f, . Este oscilador é sincronizado a partir da
segunda harmoénica da tensdo de saida do condicionador de sinal, levando-se em conta a
defasagem devida ao amplificador de transimpedéncia,

No capitulo seguinte analisaremos a técnica de demodulagio sincrona utilizando
filragem passa-faixa coerente, chaveamento sincrono e filtragem passa-baixas, do sinal

modulado em torno da freqiéncia fundamental da tensfo de saida do condicionador do sinal.
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1V. Demodulacio Coerente com Conversio
de Freqiiéncias

Neste capitulo discute-se a demodulacdo coerente do sinal para a obtengdo da
intensidade e sentido da velocidade de rotagdo 2 medida pelo giroscopio. A arquitetura de
demodulador coerente adotada utiliza a ligaciio em cascata de circuitos de filtragem passa-
faixa coerente, chaveamento sincrono, e filtragem passa-baixas do sinal condicionado do
girdmetro. A filtragem de pré-demodulacio utiliza uma topologia de filtro passa-faixa
coerente por apresentar maior precisfio de suas caracteristicas de amplitude ¢ de fase, e menor
figura de ruido, se comparada com filtros passa-faixa ndo-coerentes. A filtragem passa-faixa
coerente ¢ implementada com dois multiplicadores analdgicos de precisio, interligados por
um filtro passa-baixas ativo. Os osciladores de referéncia sio sincronizados a portadora na
freqiiéncia f,, do sinal condicionado do girémetro, com o sincronismo obtido a partir da sua
segunda harmonica.

O chaveamento sincrono do sinal € realizado por um mudtiplex analdgico operando em
sincronismo com a onda quadrada de referéncia. A saida do retificador ¢ filtrada por um filtro
passa-baixas de Bufterworth, de ordem » = 2, cuja amplitude e polaridade de saida indicam

respectivamente a intensidade e o sentido da taxa de rotagio Q medida pelo girdmetro.

IV.1. Filtro passa-faixa coerente: principios

Teoricamente um circuito de demodulagdo com chaveamento sincrono deveria
apresentar uma resposta nula para harménicas pares em sua entrada. No entanto, tal condicio
niio ¢ verificada na prética, o que se deve em parte a dificuldade de obten¢fio de ondas
quadradas ideais, ou seja com exatamente 50% de dury-cycle.

A degradagdo do duty-cycle aumenta com a freqiiéncia, o que se traduz por uma
resposta cada vez maior do circuito 4ss harménicas pares em sua entrada. Obviamente tal

resposta ¢ proibitiva, se considerarmos as amplitudes destas harménicas, tipicamente 100 dB

acima da amplitude da fundamental.
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Portanto, a filtragem passa-faixa de pré-demodulagio é necessaria para a atenuacio,
antes da etapa de chaveamento sincrono, das harménicas pares e do ruido presentes no sinal
condicionado do girbmetro.

No entanto, a filtragem deve apresentar uma alta precisfo das suas caracteristicas de
amplitude e fase na faixa de passagem do sinal, pelo que tal etapa do processamento do sinal é
composta de um filtro passa-faixa ndo coerente de ordem »n = 2 ¢ Q = 10, analisado no
capitulo III, seguido de um filtro passa-faixa coerente de ordem n = 4 e O = 50, a ser
discutido.

A operagdo coerente do filtro passa-faixa assegura o sincronismo da sua freqiiéncia
central com a freqiiéncia fundamental do sinal do girdmetro. O filtro coerente foi
implementado segundo uma sintese utilizando dois multiplicadores analogicos, de alta
precisio e linearidade, interligados por um filtro passa-baixas ativo, como indicado na

Figura IV-1.

Figura IV-1: Filtro passa-faixa coerente.

O oscilador de referéncia dos multiplicadores é ou sincronizado em freqiiéncia ao
oscilador de excitacio do modulador do girdmetro, ou sincronizado em freqiiéncia e fase a
portadora na freqiiéncia fundamental f,, do sinal modulado, como explicado no capitulo
anterior,

Na primeira conversdo de freqiiéncias, ou mixagem, sdo geradas as freqliéncias soma e
diferenca de cada componente espectral do sinal de entrada com as componentes espectrais do
oscilador de referéncia.

A freqiiéncia de corte do filtro passa-baixas ¢ escolhida para eliminacfo das

freqiiéncias soma geradas. As freqiiéneias diferenca resultantes geram, apds a segunda
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conversdo, as freqliéneias imagens em torno da freqiiéncia de referéncia, completando a agdo
de filtragem passa-faixa.

A seletividade do filtro passa-faixa ¢ definida pela ordem, a freqiiéncia de corte ¢ 2
aproximag8o utilizadas na sintese do filtro passa-baixas. Portanto, os requisitos de ganho de
malha aberta do amplificador operacional sio reduzidos por um fator de 10°, e a precisfo do
filtro ¢ melhorada de varias ordens de grandeza, se comparada a de filtros passa-faixa ndo-
coerentes com a mesma seletividade e freqiiéncia central.

Esta arquitetura de circuito permite obten¢io de um filtro passa-faixa coerente de
ordem até »n = 6, O = 10000, com altissima precisdo de suas caracteristicas de amplitude e de
fase em func8o da freqiiéncia. Para isto, emprega-se apenas um amplificador operacional na

sintese do filtro passa-baixas.

iV.2. Filtro ativo passa-baixas

O filtro passa-baixas a ser implementado, segundo a abordagem da referéncia [13],

caracteriza-se por uma resposta em freqiiéncia da forma:

2

N(jo)

D(jo)

IH(jcoj2 = 1+;k(jﬁ)]2 =1+

: av.1n

NGs)

onde K(jo)= K(s)= B@ ¢ uma funcdo racional em s.
A= _jn

A funglio K(s) € escolhida de tal forma que o seu médulo seja 0 menor possivel na
faixa de passagem do sinal, resultando em | His) |=1.
A aproximacio a ser utilizada € a de Butterworth, por apresentar a caracteristica de

atenuagdio mais plana possivel, para uma dada ordem do filtro, na faixa de passagem. A

aproximagdo de Butterworth, ¢ caracterizada por [13]:

K(s)=P,(s)=¢ (;1} , (1V.2)

onde € ¢ uma constante, # ¢ a ordem da polinomial 2, (s) e w, ¢ a freqiiéncia de corte

desejada.
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Admitiremos, como pardmetros do projeto do filtro, uma defasagem e uma atenuagio
inferiores respectivamente a 0,5° ¢ 0,001 dB, na freqiiéncia maxima o = 2nf  do sinal
modulante, com f, =25 Hz

A partir da referéncia [33], onde sio tabeladas as caracterfsticas de fase e atenuacio do
filtro passa-baixas de Butterworth em fungio da freqiiéncia, conclui-se que o0s requisitos
acima sio obtidos, por exemplo, com um filtro passa-baixas de ordem n = 2 para uma

freqiiéncia de corte /. =40f =1kHz.

my

A aproximacio de Butterworth para /1 (s) com # =2 ¢ expressa por:
H(s)=s"+1414s5+1 . (Iv.3)
Uma configuragdo simples de circuito para a implementacdo do filtro ¢ indicada na
Figura IV-2, obtida das referéncias {17, 34].
Os valores normalizados dos componentes, para uma freqiiéneia de corte de 1 Hz e

uma resisténciade 1 Q,sfo C,=1,414 ¢ C, =0,7071.

Considerando-se entfio a freqiiéncia de corte £, = 1 kHz e resistores R = 10 kG,

obtém-se:
= B S oF, (IV.4)
2nf.R  2m10
= 0Ty e (IV.5)
2nf R 2710
Ca

R R
—®-0
chb
L

Figura IV-2: Filtro ativo passa-baixas de Butterworth, com ordem x = 2.
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IV.3. Tensdo de sinal na saida do filtro passa-faixa coerente

A seguir obteremos a expressfo matematica do sinal a ser demodulado, ou seja do
sinal de saida do filtro passa-faixa coerente. Nesta se¢fo dar-se-d énfase & analise das
possiveis distorgdes devidas as multiplicagdes das componentes nas harménicas pares dos
sinais de entrada e de referéncia dos multiplicadores.

Na analise que se segue, também nfo sera considerado o ruido banda estreita aft) na
saida do circuito sintonizado do condicionador do sinal, sendo a sua influéncia considerada no

item [V.4.

Se considerarmos como A, sen(® /) o oscilador de referéncia dos multiplicadores, ¢

admitindo coeréncia de freqiiéncia e de fase com a portadora na freqiiéneia fundamental fmdo

sinal modulado s(z), obtemos na saida do primeiro multiplicador:

v () = k [4, senfo )]s - (IV.6)

A expressdo do sinal modulado na entrada do filtro coerente, dada a agfio do circuito

sintonizade do condicionador de sinais, pode ser aproximada por s(2):
s()=VyJ, (b, Jsen(w ,t)sen (a¢,)-c( )2 Vods, (@, )cos (2nw 1 )cos(Ad, )., av.n
n=1

onde V, =2R,1,,com R, e [, como definidos nos capitulos anteriores, ¢ o(w) leva em

conta a atenuagio com a fregiiéncia do circuito sintonizado.

Portanto, nota-se a existéncia de possiveis distorcdes na saida do mixer, caracterizadas
por freqiiéncias soma e diferenca, devidas a multiplicagio das componentes das harménicas
pares de s(¢} com as respectivas harmonicas pares do oscilador de referéncia. No entanto, tais
interferéncias podem ser desconsideradas, pelo exposto a seguir.

A interferncia devida & multiplicagio da segunda harménica do sinal na entrada do
primeiro mixer com a segunda harmbnica do sinal de referéncia, ¢ proporcional ao produto
a(w)B, sendo a(w) = 0,05 na referida freqiiéncia, ¢ § a amplitude da segunda harmonica
do oscilador de referéneia, com B = 0,00005 4,,.

Assim, se considerarmos a condi¢io mais desfavordvel, caracterizada por uma
amplitude da segunda harménica de s(7) da ordem de cinco mil vezes a amplitude da sua

fundamental, nota-se que a distorgdo na saida do mixer devida a esta harménica de $(1) sera

dada por 2,510
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Portanto, no pior caso, as amplitudes destas interferéncias na saida do mixer estario
atenuadas por um fator de quatro, em relagfo as amplitudes das freqliéncias soma e diferenca,
geradas pela multiplicagdo das componentes modulando a fundamental de s(t) com a
componente na fundamental do oscilador de referéncia.

