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SUMARIO

Este trabalho estuda a operacao de um circuito, em
pregando PLL (Phase-Locked Loop), para extracao de onda de re
16gio de sinais PAM (Pulse Amplitude Modulation) em banda ba
se. Este circuito utiliza a-informacdao dos instantes de cru
zamento de um certo limiar, pelo sinal, para ajustar a fase
de um oscilador que determina os instantes de amostragem.

O Capitulo 1 € uma breve introducao ao problema de

extracao de reldgio na regeneracao de sinais PAM.

No Capitulo 2. apés uma descricdo do funcionamento,
_em regimé, do circuito proposto, deriva-se um modelo para des
crever a fase do sinal de relogio (jitter) em termos espec’
trais. E apresentada, ainda, uma analise simplificada da acu
mulacao do jitter ao longo de uma cadeia que emprega PLL de
segunda ordem.

O Capitulo 3 aborda alguns /aspectos relacionados
ao comportamento transitdrio (Aquisicao) do PLL e apresenta
um tipo de discriminador de frequencias que pode ser incorpo
rado ao circuito como meio de acelerar a aquisigao.

' Finalmente, no Capitulo 4, procura-se, utilizando
resultados dos Capitulos 2 e 3, estabelecer um procedimento
simples que leve a um projeto satisfatorio de PLL de segunda
ordem em extracao de relogio. Dois exemplos de implementacao,
num caso pratico, sdo incluidos.
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CAPITULO 1

\

INTRODUCAO



Neste primeiro capitulo expomos brevemente os problemas
relacionados com a regeneracao de um sinal digital, na forma como
ele frequentemente aparece em fepetidores regenerativos ou no cir
cuito de regeneracib no receptor, dando enfase aos problemas rela
cionados a necessidade de se dispor de uma onda que controle preci
samente os instantes de amostragem - onda de reldgio. Em seguida ,
€ feita uma descrigcdo sumdria dos circuitos utilizados para se ob
ter a onda de reldgio do proprio sinal a ser regenerado.Algumas di
ferencas entre circuitos de extracao de reldgio utilizando circui
tos ressonantes e "Phase-Locked Loops" também sao apresentadas.

1.1 - REGENERACAO DE SINAIS PAM

A Fig. 1.1 mostra esquematicamente uma das formas mais
simples de transmissao diigital. O transmissor aplica 3 entrada do
éanal, ﬁue estamos supondé possa ser representado por- um sistema
linear com funcdo de transferéncia C(jw), um sinal* |

Si(t) a hT(t-nT) (1.1

T
n o

Cada coeficiente a, representando o simbolo transmiti
"~ do, podé tomar um entre L valores. O_nﬁmero L € geralmente pequeno -
e um valor bastante utilizado € L=2 (transmissao digital binaria).

A funcao hT(t) representa a forma do pulso transmitido e
tem transformada de Fourier dada por HT(jw).

Na passagem pelo canal o sinal sofre atenuacdo,distorcio
linear e € contaminado pelo ruido. X entrada do receptor, o sinal
‘€ representado por '

a, ho(t-nT) + ﬁ(t) ' (1.2)

n

onde ho(t) representa a antitransformada de Fourier de HT(ﬁQ)C(jw).

* Neste trabalho os limites das somatorias sio considerados como
+ . . - : .
sendo -, a menos de indicacdo explicita.



Apds a passagem pelo filtro de'recepgéo HR(jw), o sinal
pode ser escrito como

Sg(t) + hE(t) - Iay x(tnD) + ng(t) (1.3)

onde x(t) € a antitransformada de Fourier de X(j@):fﬁ(jw)CQnﬂHRﬁuﬂ
e nE(t) representa a resposta do filtro de recepgdo ao ruido n(t).

A saida do filtro de recepcdo & amostrada nos instantes
t0+nT e a partir do valor da amostra o circuito de decisdo deve in
ferir sobre o simbolo a, transmitido. Devido a presenca do ruido
erros podem ser cometidos na decisao e o simbolo bn resulta.

’

n(t)

——| Hyljw) ol jw) He(jw) s DECISAO }——Lomm

Y

Fig. 1.1

Esse esquema de transmissao d1g1ta1 é conhec1docomotnnw
missdd em banda base (assume-se aqui que o canal pode transmitir
numa faixa proxima da frequéncia zero) através de modulacio da
amplitude de pulsos ("Pulse Amplitude Modulation" - PAM). Ou seja,
a transmissdo € feita utilizando uma Gnica forma de onda, h (t), e
a informacdo € associada 3 amplitude discreta que cada pulso pode
tomar. Sinais-da forma SE(t) sdo conhecidos como sinais PAM.