As interferéncias devidas as demais harménicas pares serdo ainda menores e podem
ser desconsideradas. Nota-se portanto, a importancia, para uma mixagem ideal, do filtro
passa-faixa ativo anterior ao filtro coerente e do controle da distor¢do das harmdnicas pares do
oscilador de referéncia.

Tais interferéncias, se ndo eliminadas, serdo responsaveis por componentes de tensfio
na saida do filtro coerente que serfio fungdes pares da velocidade de rotagdo {1 medida pelo
sensor, traduzindo-se numa fonte de erro no sinal demodulado do girdmetro,

Utilizando tal resultado em (IV.6), se levarmos em consideracio apenas o primeiro

termo de (IV.7)}, resulta:
vim ()= &V,J,(,,) sen( 1) sen (A9 ,) [AR sen (© mt)]':“

=k V,J (§, ) A sen{Ad ) [sen2 @ mr)] , (IV.8)

onde £; ¢ o ganho do primeiro multiplicador.

A expressio anterior € equivalente a:

v )= ko, ((b m);j’? > (A¢ "') [1 - cos(2a) mt)] i (I1V.9)

Admitindo Ad, < 0,03 rad, entio sen (A¢ 3,)5 Ad ., com um erro da ordem de 0,01%

tem-se:

v (t)= Gl ((D;‘)ARM * 1 -cosQo W] (IV.10)

Da mesma forma para a condigfio caracterizada por:

sen(A¢ )= sen {Aé) » cos{o ‘,.t)]z Ad , cos{o ,f) , av.in

tem-se:

v, {t)= kiVaJify ) {Ad} » cos{o h,t)][l —cos(20 mz‘)]z , (Iv.12)

que ¢ equivalente a (IV.10)com o, =0 e A » = A0, = constante.
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Na safda do filtro passa-baixas tem-se v, (¢}

kl VG J! (d) m )AR éd) sp
2

05

cos{w 1} . (IV.13)

A expressiio de v,,(r) ¢ obtida por um processo andlogo, com as componentes

espectrais do sinal de saida do primeiro mixer sujeitas a acfio do filtro passa-baixas.
Portanto, a expressdo de v, (t) ¢ indicada a seguir, para sen (Ad)s) = Ad, ¢

sen [A(b s cos(co ,,t)}z A, cos (03 _vt), respectivamente:

v ()= Kk Vo1 (b, ) AR” sen (Ad, )sen(® ,f) _ i (6 )AD sen(w 1)

, (IV.14
> 1 (1V.14

v,J .
v, (t):%[sen(m w0 )t +sen{o, +o) t] , (1V.15)

onde fizemos k, 4, =k, 4, =1, representando a constante de ganho normalizado de cada um
dos multiplicadores.

Nas dedugBes anteriores admitimos a amplitude do oscilador de referéncia e a
constante de ganho de cada multiplicador como constantes, ¢ um sincronismo de freqiiéncia e
de fase na freqiiéncia o .

No Apéndice A3 analisaremos o efeito na tensdo de saida do filtro coerente, da

variacdo simultinea do ganho e da defasagem dos multiplicadores.

IV.4. Calculo da relagiio sinal-ruido na saida do filtro coerente

No intuito de completar a andlise do sinal a ser demodulado, procederemos ao célculo
da sua relag@o sinal-ruido, levando em conta a acio do filtro coerente sobre o ruido banda
estreita n(f) presente na saida do filtro ativo dual-band pass.

Do exposto, vemos que o sinal de entrada do primeiro mixer, pode ser caracterizado

apenas pela modulagfo em torno da sua fundamental. Assim, de (IV.7) tem-se:

s )=V, (¢ ,) senfo ) sen{ad,) | (IV.16)

¢ vemos que se trata de um sinal modulado AMDSBSC, cuja portadora é ¥, J, (q; ) sen (93 mr) .
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Lembrando que sen (Aeb ) = A¢,, tem-se no caso de um desvio de fase de Sagnac

dado por A¢ cos(w _‘,t), que o sinal modulador m(?) pode ser expresso por:

mft) = sen (Acﬁ; «» cos{w _,,1‘))5 Ad , cosfw 1) . (AV.17)
A analise a ser realizada utiliza em boa parte a abordagem teérica das referéncias
[22, 23].

Na Figura IV-3 indicamos o diagrama de blocos utilizade no calculo das relacdes

sinal-ruido nos diversos estagios do filtro coerente.

ENR - SNR
e st

Yy " . v 785
A SNR R . SNR
‘ ® | -
T TN | H
! : X@ \ hm,l_ ®
i i H

{BUTTERWORTH) i A

Sen {mt OSCILADOR DE Sen (it H
— REFERENCIA S

Figura I'V-3: Diagrama de blecos para calculo da relaco sinal-ruido nos diversos estagios
do filtro coerente,

Assim, seja m(?) uma funcdo amostra de um processo aleatorio estaciondrio de média
zero, com faixa de passagem W, =2nf, e densidade espectral de poténcia S, (f), como
indicado na Figura IV-4.

A expressdo do sinal modulado assume a forma geral dada por (IV.16):
s@)=V,J,(,) sen (@ ,1) sen(Ad =4, senfo ) mlt) , (IV.18)

onde, para simplificacfo das expressdes a serem deduzidas, consideramos 4, =V J (eb m) .
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O

Figura 1V-4: Densidade espectral de poténcia do sinal m(t).

A poténcia média P, do sinal modulador m(#) ¢ dada por:
Wm
Py= [Su(F)dr . (Iv.19)
-,

Se admitirmos uma origem de tempo arbitraria, com a mtrodugio de uma fase aleatoria

0 na portadora de s(#), com 6 uniformemente distribuida entre 0 e 27, resulta:
s(t)= A, sen( ¢ +8)m(t) . (IV.20)
Assim, a sua fungdo de auto-correlagiio Ry (%) serd dada por:
R(r)= E[s(t + )s()]= A,%E[m(t + 1 )mfi)sen (@t + 0,7 +0)sen (@, + 8)]=

= A2 E [mit +)m()]E[sen(w ,t +o 1 +68) sen(w ¢ +0) =

P Aj R,, (’U )E {[COS (CD v ) — €0S (20) Wl +0,T+20 )]}x:

2
= %"’i Rys(t)cos(w,,1). (IV.21)

A densidade espectral de poténcia S (f) do processo aleatério s(f) é expressa pela

transformada de Fourier da sua fungdo de auto-correlacio, resultando em:




S.v(f):%%ESM(f".fm)*ﬁ"Su f'*"fm)] >
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(IV.22)

g @

Am2
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S ol — e
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7 77

Figura 1V-5: Densidade espectral de poténcia do sinal sz},

A densidade espectral de poténcia do sinal s(2) é representada na Figura IV-5, na qual a

2

. . ., AnP A )
poténcia em cada uma das faixas laterais ¢ ~—%1-3-‘i. Portanto, a poténcia média do sinal

. AP
modulado s¢?) € igual a L'zm%

O ruido na saida do circuito amplificador seletivo € suposto como sendo ruido banda

estreita n(7j, branco e gaussiano, com densidade espectral de poténcia de intensidade N, /2,

definida para freqiiéncias negativas e positivas, como indicado na Figura TV-6.

Sy ®

No/2 .

-fo- w -fc fetw fe- w fc fotw
n n n n

Figura 1V-6: Densidade espectral de poténcia do ruido branco n{t).
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Assim, utilizaremos a representacio do ruido banda estreita r{t), em termos de suas

componentes em fase n.(f) e em quadratura », (1), com respeito 4 portadora o, =27f,,
n{t)=n, sen{w 1)-n, cosfo 1) . (IV.23)

Tais componentes de acordo com [22, 23], sfio processos passa-baixas com as suas
densidades espectrais de poténcia Sng (H=s, ; ()=25,(f)= N,, como representadas na

Figura IV-7.

Figura IV-7: Densidade espectral de poténcia das componentes He (1) e i, (1) do ruido n(1).

Assim, a tens@o total x(#) devida ao sinal sz} dado por (IV.18) e ao ruido n(t) na

entrada do primeiro mixer ¢ expressa por:

x(t)=s(t)+n(t)= 4, sen(w .0 ym{t)~ n,(Ycos@ )+ n, ({)sen(o,t) . (IV.24)

Da Figura IV-6 depreende-se que a poténcia média do ruido banda estreita nft) é dada
por 2W, N, sendo 2, a faixa de passagem de ruido do amplificador seletivo.
Portanto, a rela¢fo sinal-raido SNR,,, na entrada do primeiro mixer é:
AP,

SN‘Reml = 4_;-/;7\7—

n ]

(1V.25)

A saida total v, na saida do primeiro mixer é:
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Y = x(t)sen{o ,1)= {Am sen (o, ym(t)+n, ((sen (o 1)~ 1, ()cos(o,, z)} sen(® ¢ )=
A 10
a 2

[A m{t)+n, (r)] cos (2 mt)w

sen Qo) . (IV.26)

Ap6s o filtro passa-baixas de Buiterworth os termos proporcionais a cos2m mz‘) e

sen (Zm r) serdo eliminados, resultando:

m

A,m{t ) n, )

a =5 5 av.amn

Nota-se que a componente em quadratura n, (t) do ruido n(#) é eliminada pela acfo de
mixagem € a componente em fase 7, (7} do ruido n(?) contribui aditivamente ao sinal m(t).

Das equagdes (IV.19) e (IV.27), verifica-se que a poténcia média do sinal na saida do

2
. : P
primeiro mixer € modificada para o valor 2

A densidade espectral de poténcia de ruido na saida do filtro passa-baixas devida a

n, (1)
2

. . N, TIPS ) .
componernte ¢ modificada para 2 ¢ a poténcia média do ruido resultante € expressa

NW,

(L

2

Portanto, a relagfo sinal-ruido SNR_, na saida do primeiro mixer, é:

por

A? P,
SN Rs‘mi = e ’
‘ 4N W

4] I

(1V.28)

A relagdo sinal-ruido  SNR, na saida do filtro passa-baixas de Butterworth, com

Wy (W, €
AP
4‘ AH!P
SNR,, : V.29
N W, 2N, ( :
2

onde W, ¢ a faixa de passagem de ruido do filtro passa-baixas. Nota-se que a relacdo sinal-
rufdo na saida do receptor, ¢ o dobro da relagio sinal-ruido na sua entrada [11,22,23], uma
conseqiiéncia da eliminagfo da componente n, (t) do ruido em quadratura das bandas laterais

transiadadas.
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Portanto, temos:

SJ\IRSJ{Z} _5 Wn

— & T IV’,O
SNRsml W, (IV:30)
Assim, arelagdo sinal-ruide SNR 1 nhasaida do filtro coerente é expressa por:
2w, 2W,
SNRsfp == —" SNR,,| = —"2SNR, .. . (V.3
Wy Wy

A topologia de circuito utilizada possibilitou a implementacdo de um filtro passa-faixa
de ordem n = 2, com a seletividade em torno da sua freqliéncia central f, definida pela

sintese de Butterworth, e com um fator de qualidade Q). expresso por:

O = g?— =50 . (IV.32)

Assim, temos a seguinte figura de mérito do filtro passa-faixa coerente:

SNR _2W,

= =10, (IV.33)
SNRz ~ Wy

Portanto, obteve-se ao mesmo tempo um ganho significativo da relacfo sinal-ruido na
saida do filtro e uma alta precisio de suas caracteristicas.

Ha que se enfatizar que filtros passa-faixa ativos convencionais apresentam uma
precisdo de suas caracteristicas de amplitude e de fase, cerca de vérias ordens de magnitude
inferiores, para 0 mesmo O, a mesma ordem # ¢ uma mesma freqiiénceia central £, .

Uma vez que tais filtros sdo ndo-coerentes, estdo sujeitos a deriva da sua freqiiéncia de
sintonia, implicando numa degradacio do filtro caracterizada por uma atenuagfo ¢ defasagem

do sinal de saida, sem que haja variagio da freqiiéneia e da amplitude do sinal de entrada.

IV.5. Compensacdo do erro na saida do filtro coerente devido as
tensdes de gffser dos multiplicadores e do Jeedthrough do
segundo muitiplicador

A expressdo do sinal total de saida do filtro passa-baixas de Butterworth, deduzida em

(IV.27), sera modificada para:
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v (1) = A"'m(t nfz(z) + k() . (1V.34)

onde k, (t) representa a contribuigdo resultante das tensdes de offset de saida do primeiro
multiplicador e de entrada do segundo multiplicador.

Tal termo ¢ responsdvel por uma componente na freqiiéncia £, na saida do filtro
coerente. Trata-se portanto de uma fonte de erro a ser minimizada por um circuito de
compensag@o de offser. Apds a compensaco, resulta apenas uma deriva residual representada
por Ak, (7).

Portanto, utilizando a expressdo (IV.13), tem-se:

)~ k]ARVGJ[ ((b m)A¢ v

v ()= 5 cos(® )+ + Ak, (1), (IV.35)

n,(t)
2
onde, considerando k4, =%, 4, =1, resulta:

V,J, (¢,,,)A¢sp

v ()= cos(© f)+

A tens&o total v, de saida do filtro coerente € expressa por:

+ Ak, (1) . (IV.36)

v, Zsen{®,) {VGJ‘ ((%’2”’)@ 2 cos (o, )+ =2 % ( ) + Ak, (t)} =

= F{;ﬁ + Ak, (t):’ sen (o 1 )+

Vod A
+ 0 i(d)‘:;) ésp [Sen(mm—CD‘;)I‘*”SQH(Q)";"“}*“%)I]' (IV.37)

Nota-se que:

e o termo Ak ({f)sen{w ¢) caracteriza uma flutuacio aleatéria de baixissima
s m

freqtiéncia e intensidade na portadora do sinal, responsével pela deriva do fator de

escala do filtro coerente ¢ portanto do demodulador;

i
& (O termo nf()

sen (0) mr) caracteriza o ruido em fase com a portadora do sinal; e
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Vﬁ ‘]l ((}5 " )A‘g} sp
4

e O tfermo

[sen (a) D) x) [ +sen (m o TO 3) t } representa o sinal

filtrado em torno de @, = 2nf, , ¢ pode ser colocado na forma:

V.J, (cb m)A(}J ” cos(co b_t) sen (m mt)
5 .

Iv.38)

Uma outra distor¢do na tenséo de saida do filtro coerente se deve ao feedthrough das
entradas do segundo multiplicador.

Hé que se levar em conta apenas o feedthrough caracterizado por uma componente na
freqliéncia my, presente na tensfo de saida do segundo mixer, devida apenas ao oscilador de
referéneia, ou se€ja, sem que haja sinal na outra entrada do segundo mixer.

Tal componente, se ndo compensada, implicara numa degradagdo da resolucdo do
filtro. A compensacéo ¢ realizada somando-se ao sinal de saida do filtro coerente uma tensio
senoidal na freqii€ncia wy,,, com a mesma amplitude e em oposicio de fase 4 da sendide
devida ao feedthrough.

Portanto, a saida total do filtro coerente, obtida em (IV.37), é modificada para:

N Ffz(f)

Vrfc =

+ Ak, (1) + Ak, (1)} sen(® 1)+

e ®.)00,,

; [sen(@, -0,)+sen(o, +o )], (IV.39)

onde Ak, (t) leva em conta a flutuaciio do valor residual do feedthrough apdés a sua

compensacdo.

Esta expresséo pode ser simplificada para:
!
Ve = {—@g + Ak, (t)}sen (©,.0)+

),

[szn(co " ‘035-) ¢ +sen(cn o +m_v)t } . (IV.40)

onde fizemos mais uma vez a hipétese que o desvio de fase de Sagnac A¢, é dado por

Ad , cos (03 _j), e Ak,{(r) leva em conta a deriva total do filtro, apoOs as compensagdes dos

offset dos multiplicadores e do feedthrough do segundo multiplicador.
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A Figura IV-8 esquematiza o diagrama de blocos da configuraciio final do filtro

coerente, com 0s ajustes de offsef do primeiro mixer e do feedrhrough do segundo mixer.

OSCILADOR DE

REFERENCIA — COMP.

FEEDTROQUGH

Figura 1V-8: Diagrama de blocos completo do filtro coerente.

IV.6. Chaveamento sincrono e filtragem passa-baixas do sinal de
saida do filtro coerente

A etapa de demodulagdo consiste, em seu estdgio inicial, no chaveamento sincrono do
sinal de saida do filtro coerente, ou seja, na inversdo da sua fase no segundo meio-ciclo de
cada periodo da sua fundamental f£,,.

A Figura IV-9 esquematiza o chaveamento do sinal do filtro coerente, em sincronismo

com a onda quadrada de controle, obtida do circuito de referéncia de sincronismo.

Figura IV-9: Circuito de chaveamento sincrono do sinal de saida do filtro coerente.
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O chaveamento sincrono ¢ perfeitamente caracterizado pela multiplicacfio do sinal de

saida do filtro coerente v, (z) por uma onda quadrada C(7),expressa por:

C(t)m %[sen (CJ mr)+ %sen (3@ mr)+ % sen (5(0 ,,,r)+ ........... } . (Iv.41)

Portanto, utilizando (IV.40) obtém-se o sinal de saida do circuito de chaveamento

sincrono v, (1‘):

v ()= Ti:—[sen .0+ ésen (B )+ ésen (CEIN TSR } :

.{[ﬂfz(f) + Ak, (f)J sen (0) mt)+

VyJ
+ 0 1@)‘:1)A¢vp [sen(mm M())_\.)t'f‘sen(mm 4~ﬂ)~v)l‘]} . (IV.42}

O sinal de saida ¢ filtrado por um filtro ativo passa-baixas de Butterworth, com ordem
n=2 ¢ freqtiéncia de corte de demodulagio f,; = 25Hz. Considerando-se entfio a freqiiéncia
de corte do demodulador W, = 2nf,,, obtém-se os valores reais de C, C, segundo o mesmo
procedimento descrito anteriormente.

Apos a filtragem passa-baixas, tem-se a partir de (IV.42), nfo levando em contra a

deriva e o ruido residuais, que o valor dc da saida demodulada é dado por:

v, ()= E{WJ : (IV.43)

onde o valor de V;, ¢ escalonado em fungdo da faixa dindmica de medidas. Portanto, se
considerarmos um sinal senoidal sincrono, de valor de pico ¥,, na entrada do circuito de

chaveamento, tem-se que o ganho G, do demodulador para sinais sincronos ¢ dado por:

s & e = 2 : (IV.44)
4 T

V2

Observa-se que se admitirmos uma defasagem 0 entre a referéncia e o sinal a ser

demodulado tem-se:
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B

;;“(T)E %(WJ cos@ (Iv.4sy

e, portanto:

IV 46)

dr T 2

{dvd (2‘)

= E{V0J1(¢"')A¢“'}sen9 .

Assim, a maxima sensibilidade para o ajuste fino do defasador de precisio, anterior a0
demodulador coerente, € obtida com 6 = 90°, para que a saida demodulada seja nula.

Tal condig8o € obtida com a onda quadrada de controle das chaves em sincronismo
com a saida em quadratura do oscilador de referéncia, como antecipado no capitulo anterior.

No caso de um desvio de fase de Sagnac, com uma caracteristica senoidal
Ay =4, cos(w ',,t), o sinal de saida serd modificado pela caracteristica Hfd(m) do filtro
passa-baixas de demodulacgio.

O circuito de chaveamento sincrono e o filtro passa-baixas de demodula¢io constituem
um filtro sincrono, com ganho para ruido e sinais assincronos G, , e um fator de qualidade

Q. » dados respectivamente por:

G, =2/n (Iv.47)
0, ==L ~2000 . (1V 48)
4 zfcd

Portanto, tem-se a seguinte figura de mérito entre a relagdo sinal-ruido SNR,, na saida

do demodulador coerente e a relagfio sinal-ruido SNR ;. na saida do filtro coerente:

SNR_, = %ﬁSNR (1V.49)

sfe 2
de

onde W, ¢ a faixa de passagem de ruido do filtro passa-baixas do demodulador.

Se consideramos (IV.31), tem-se:

SNR,, = T SNR | = == = 800SNR,, . (1V.50)

20, (2W } 4, SNR
I/ﬂ eml .

de

As expressbes (IV.49) e (IV.50) nos permitem tirar conclusdes importantes, como

explicado a seguir.
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Analisando o diagrama de blocos da Figura IV-10 observa-se que a entrada do
segundo mixer fornece o sinal demodulado com a informagéo de velocidade de rotagio €.

No entanto, para um mesmo valor de ¥, ¢ a mesma figura de mérito entre a relacdo
sinal-ruido na entrada do segundo mixer e a relacdo sinal-ruido na entrada do primeiro mixer,
¢ necessaria umna faixa de passagem de ruido na demodulacfio duas vezes menor.

A reducfo da faixa de passagem do sinal, pelo mesmo fator, é evitada utilizando-se um
filtro passa-baixas de mesma freqiiéncia de corte, porém com ordem n)7, se considerarmos
ruido branco na entrada [16, 33]. Obtém-se portanto, uma reduco de um fator de 2 na faixa
de passagem do ruido sem a redugfo respectiva da faixa de passagem do sinal.

Tal solugdo implica [16, 33] num sertling-time para uma dada precisio da resposta,
duas vezes maior que o de um filtro passa-baixas de Butterworth, com ordem 7 =2, podendo
conforme a aplicagfo desejada inviabilizar a utilizacio do sensor.

Depreende-se portanto a importancia da filtragem passa-faixa de pré-demodulagio,
néo apenas para a prote¢do do mixer chaveado, mas para uma redugio significativa do ruido
do sinal modulado, evitando o comprometimento da filtragem passa-baixas de demodulagio.

O diagrama de blocos do demodulador implementado com filtragem coerente e

chaveamento sincrono do sinal modulado ¢ indicado na Figura IV-10.

W ¥RO [— H =
i i Pos |
[ : :
i CHT-SET H P
H i H A b bl
P : /
! ; o

WOV ET

LECOLADOR DE

oty et COMP.
REFERENCIA FEEDTROAKH

Figura IV-10: Demodulador com filtragem coerente e chaveamento sincrono do sinal.

IV.7. Conversio de freqiiéncias e amostragem do sinal

A seguir, propde-se uma extensdio da técnica de demodulacdo com conversio de
freqiiéncias e chaveamento sincrono do sinal, visando ao projeto de um demodulador coerente

com faixa dinamica de medidas mais ampla e melhores precisdo, resolugdo e linearidade das



67
medidas. Esta arquitetura de demodulacdo ¢ ilustrada na Figura IV-11, para bem conceituar a

proposia.

Figura IV-11: Demodulacio coerente com conversiio de freqiiéncias e amostragem do sinal.

No estagio inicial utiliza-se um filtro passa-faixas ativo, a principio do tipo dual
amplifier band-pass, centrado em f,, , seguido por um down converter, convertendo o sinal

de entrada para a freqiiéncia f,

m

/2. Nota-se portanto uma maior flexibilidade do projeto, dada
a minimizagdo dos requisitos de filtragem e distorglio das harménicas pares, impostos
respectivamente ao filtro passa-faixa e ao oscilador de referéncia.

No tocante ao multiplicador, nota-se ainda uma independéncia da deriva de sua tenso
de offset com a temperatura ¢ com o tempo, devido & conversdio do sinal modulado para a
frequéncia central £, /2.

Um filtro passa-faixa, similar ao anterior, centrado em f,

i)

/2, minimiza o ruido de pré-
demodulagdo e elimina os produtos de intermodulagio devidos 4s harménicas pares dos sinais
de entrada e de referéncia do down converter. Tais interferéncias, se ndio eliminadas, serfio
responsaveis por aliasing na operagdo de amostragem subseqiiente ou por respostas esplrias
do demodulador.

O sinal passa-faixa modulado e centrado em f

b

/2 ¢ amostrado por um circuito
sample-and-hold, com precisfio ¢ linearidade melhores que + 0,005% e = 0,01%,
respectivamente, e cuja deriva da tensfio de offeset € inferiora + 10 uv/°C.

Os sinais de controle do sample-and-hold operam em sincronismo com a onda
quadrada de referéncia, de modo que as amostras impares e pares se constituirem,

respectivamente, em valores com e sem inversdo de polaridade da tensfo de entrada.
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A saida do sample-and-hold ¢ filrada por um filtro passa-baixas ativo, tipo
Butterworth com ordem n = 3, de alta precisio, e a deriva conjunta da tensdo de offset do
sample-and-hold ¢ do filtro passa-baixas, apds as suas compensacdes, € da ordem de + 10
uV/°C; ou seja, uma ordem de grandeza menor que a do circuito estudado anteriormente.

Ha que se observar que a eliminagfo do segundo mixer ou up-converter, empregado no
filtro passa-faixa coerente do demodulador analisado, implica numa maior precisio do
demodulador ora proposto, o que € uma conseqiiéncia direta do discutido no apéndice A3.

Embora o sinal na primeira multiplicagio possa ser convertido para uma freqiiéncia
diferente de f,, /2, a conversio para esta fregiiéncia implica na melhor solugdo para o projeto
da filtragem de pds-conversio de freqiiéncias e para o sincronismo do circuito demodulador.

Ha que se observar ainda que ambas as topologias de circuitos demoduladores
discutidos prescindem da utilizagdo de filtros passa-baixas de demodulacdo de ordens
elevadas, ou seja com n> 7.

Portanto, a arquitetura ora proposta se constitui numa excelente perspectiva para a
evolugio do projeto de demoduladores coerentes utilizando a técnica de conversdo de
freqiiéncias e chaveamento sincrono do sinal modulado, sincronizados a partir da sua segunda

harménica.

IV.8. Compensac¢io da variaciio de parimetros do sinal éptico

No estudo realizado nfo consideramos nem a variacio da poténcia do sinal dptico
incidente, e portanto do valor de pico 7, da fotocorrente I,(7), ¢ nem a da amplitude ¢, da
modulacdo de fase dos feixes luminosos contra propagantes na fibra éptica.

Da equacdo (I1.23) tem-se que o valor médio ou de da fotocorrente 7,(t) é expresso

por:

I, = i;sf_ [1+ 7,6, )cos(ad a1 (IV.51)

A implementagdo de um circuito para a determinago dos valores das tenses de pico e
dc na saida do amplificador de transimpedéncia, ¢ realizdvel com precisio melhor que

0,001%. Para tal utilizamos amplificadores operacionais com ganho de malha aberta maior ou
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igual a 100 dB, numa faixa de freqiiéncias de dc a 10 Hz, e tensdo de offser menor ou igual a
10 uVv.

A tens&o de pico V, ¢ dada por:
V,=R,1,, (IV.52)

¢ indica a variagdo da poténcia do sinal luminoso incidente no fotodiodo e permite o seu
controle por meio de realimenta¢fo na excitacio do laser.

Com a mesma precisdo tem-se a tensdo V, :

Vo =Vo =W = R, (I, =21, )= =R, 1,J,(h, ) cos{ao,) . (IV.53)

Para valores de A << 0,01 rad, esta tensio dividida pelo valor de pico ¥, fornece

uma tensdc de saida proporcional a variagio de J, (ebm), com uma precisio melhor que

0,01%, através da relagio:

y
;fﬂ = _u‘]n(‘bm) * (IV'54)

4

No caso de A¢ >> 0,01 rad, tal tensfo dividida pelo valor de pico V. da tensdo da

segunda harmomica detectada fornece uma indicagfio da variagfio de ¢, através da formula:

Veow __ul0n) (IV.55)

Vo L(0,)

As duas tltimas expressdes permitem ndo apenas o conhecimento da variagio de ¢,
mas também o seu controle através de realimentagio na amplitude do oscilador de excitago
do modulador 6ptico.

As compensagdes descritas ndo foram implementadas tendo em vista que o oscilador
de excitagdo do modulador dptico possui uma precisio em amplitude da ordem de

+ 100 ppm, ou seja de + 0,01%. Portanto, uma flutuago de 1% na amplitude da funcfio de
transferéncia do modulador éptico implicard numa variacio da mesma ordem de grandeza em
¢, que por sua vez provocard uma deriva menor que 0,01% no valor de J, (¢ m) , no ponto de
operagdo escolhido.

Na hipGtese de variagdes percentuais mais significativas na magnitude da fungfo de
transferéneia do modulador se faz necessaria a implementagdo dos circuitos eletrdnicos

capazes de assegurarem com a precisdo mencionada o controle de ¢, .
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iV.9., Sumario

Neste capitulo estudamos a arquitetura de um demodulador sincrono utilizando
estagios sucessivos de filtragem passa faixa coerente, chaveamento sincrono e filtragem
passa-baixas, do sinal modulador da portadora do sinal de saida do girdmetro.

A énfase foi dada & filtragem de pré-demodulacdo utilizando um filtro passa-faixa
coerente, com alta precisdo de suas caracteristicas de amplitude ¢ fase, cerca de varias ordens
de grandeza superior a de filtros passa-faixa nfio coerentes e com a mesma seletividade. A
relagdo sinal-ruido nos diversos estagios do demodulador foi calculada, as principais fontes de
deriva inerentes ao demodulador identificadas, e circuitos de compensacio destas derivas
implementados.

Uma extensdo desta técnica de demodulagio foi proposta, para futuras
implementag¢des, incorporando um circuito de mixer chaveado projetado a partir de um
sample-and-hold amplifier ¢ eliminando o segundo mixer ou up-converter do projeto anterior.
Esta arquitetura apresenta uma melhoria da faixa dinimica, precisio, resolucio e linearidade
das medidas, e uma maior flexibilidade de implementacio.

Apesar da alta precisio da amplitude do oscilador de excitagio do modulador éptico e
do controle existente na excitagdo do diodo laser, foram propostas técnicas para a
compensa¢do da variagdo da amplitude da modula¢io de fase ¢, e da intensidade da

fotocorrente 7.

No Apéndice Al constam os resultados experimentais ¢ os principais parimetros
obtidos com o demodulador projetado, e no capitulo 6 ¢ feito um estudo comparativo destes

resultados com os do demodulador utilizando filtro integrador sincrono, a ser estudado no

préximo capitulo.
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V. Demodula¢io com Filtro Integrador
Sincrono

V.1. Introducio

Neste capitulo propde-se uma arquitetura de demodulagdio coerente caracterizada por
maior flexibilidade e simplicidade de ajuste, faixa dindmica de medidas mais ampla e com
menor desvio de linearidade, maior resolucio, além de uma maior precisdo do seu fator de
escala em relagdo aos mesmos pardmetros do demodulador estudado anteriormente.

No estagio inicial € realizada a amplificacio seletiva das componentes na fregiiéncia
fundamental e na segunda harménica do sinal de saida do amplificador de transimpedéancia.

Um estagio intermedidrio realiza o chaveamento sincrono do sinal de saida do
amplificador seletivo da componente na freqiiéncia fundamental. Tanto o circuito de
chaveamento como o integrador sio sincronizados por uma onda quadrada obtida do sinal de
saida do amplificador seletivo da segunda harménica.

O sinal chaveado ¢ integrado durante um intervalo de tempo fixo por um circuito de
alta precisdo ¢ linearidade. A polaridade e a magnitude do valor final da integragdo
correspondem, respectivamente, ao sentido ¢ 4 intensidade do incremento da posigdo angular

em relagdo ao eixo de medida do girémetro.

Esta concepgdo de demodulador implementa o processamento de sinal de um

girbmetro integrador ou integrating- rate-gyro.

V.2. Amplificacio seletiva e chaveamento sincrono

Os amplificadores seletivos sio similares aos estudados no capitulo anterior, dada a

sua elevada precisdo. Portanto, admitimos que ambos amplificadores utilizarfio circuitos do

tipo dual-bandpass amplifier.
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A saida do amplificador da segunda harménica ¢ ligada 2 entrada de defasadores de
precisfo, similares ao estudados no capitulo IV.

Os sinais de saida sdo tranformados em ondas quadradas, cujas freqiiéncias sio
divididas por dois, ¢ se constituem nas referéncias de sincronismo em fase e em quadratura de
fase para o circuito de chaveamento sincrono.

Considerando que os circuitos defasadores foram estudados no capitulo IV, indicamos
na Figura V-1 apenas o diagrama de blocos das amplificagdes seletivas & geracdo de sinais de

sincronismao.

e RETIFICADOR SINCRONG

DUAL BAND—-PAST |
. 31 =g
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n=2;
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Figura V-1: Amplificacfio seletiva e geraciio de sinais de sincronismo.

Na Figura V-2 ¢ sugerida uma proposta de circuito de chaveamento sincrono, para
implementagdo futura, por possibilitar, do ponto de vista tedrico maior precisdo e linearidade
que o circuito discutido no capitulo I'V.

A tenséo de saida do circuito pode ser expressa por:

Ve@=V)-20V,()=7,0)i-20] o0¢i<T)2, (V.1)
V@)=V )+ 207 (0)=—V, (Ol -20] T/2(s<T, vV.2)
R,

onde o valor de p ¢ dado por p = B R, € o valor da resisténcia on da chave. Uma vez

que a variaglo da amplitude do sinal na resisténcia on da chave ¢ inferior a 10mV, a

resisténcia R, se mantém praticamente constante, o que implica numa alta precisdo do valor

de p,poisR >> R_.
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Figura V-2: Circuito de chaveamento sincrono.

V.3. Filtro integrador sincrono: principios

A expressdo matematica do sinal de saida do circuito de chaveamento sincrono v, (),

deduzida em (IV.38), se reformulada para a arquitetura proposta, resulta em:

() + Vi (b )sen(Ad g Ysen(w 0 )+ vV )05 (@ m)cos(ad, Jeosw 1) ., (V.3)

onde G ¢ o ganho do amplificador seletivo, ¥, e V3» s8o respectivamente as amplitudes da
primeira e da segunda harmoénica na saida do amplificador de transimpedéncia, ¢ vy
representa a sensibilidade do circuito de chaveamento sincrono a segunda harmonica na sua
entrada.

Na Figura V-3 ¢ apresentada uma forma de onda tipica do sinal na saida do circuito de
chaveamento sincrono, apds a pré-filtragem pelo amplificador seletivo, num periodo
T =1/f, e nas condigdes de rotagiio horaria e anti-hordria. A relagdo de amplitude entre as

harmdnicas ¢ ficticia e atende meramente a propdsitos didaticos.
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Figura V-3: Forma de onda tipica da tensio de saida do circuito de chaveamento sincrono.

Depreende-se desta figura que, em condi¢bes ideais de funcionamento, o valor médio

do sinal chaveado da segunda harménica, ou de qualquer harmonica par, é nulo.

Portanto, se integrarmos o sinal de saida do retificador durante N ciclos, como

definidos acima, obtém-se na salda do integrador ideal:

L4

um acréscimo linear da carga do capacitor devido as harménicas impares presentes

na sua entrada,

uma variacdo residual nula da carga do capacitor devida as harménicas pares

presentes na sua entrada, e

uma methoria significativa da relacfio sinal-ruido na sua saida, devida & filtragem

do ruido no processo de integracio.

Obviamente, tais afirmagdes supdem a existéncia de um integrador ideal. Na préxima

secdio, analisaremos as principais fontes de erro dos integradores e estabeleceremos as

condi¢Ses para que a integracfio real seja realizada com a maior precisdo possivel.

V.4. Filtro integrador: fontes de erro

A Figura V-4a esquematiza um circuito integrador classico utilizando um capacitor na

realimentagdo de um amplificador operacional ideal, enquanto a Figura V-4b leva em conta

um amplificador operacional real, onde se nota a presenca dos geradores de tensdo e de

corrente de offsef. Tais geradores e a limitagdo inerente ao produto ganho-faixa de passagem

do amplificador, se constituem, como veremos a seguir, nas principais fontes de erro no

processo de integracio.



Figura V-4: Circuito integrador com amplificador operacional.

Considerando a Figura V-4a e supondo e, =0V, devido a aclio do amplificador
operacional ideal, a corrente no capacitor € dada por i, =~e, /R ¢ a tensdo e, na saida do

integrador ideal, apds um intervalo 7, € expressa por:

¢

E

1
= —— ledl 4
== Je (V4)

onde e, ¢atensdo naentrada do integradore 7, = NT'¢ o intervalo de integracio.

Portanto, obtém-se a seguinte resposta em freqiiéncia H, (a)) do integrador ideal:

1
JORC ’

Ho)=- V)

cuja freqiiéncia de ganho unitério € w,, = I/RC . A magnitude ¢ a fase de H, (o) sio dadas

respectivamente por [15]:

1
@)= 5o (V.6)
ZH (@)= +90° . vV.7)

Considerando os geradores de tensdo e de corrente de offser na entrada do
amplificador, a equagdo (V.4) € modificada para a forma mais completa:
,

7 ; 7
¢, = —— [e.dt+v,, + L v, di -+ Jint . (V.8)
RC RC}”T Tl

[t}

em que aparecem 0s termos de erro devidos aos geradores mencionados.
As suas amplitudes variam lentamente no tempe, caracterizando uma deriva de um

valor dc, sendo justificavel supd-las constantes no periodo de integracéo, pois T <0,05s.
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Portanto, o capacitor ira se carregar linearmente com a tensfo ¢ a corrente de offses, até um
valor definido por 7, na hipétese que ndo haja nenhuma limitagdo imposta pelo circuito.

Portanto, para uma integracio precisa € importante minimizarmos os termos de erro de

(V.8), o que se obtém com:

e a utilizagdo de um amplificador operacional com as amplitudes dos geradores de
tensdo e de corrente de offSer, tais que as suas integrais resultem em erros

despreziveis em relagdo a precisio desejada, e

e o emprege de um capacitor cuja capacitincia ¢ seja a maior possivel para
minimizar a rampa de tensdo associada & integragdio da corrente de offser. Na
escolha do valor méximo, ha que se manter a constante de tempo RC definida para

o projeto, pelo que existe um valor minimo para a resisténcia R do resistor do

integrador.

O capacitor, além de atender a tal requisito, deve apresentar uma corrente de fuga em
seu dielétrico menor que ou da ordem de grandeza da corrente de offset do amplificador
operacional.

Uma outra limitagéo & sintese de circuitos integradores de alta precisiio esta associada
a caracteristica do ganho de malha aberta de um amplificador operacional com a freqiiéncia.

Tal fato estd representado na Figura V-5, onde representamos as curvas da resposta em

freqiiéncia /7, (@) do integrador ideal e do ganho de malha aberta A, (®) do amplificador.
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Figura V-5: Resposta em freqiiéncia do circuito integrador real.

Vemos que o valor limite no ganho de H,(» ) € expresso por 1H,(mji = A __, sendo

3
Hax ma

ovalor A

md

dado pela intersegdo das curvasde H (@) ¢ 4,,(®).
A freqliéncia o , deste pdlo € obtida fazendo 1,[1’,(03] =4,, ¢ utilizando o valor de

\H, (@) expresso por (V.6), resulta em:

W= e .
ey A RC (V.9)

ma ma

A curva de resposta em freqiiéncia do integrador real possui dois polos, com o segundo

polo © ,, coincidindo com a freqiiéncia de ganho unitario ©,, do amplificador.
Se aproximarmos a curva 4,,,{®) por um tnico pélo expresso por @ ,, =1/1,,, ©

pZ

resulta em:

Ama
w 2Ty = (ViO)
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V.5, Filtro Integrador: resposta a um degrau de tensic na
entrada

A seguir, analisamos os parimetros a serem considerados no projeto do filtro
integrador que regem a sua resposta a um degrau de tensdo na sua entrada.
Em se tratando de um integrador ideal, a sua saida em resposta a um degrau de tenséo
seria uma rampa de tensdo crescendo para infinito.
No entanto, os filtros integradores reais apresentam a seguinte fun¢do de resposta em
freqiiéncia H,, ((0) {20, 32}
H, (jo )= [( — : (V.11)

;F" } Jo + }} [4,.RCjo +1]

ma

valida [20] com as hipoteses que A4, _RC Mt o € A 01

ma ma

Portanto, € natural que a resposta de um filtro integrador real a um degrau na sua

entrada ndo coincida com uma fungdo tipo rampa, para qualquer valor de ¢ .

De acordo com [20], se considerarmos um degrau de tensio de amplitude -E, na

entrada de um filtro integrador real, a sua tensdo de saida £, (r) é expressa por:

- +
1-7,,/4,,RC " 4,,RC/t,, —1

ma

g~ 4naRC e-f/r o
E({)=A4,,E,|1 , (V.12)

Segundo a mesma referéncia, a expressio de £ (f) pode ser aproximada para

pequenos valores de tempo, por:

E@Q)~E| L o T, e (V.13)
"\RC RC RCft,) '

Para grandes valores de tempo £ (t) pode ser aproximada por:
E ()= 4,,E (1-e ") (V.14)

Tal comportamento € ilustrado nas Figura V-6a e Figura V-6b, adaptadas de {20], onde
sdo representadas as respostas dos integradores reais e ideais a um degrau de tensio na sua

entrada.
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respesto do
integrogor rend

Figura V-6: Resposta de um integrador reai a um degrau de tensdo: (a) - para valores
muito pequenos de t, (b) - para grandes valores de t.

No caso, o intervalo de integragdo 7, € fixo e, da Figura V-6b, nota-se que se fixarmos
T, = RC o acréscimo de tensdo na saida do integrador serd E,, em tesposta a um degrau de
tensdio de amplitude £, na sua entrada.

Assim, a resposta do integrador real a um degrau de tens3o na sua entrada sera uma

rampa de tensdo com declividade unitaria, coincidindo portanto com a resposta ao degrau do

integrador ideal.

No entanto, tal condigiio ¢ necessaria mas nfio é suficiente para uma resposta tipo
rampa unitdria pois, da Figura V-6a, nota-se que na medida em que o tempo tende para o valor
de t,,, a tensdo de saida do integrador apresenta um comportamento exponencial, o que
implica em nfo linearidade.

Se escolhermos um amplificador operacional que atenda aos requisitos previamente

definidos e com:

Tpg=ﬁ<<T,, (V.15)
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teremos a condi¢do restante para minimizar o erro devido ao atraso do amplificador

operacional, implicando numa maior linearidade da saida.

Portanto, a precisdo da resposta depende da relagio entre 7 e t s S€ considerarmos
t=17 =RC=at,, coma = 10, o resultado da equagiio (V.13) pode ser aproximado, com
uma precisdo melhor que 0,0005%, pela expressio:

EAT)= Ec(l +-1_) . (V.16)

o
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A equagfo obtida evidencia a existéncia de um erro na tensfio de saida do integrador,
proporcional a /o, ousejaa vt 0o’ 17, cuja precisdo depende da variagdo de T e COM OS
pardmetros do amplificador operacional, como expressa em (V.15). Obviamente, para uma
dada variagdo de 7 ,, o erro serd tantc menor quanto menor for o parimetro T ol T -

Uma vez que 7] ¢ imposto pelo projeto, hd que se diminuir © sa € de (V.15) deve-se
ou diminuir 4,, ou aumentar ® ,, ou realizar ambas as ac¢des.

Assim, resta-nos escolher um amplificador com um valor mais elevado de freqiiéncia
de ganho unitdrio @, ou introduzir uma realimentagio negativa para diminuir o ganho de
malha do amplificador operacional.

Portanto, reduzindo o ganho de malha aberta 4, do amplificador operacional, para

um ganho de malha fechada 4,,, obtém-se um aumento da freqiiéncia do pélo do
amplificador ¢ 7, € reduzido para um valor dado por 7, = ’#”%m .

Se T ., = 0,01'7 entdo 1% de variagdo de 1, implicara em 0,01% de variagdo em
E(T).

Segundo [31], as expansdes em séries de Fourier do sinal de saida do circuito de

chaveamento sincrono, em resposta as componentes nas freqiiéncia fundamental e segunda

harménica do amplificador seletivo, s@o dadas respectivamente por:

2 4 cosmeIﬁhc:os@;eomt_|_cos6wmf~1L ] ’ (V.17)
T T 1-3 3.5 5.7 3
8 senmmr+2sen2mmt+3sen3mmt+ . (V.18)
i 1-3 3-5 5-7 ]

Do exposto, tem-se que a resposta do circuito integrador real no instante

t=T =N -T=RC, ao sinal de saida do circuito de chaveamento sincrono, ¢ dada por:

. - (V.19)

!

E(T)= ZGRfJOJI(d)m)sen(A(i)S)[l N ﬂ:pam} ,

a qual possibilita teoricamente uma precisio de + 50 ppm no fator de escala, se

pam

considerarmos uma precisio de £ 30 ppm nos pardmetros R Goe

{

Uma proposta final para o circuito integrador € indicada na Figura V-7.
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Figura V-7: Filtro integrador com precisdo otimizada incluindo circuito de chaveamento
para defini¢dio do intervalo de integracio.

A ag@io de chaveamento obedece a seqiiéncia abaixo [19, 30]:

S1 esta aberta e S2 estd fechada, no instante inicial t,,

e S2 ¢ aberta no instante t;, = t, +AT e S1 ¢ fechada no instante t, = t, +AT ,

iniciando-se um ciclo de integragfio. Os intervalos de atraso A7 sdo da ordem de

100 ns,

s S1éabertaemty = t, + T, , correspondente 2o final do intervalo de integraco,

¢ S2 € fechada no instante ty = t; + A7,, com AT, correspondendo ao intervalo de

aquisi¢fo da tensfo de saida do integrador, e

e 52 ¢ aberta no instante t;= t, + A7, com A7, suficiente para assegurar a descarga
ou reset da tensdo do capacitor para um valor menor que 0,005% do valor inicial, o

que implica [32] em AT, > 10R_,C, sendo R, aresisténcia da chave.

Portanto em {5, retorna-se a condigdo de t; e um novo ciclo se repete, com a seqiiéncia

de chaveamento esquematizada na Figura V-8,
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Figura V-8: Seqiiéncia de chaveamento do filtro integrador.

Nota-se que os valores rms dos transitérios inerentes aos chaveamentos existentes no

circuito integrador s#o reduzidos significativamente, pois ocorrem com uma freqiiéncia N

vezes menor que no retificador sincrono.

A logica de controle assegura que os sinais de comando dos intervalos de sampling e
holding ocorram durante o intervalo de aquisigdo AT, . Os pardmetros principais do sample-

and-hold-amplifier, a serem considerados no projeto, sio:

¢ ndo linearidade: < 0,002% do valor da tensdo de fundo de escala, tipicamente de
10V,
e precisio do ganho: +0,01%,

s coeficiente de temperatura do ganho: # 10 ppm / °C,

e very low voltage droop-rate (hold mode): < 0,001 mV/ms, correspondendo a razdo

de variagdo da tensfo armazenada, e

e hold mode voltage offset drifi: < 10uV/°C.

Portanto, os requisitos impostos aos principais pardmetros na fase de aquisico da
tensio de saida do integrador sdo bem rigidos, exigindo uma atengfo especial ao projeto deste
circuito. A néo observincia destes requisitos implicard numa degradagiio da faixa dindmica,

da precisio e da linearidade das medidas do demodulador com filtro integrador sincrono.
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V.6. Compensacio da variacio dos paridmetros do circuito éptico
do sensor

Nota-se em (V.19) que a tenso de saida do integrador depende do produto 7,J,(p,,)

e, como discutide na se¢do 1V.8, quando do estudo da outra arquitetura de demodulador, é
Necessario cCompensarmos a sua variaco.
Dividindo a tensio de saida da primeira harménica pelo valor de pico da tensfic de

saida do amplificador de transimpedéncia, dado por (IV.52), tem-se:

- (V.20)

H

E ()= 26, (¢mzsen(a¢s){} . rpam} .

Assim, elimina-se a dependéncia da tensfio de saida com a variago de R, e i,

restando contudo a dependéncia com a amplitude ¢, da modulagdo de fase éptica . Ha que

. . . . . T
se notar que a expressdo (V.20) permite uma maior variacio dos pardmetros G e ;:lm para
i

uma mesma precisdo do fator de escala do demodulador.
Vimos em (IV.55) como obter uma tensfio proporcional a —Jo(ql)m)/J ,@,,), que

comparada com o seu valor tedrico, implementavel com uma precisdo de + 10 ppm, permite o
controle da variavel ¢,, por meio de realimentagdo da amplitude do oscilador de excitagfio do

modulador optico.

V.7. Sumario

Discutiu-se uma técnica de demodulacfio coerente do sinal do girémetro a fibra optica,
a qual apresenta vantagens potenciais em precisfo, linearidade e faixa dindmica, aliada a uma
maior simplicidade de implementagfo, se comparada a estudada no capitulo anterior.

Uma arquitetura de circuito de chaveamento sincrono, caracterizada por maior
linearidade, precisdo ¢ faixa dindmica de medida foi apresentada para implementacgo futura.

Uma proposta de filtro integrador, operando em sincronismo com o circuito de
chaveamento, foi sugerida e as suas principais fontes de erro identificadas.

O integrador apresenta do ponto de vista tedrico, respostas linear ¢ hula,

respectivamente as harménicas impares e pares, do sinal de safda do circuito de chaveamento
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sincrono. Dada a integragic ndc-coerente do ruido presente em sua entrada, o integrador se
destaca por uma reducfio significativa do valor rms do ruido em sua saida [2, 4], sem a
necessidade de estagios de filtragens adicionais de grande seletividade.

Esta técnica de demodulagdo fornece um sinal de saida proporcional ao incremento
angular em relacdo ao eixo de medida do girdmetro, ou seja implementa o processamento de

sinal de um integrating-rate-gyro.
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V1. Conclusées

As particularidades dos projetos dos circuitos de detecgio, amplificacio seletiva,
demodulacBo coerente implementados segundo as técnicas de conversfio de freqiiéncias e de
filtragem por integragiio e chaveamento sincronos do sinal, foram o objeto de estudo desta
tese.

Neste capitulo discorremos sucintamente sobre as limitagdes, os resultados obtidos, e
as possibilidades de evolugio de cada um dos projetos dos demoduladores, a0 mesmo tempo

que realizamos um estudo comparativo entre os mesmos.

VI.1. Demodula¢io coerente com conversio de freqii€ncias

Em que pesem os bons resultados obtidos com este demodulador (vide Apéndice A1),
conseqiiéncia da estratégia de sincronismo e da precisfo da filtragem passa-faixa de pré-

demodulagdo utilizadas, esta arquitetura apresenta como limitagdes principais:

» a necessidade de utilizacdo de osciladores de referéncia para o filtro coerente com

precisdo de amplitude melhor ou igual a + 50 ppm, e distorcio de segunda

harménica da ordem de 0,005%,

e a necessidade de multiplicadores com deriva térmica da sua constante de ganho

menor que £ 50 ppm/°C,

» a necessidade de multiplicadores com precisiio da sua defasagem melhor que +
0,3°,

» a necessidade de multiplicadores com deriva térmica da tensdio de offser menor que
+ 50 pV/°C,

e amnecessidade de multiplicadores com linearidade, em relagio ao valor da tensdo de

fundo de escala, melhor ou igual a+ 0,01%, e

e a necessidade de mixers chaveados com linearidade em relacfio ao valor da tensdo

de fundo de escala, melhor ou igual a + 0,01%.
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Estes requisitos sfo dificilmente satisfeitos pelos multiplicadores e osciladores
utilizdveis no filtro coerente, para operacfio em freqiiéncias maiores ou iguais a 100 kHz, se
considerarmos os circuitos integrados disponiveis comercialmente. Portanto, tais limitacdes se
constituem num obice & evolugdo do projeto para operagfio em freqiiéncias maiores que a
atual.

No entanto, apesar destas restri¢des, pudemos implementar o projeto utilizando os
circuitos integrados descritos no Apéndice Al, onde constam os resultados obtidos de
precisfo do fator de escala, faixa dindmica e resolucfo de medidas, e de nio linearidade nio
compensada.

Estes resultados sdo da maior relevincia, em se tratando do projeto de circuitos
analégicos de processamento de sinal operando em malha aberta.

No intuito de eliminar uma parcela consideravel das limitagdes inerentes ao
demodulador estudado no capitulo IV, propusemos uma extensio da técnica de demodulagio
com conversdo de freqiiéncias e chaveamento sincrono do sinal.

Esta proposta fundamenta-se na substituicdo do segundo mixer analdgico e do mixer
chaveado por um circuito de chaveamento sincrono projetado a partir de sample-and-hold
amplifiers.

Ha que se observar que ambas as topologias de circuitos demoduladores prescindem
da utilizacfio de filtros passa-baixas de demodulagio, de ordens elevadas, ou seja com n> 7.

Tal arquitetura de demodulagfo apresenta vantagens significativas de flexibilidade de
implementacfo, de faixa dinfmica, precisio, resolugio e linearidade das medidas.

Portanto, esta arquitetura se constitui numa excelente perspectiva de evolugdo do
projeto de demoduladores utilizando a técnica de conversdo de fregiiéncias e chaveamento

sincrono do sinal modulado, sincronizados a partir da sua segunda harménica.

VI.2. Demodulacio com chaveamento e integracio sincronos

No Apéndice A2 encontram-se os resultados dos ensaios da resposta de um integrador
sincronizado ao sinal de saida do circuito de chaveamento sincrono.

A amplitude do degrau de tensdo de entrada corresponde ao valor dc na saida do

circuito de chaveamento.
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Embora, do ponto de vista guantitativo, os valores de tensdio de saida no final do
intervalo de integra¢fo tenham sido medidos pelo osciloscopio, portanto com uma resolugio
de 3% digitos, tal fate ndo implica que a precisdo obtida no final do intervale de integracéo
esteja aquém da esperada.

Tal afirmagdo se deve ao projeto do circuito integrador ter sido realizado para uma
precisio melhor que % 0,01% no final do intervalo de integragéio, ajustado para uma constante
de tempo do circuito.

Obviamente os resultados ndo se prestam a uma andlise quantitativa rigorosa do filtro
integrador, mas convalidam as hipoteses tedricas realizadas, obtendo-se uma saida tipo rampa
em resposta a um degrau de tensdo na sua entrada. Tais resultados motivam a otimizacgfo do
projeto ¢ a realizagfio de testes mais elaborados visando ao aperfeigoamento desta técnica de
demodulagéo.

Portanto, o0s testes tiveram um cardter mais qualitativo, analisando-se as respostas do
integrador aos sinais retificados da primeira e da segunda harménica do sinal modulado.

Feitas estas observa¢es e considerando os aspectos qualitativos dos resultados
experimentais conclui-se que esta técnica de demodulacfio apresenta vantagens potenciais em

relacfio 4 anterior, pois:

e permite a implementagio do demodulador, no caso os circuitos de chaveamento,

integra¢do e aquisicdo, com uma gama bem maior de amplificadores operacionais

disponiveis comercialmente,

» ¢ de facil implementagfo, exigindo apenas circuitos de ajuste da tensfo de offser na

entrada do integrador e do sample-and-hold,

e o valor da tensfio no capacitor no final do intervalo de integraciio pode ser

armazenado com precisdes melhores que 0,01 %,

» o fator de escala do demodulador pode ser fixado com precisdo da ordem de

0,005%,

e a deriva com a temperatura da tensfio de offser dos circuitos de integragio e

aquisi¢do € da ordem de 10 p V/°C,
¢ a nfo-linearidade residual é menor e mais facil de ser compensada,

e possibilita resolugdes menores que 100V em relagfio a tensdes de fundo de escala

daordemde 10V, e
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» nfo limita a extensfo do projeto para operagio em fregiiéncias mais elevadas.

Integradores de precisio sfo utilizados em conversores de tensfio em freqiiéneia e em
conversores AD, ambos com precisfo e nfo-linearidade maxima melhores respectivamente
que 0,01% e 0,005% em relaciio ao valor do fundo de escala.

Portanto, esta técnica de demodulagdo apresenta possibilidades tedricas de obtengdio de
melhor linearidade, faixa dinfmica, precisdo, e resolugfio de medidas, se comparadas aos

mesmos pardmetros obtidos com a téenica discutida no item anterior.

V1.3. Perspectivas de evolugio do trabalho

Esta tese possibilitou a realizacfo de um processador analégico de sinais, operando em
malha aberta, € com uma precisio da ordem de £ 0,015 % no fator de escala das medidas.
Assim, cumpriu-se uma etapa importante para a realizagio de processadores analogicos de
sinais caracterizados por uma ampla faixa dindmica de medidas, superior a 100 dB, operando
em malha fechada e realizando a compensagio de pardmetros do circuito éptico do sensor.

H4 que se evidenciar que 0s conhecimentos adquiridos nesta tese permitirfo ainda o
desenvolvimento de algoritmos dedicados de processamento digital de sinais, a serem
utilizados em versGes futuras de tratamento do sinal do girdmetro éptico. Nestas arquiteturas
pretende-se realizar, por meio de softwares implementados em processadores digitais de
sinais, a filtragem e a demodulagio coerente do sinal digitalizado da saida do amplificador de
transimpedéancia.

Portanto, os futuros trabalhos estarfio voltados ao desenvolvimento de processadores
analogicos de sinais, operando em malha fechada, e ao de processadores digitais de sinais,
operando em malha aberta, ambos com a capacidade de compensar a variagio de pardmetros

inerentes ao circuito optico do sensor.
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Apeéndice

Resultados experimentais

Sdo apresentados a seguir resultados experimentais relativos ao demodulador sincrono,
implementado por meio de filtfragem coerente e chaveamento sincrono do sinal, e ao
integrador simulando a técnica proposta de demodulagdio por meio de integragfo sincrona do

sinal chaveado.

Al, Demodulacio com conversdo de freqiiéncias

Utilizamos no projeto do filtro coerente os circuitos integrados listados a seguir junto

com Os seus principais pardmetros:

multiplicador MPY634 1. da BURR-BROWN, Co.

¢ nfo-linearidade de fundo de escala da entrada X = + 0,01%,

feedthrough em 100 kHz = 10 mV, pico a pico, para 10 V de pico na outra

entrada,
o coeficiente de temperatura do fator de escala = £ 50 ppm/°C,
o deriva datensio de offset = + 100 pV/°C, e

o densidade espectral de tensfio de ruido = 2 uVrms/VHz.

oscilador ROJ-1K da DAT inc.
e coeficiente de temperatura da tensfio de saida = + 50 ppm/°C,
o coeficiente de temperatura da freqgiiéncia de oscilagio = % 25 ppm/°C, e

e distorcdo de segunda harmdnica: < 0,01%.

amplificador operacional OPA 27 da BURR-BROWN, Co,

s tensfo deoffset = * 25uV/°C, e

e derivada tenséo de offset = £ 5 uV/°C.
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O emprego de tais chips e a utilizac8o de técnicas especificas de montagem permitiram

a implementacfo do filtro coerente com um excelente desempenho. Os principais resultados

obtidos com esta arquitetura de demodulacao sio apresentados:

faixa dindmica de medidas: 92 dB (com reserva da ordem de 06 dB para deriva

ndc compensada do offset e feedtrhough dos multiplicadores e do multiplexer

analogico),

resolugdo da medida = + 250 pVde,

fundo de escala de medida = + 10 Vdc,

fator de escala = 250 uVdc/urad,

valor rms de ruido = 60 uVrms,

seletividade do filtro coerente: O = 50,
seletividade do demodulador coerente: Q= 2000,

faixa de passagem do sinal demodulado = 25 Hz,

nao-linearidade ndo compensada = + 0,05%,

precisdo ou estabilidade do fator de escala: <+ 100 ppm, medida em 8 horas, ¢

com defasagens de 0 ° e + 0,5° entre a portadora do sinal modulado e a do

oscilador de referéncia,

precisdo ou estabilidade do fator de escala: <+ 150 ppm, medida em 24 horas. Tal

pardmetro € uma fun¢fio da variagio da amplitude do oscilador, e da amplitude e

fase dos multiplicadores; ou seja traduz a variagfio de 5 processos aleatdrios nfo-

correlacionados cada qual com uma variaciio maxima (3¢) de aproximadamente 70

ppm, €

faixa de temperatura das medidas; 20 - 25 °C.

Estes pardmetros do projeto do demodulador, com conversio de freqiiéncias e

chaveamento sincrono do sinal, atestam o excelente desempenho obtido com esta técnica de

demodulacdo.

HA que se notar que a faixa dindmica de medidas, a linearidade nfio compensada e a

precisdo do fator de escala podem ser otimizadas respectivamente para cerca de 100 dB,

+ 0,02% e < * 100 ppm, nas mesmas condigdes experimentais, A referida otimizacio ¢
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possivel utilizando-se para tal um circuito de chaveamento sincrono projetado com infegrate-
sample-hold, como discutido na se¢fio 1V.7.

Apresentamos os resultados experimentais obtidos com voltimetros de 6'% digitos de
resolucdo e analisadores de espectro de alta precisdo e sensibilidade (- 130 dBm), com os

parametros de maior relevancia para a medida indicados no plotter de cada aquisigio:

e andlises espectrais relativas as saidas de um amplificador seletivo com 0 = 10 e do
filtro coerente simulando um Q = 1000, ligados em série a saida de um amplificador
de transimpedéncia HAD 1100A, com R,=100kQ e C;= 1,5 pF , operando no
modo fotovoltaico e sem incidéncia de luz no fotodiodo. Nota-se que o valor rms da
tensdo de ruido na saida do filtro coerente ¢ proporcional 4 k¥2, onde k ¢é a relacfio
das faixas de passagens de ruido do filtro coerente ¢ do amplificador seletivo,

implicando num fator de reducdo da ordem de 14 (Figuras Al-1 e Al-2),

o analises espectrais relativas a entrada ¢ saida do filtro coerente, simulando um Q =
1000, para niveis de saida de -40 dBm, -20 dBm e 0dBm. Cada uma das curvas
apresentadas representa a média de 64 aquisi¢Ges e observa-se uma boa linearidade

do filtro coerente (Figuras A1-3, Al-4, A1-6, A1-7, A1-9 e A1-10),

» formas de onda no dominio do tempo relativas 4 saida do filtro coerente para niveis

de saida de -40 dBm, -20 dBm, ¢ 0 dBm (Figuras A1-5, A1-8 ¢ Al-11),

e analises espectrais ilustrando a seletividade do filtro coerente, simulando um Q =
100, para diferencas de freqiiéncias na entrada de 50 Hz, 500 Hz e 5 kiz
(Figuras Al-12, A1-13, Al1-14, A1-15, Al1-16, Al-17 e A1-18),

e graficos indicativos da linearidade nfio compensada do filtro coerente, simulando
um @ = 1000, para sinais de entrada em condi¢Bes de sincronismo de fase (0°) e
oposi¢do de fase (180°), representando cada ponto a média de 128 aquisi¢gdes nas

condig¢des de sincronismo e de oposigiio de fase (Figuras A1-19e Al-20), e

e grafico indicativo da linearidade nfo compensada do circuito demodulador.
utilizando um multiplexador analégico para o chaveamento sincrono do sinal de
saida do filtro coerente. Cada ponto representa a média de 128 aquisicdes, obtidas
nas condi¢bes de fase 0° ¢ 180°, onde observa-se uma degradagfo da linearidade

para valores de entrada inferiores a 500 uVrms (Figura A-21).
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Linearidade do Filtro Coerente { graficos 01,02 )

Vs(dBr)
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Ve(dBm)
* Sincronismo com fase =0 e 180 graus

Fit Results

Fit 1: Linear, Y=B*X+A

Equation:

Y =1.00034 * X +-6.70893

Number of data points used = 10

Average X =-15,005

Average Y =-21.719

Regression sum of squares = 8258.68

Residual sum of squares = 1.6991

Coef of determination, R-squared = 0.999794
Residual mean square, sigma-hat-sq'd = 0.212387

Figura A1-19

98



Linearidade do Filtro Coerente ( graficos 03,04 )

Vs(dBm)
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Ve{dBm)
* Sincronismo com Fase =0 e 180 graus
Fit Results

Fit 1: Linear, Y=B*X+A

Equation:

Y=0994622 * X +-632318

Number of data points used = 10

Average X = -15,001

Average Y =-21.2435

Regression sum of squares = 8161.79

Residual sum of squares = 0.851364

Coef of determination, R-squared = (999896
Residual mean square, sigma-hat-sq'd = 0.106421

Figura A1-20
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Linearidade do Demodulador com Conversdo de Frequéncia

¢ Chaveamento Sincrono
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Fit Results

Fit 1. Linear, Y=B*X+A

Equation:

Y = 1.00034 * X + -8.70893

Number of data points used = 40

Average X = -15.005

Average Y =.21.719

Regression sum of squares = 825868

Residual sum of squares = 1.6991

Coef of determination, R-squared = 0.995784
Residual mean square, sigma-hat-sqd = 0.212387

Figura A1-21
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AZ2. Simulacio do integrador sincrono

Na simulacdo do filtro integrador sincrono utilizamos o amplificador operacional
AD-515 da BURR-BROWN, cujas caracteristicas principais sdo listadas a seguir, utilizando

para tal a terminologia do capitulo V:
e corrente de offset = £ 150 fA,
» tensdo de offser = £ 300 uVdc,
 deriva da tenso de gffser apos compensagio = + 10 uV/°C,
s freqliéneia de corte do ganho de malha aberta = 5 Hz,
e ganho de malha aberta 4,,, na freqliéneia de corte = 97 dB, e

» freqgiiéncia de ganho unitario = 350 kHz,

Utilizando a configuragéo proposta no circuito da Figura V-7, diminuimos o ganho de
malha aberta A,, para aumentar a freqiiéncia do polo do amplificador operacional, visando a
diminuir o atraso T ,, da resposta do amplificador, implicando numa melhor linearidade da
resposta do integrador & um degrau de tensdo na sua entrada.

Impondo um ganho de malha fechada 4,¢ =10, a freqiiéncia do polo do amplificador

¢ modificada para aproximadamente 35 kHz, o que implica em t s = 45 us.

Escolhendo R =100 kO, C = 33 kpF, R, =1 M£Q, obtém-se o, = %%C =303 rad/s,
ou seja a freqli®ncia de ganho unitério do integrador ideal é da ordem de 50 Hz.

Portanto, obtém-se uma constante de tempo de II=RC =33 ms e uma relacio
entret ,, ¢ oinstante final da integrac@o 7' expressa pora =~ 0,001.

A freqii€ncia do polo do integrador real ¢ deslocada de aproximadamente 0,0007 Hz
para cerca de 5 Hz.

Esta condigbes asseguram uma integragio precisa, ou seja numa rampa de tensfo na
saida do integrador em resposta a um degrau de tensio na sua entrada.

Os resultados experimentais, apresentados no final desta seciio, indicam que:

= a resposta do integrador a um degrau de tensfio estd de acordo com as previsdes
tedricas, pois para um intervalo de integracfio fixado em uma constante de tempo,

ouseja 7; = RC, obtém-se uma variagio de tensio na safda igual a do degrau na
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entrada. Verificada com degraus de tensio de aproximadamente 100 mV, 1V e

10V,

a resposta do integrador a N = 330 ciclos do sinal sencidal de 100 kHz,
sincronamente chaveado, esti de acordo com o previsto, peois no intervalo de
integracio definido obtém-se uma variacio de tensdo na saida igual ao valor médio
do sinal na entrada. Verificada com valores de aproximadamente 157 mV e 1,57V

da tensdo de pico do sinal senoidal chaveado na entrada do integrador,

a resposta do integrador a N = 660 ciclos do sinal senoidal de 200 kHz,
sincronamente chaveado, estd de acordo com o previsdo tedrica, pois no intervalo
de integracéo definido nfo € registrada variacio da tensfio na saida do integrador.
Verificada com valores de aproximadamente 157 mV e 1,57 V da tensdo de pico do

sinal senoidal chaveado na entrada do integrador, ¢

ha uma redugio significativa no valor rms do ruido na entrada do amplificador,
verificada para um ruido de densidade espectral, praticamente plana, numa faixa de

passagem da ordem de SkHz.

Portanto, face aos resultados experimentais conclui-se que esta técnica de

demodulagfio apresenta vantagens potenciais em relagfio a anterior, pois:

permite a implementagdo do demodulador por uma gama bem maior de

amplificadores operacionais disponiveis comercialmente,

¢ de facil implementacgfio, exigindo apenas um circuito de compensagdo da tensio

de offset na entrada do integrador,

o valor da tensfio no capacitor no final do intervalo de integracdio pode ser

armazenado com precisdes melhores que * 0,005 %,

o fator de escala do demodulador pode ser fixado com precisdio da ordem de
+0,003% utilizando resistores de filme metélico e capacitores de poliestireno ou

mica prata com derivas da ordem + 20 ppm/ °C,
as derivas de offser obtidas sdo da ordem de 20 uv/eC,
a ndo-linearidade residual é mais ficil de ser compensada,

possibilita uma resolugdo melhor que 100 uVdc e tensdes de fundo de escala de

+ 10V, para tensfes de alimentacdo de + 15 Vdc, e
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s n&o limita a extensdo do projeto para operagio em fregiiéncias mais elevadas.

Integradores de precisdio sdo utilizados recentemente em conversores de tensdo em
freqiéncia € em conversores AD, com precisdo ¢ nfo-linearidade maxima melhores que
+0,005% em relaglio ao valor do fundo de escala. Portanto, podemos inferir que esta técnica
de demodulacdo € potencialmente mais precisa e linear, ¢ de implementagio bem menos
complexa, se comparada a anterior.

As formas de onda apresentadas sfo representativas de um integrador nfio chaveado,
projetado para uma resposta a um degrau de tensfio na sua entrada, com erro da ordem de +
0,01% em relagio a resposta de um integrador ideal.

Tendo em vista que o objetivo era o de comprovagio da teoria apresentada no
capitulo 5, e dada a exiguidade do tempo, ndo implementamos as chaves S1 e S2, o que
dificultou a aquisicdio das formas de onda no osciloscépio.

Isto posto, indicamos os resultados experimentais na ordem da sua apresentago:

» resposta do integrador a degraus de tensfio de entrada, com amplitudes de
100 mVde, 1Vdc e 10 Vdc. Fixando os cursores para medirem, a partir do instante
inicial, um intervalo da ordem de uma constante de tempo de integragdo, observa-se
que as variacdes da tensfio na saida no mesmo periodo sio respectivamente da

ordem de 100mVdc, 1Vde e 10Vdc (Figuras A2-1, A2-2 e A2-3),

o resposta do integrador a um sinal senocidal de freqiéncia de 100 kHz,
sincronamente chaveado, em sua entrada e com valores de tensic de pico
correspondendo a valores médios de aproximadamente 100 mVdc e a 1,00 Vde.
Usando o mesmo procedimento anterior, observa-se variagdes da rampa de tenso
de saida, respectivamente de 100 mVdc e de 1Vde, no final do mesmo intervalo de

mtegraclo (Figuras A2-4, A2-5, A2-6 e A2-7),

# resposta do integrador a um  sinal senoidal de freqiiéncia de 200 kHz
sincronamente chaveado, em sua entrada e com os mesmos valores de tensdo de
pico. Usande o mesmo procedimento, ndo observa-se nenhuma variacfio de tensdo

na saida do integrador (Figuras A2-8, A2-9, A2-10 e A2-11),

° resposta do integrador a um sinal senoidal 1 V de valor de pico e frequéncia de 100

kHz, (Figura A2-12), e
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s resposta do integrador a um ruido de entrada, com densidade espectral praticamente
plana na faixa de frequé