Na grande maioria dos  casos, H (jd) e Hp(ju) sao projeta
dos de tal forma que o pulso x(t) assoc1ado a fungao de transferen
cia total x(Jw), satlsfaga

. : XO n=0 ) .
x(t0+nT) = - . . ; (1 ‘4)



e X(jw) = 0 para |w| > 7(1+a)/T 3 0 s a st (1.5)

A eq.(1.5) estabelece que X(jw) deve ter faixa 1limitada
a (14a)/2T Hz. A fréquéncia fS/Z = 1/2T € conhecida como frequén
cia de Nyquist e o parametro o € conhecido como fator de excessode
faixa. Pode-se demonstrar que existe uma infinidade de funcoes de
transferéncia que satisfazem (1.4) e (1.5) (com excessio do caso
a=0, que especifica uma unica funcdo). Elas constituem uma subclas
se das funcoes de faixa limitdda que satisfazem o critério de Ny
quist (para maiores detalhes, veja, por exemplo, [16]).

Uma consequéncia da limitacdo de faixa em X(jw) €& que
x(t) ndo € confinado a um intervalo de tempo finito, apresentando
caudas que se estendem de -» a +». Os pulsos x(t) que satisfazem
f1.4) e (1.5) tem o aspecto geral mostrado na Fig. 1.2,

1

ﬁx(f)

3T
v ‘ —( - '0)

Fig. 1.2

Como os pulsos x(t) tém duragio;ilimitada, o sinal

Sg(t) = E a; x(t-kT) ‘ (1.6)
é, em geral, uma funcio de todos os simbolos que compdoem a sequén
cia {aK}. No entanto, para os instantes t0+nT,

Splto*n™) = @y xo v B oay x[tor(-OT] = ap xp (4



como consequéncia da eq.(1.4). _ .

A eq.(1.7) mostra que, na auséncia de ruido, o enésimo
simbolo pode ser determinado por simples amostragemno instante to
nT, do sinal a saida do filtro receptor.

A forma dé X(jw) € escolhida dentre todas as que satisfa
zem (1.4) e (1.5), tendo em vista: simplicidade de implementacao ;
imunidade ao ruido; tolerancia a imprecisdes no instante de amostra
gem; etc. Devido a dificuldades em caracterizar perfeitamente o ca
nal e as imperfeicdes na implementacao dos filtros, a forma preten
dida de X(jw) nunca € exatamente conseguida e algﬁma interferéncia
entre pulsos residual €& inevitavel, mesmo nos instantes otimos de
amostragem. - '

Muita informacao sobre o desempenho de um sistema de trans
missao PAM € fornecida pelo chamado diagrama de olho. Idealmente ,
este diagrama seria consegu1do calculando S (t) no intervalo ty -
T/2 a ty+ T/2 para cada uma das possiveis sequenc1as {a } e sabre
pondo as funcbes resultantes num mesmo grafico. Quando Jasuadlspoe
de um prototipo, este diagrama & facilmente obtido, submetendo a
entrada a uma sequéencia pesudo-aleatoria e observando a saida num
osciloscopio, cuja base de tempo € gatilhada a intervalos regula
res, mﬁltiblos de T segundos. A Fig. 1.3 apresenta, de maneira mui
~to simplificada, os principais aspectos de um diagrama.-de olho pa

ra o caso binario: L = 2; a, = .

Fig, 1.3
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As partes sombreadas do grafico delimitam os intervalos
em que a amplitude de SE(t) pode se encontrar em cada instante .
Se, por exemplo, a0=1 o diagrama indica que SE(t) se encontra sem
pre acima do limiar (neste exemplo, fixado em 0 Volts), no interva
lo |t- tol < €y- Se o ,sinal for amostrado dentro desse intervalo,uma
decisao correta a respeito do simbolo a, transmitido pode ser fei
ta, na auséncia de ruido, simplesmente tomando a diferenca entre o
valor da amostra e o.valor de limiar e estabelecendo que a,=1 se a
diferenca for positiva e a0=-1 em caso contrario. Erros na decisio
poderao ocorrer se o sinal for amostrado no intervalo €y < lt-tO[ <
T/2, mesmo na ausenc1a de ruido. Uma medida da imunidade do siste
ma ao ruido € representada pela margem minima contra ruido M(e) .Es
sa margem se deteriora, mais ou menos rapidamente, dependendo da
forma do pulso, x(t), efetivamente obtida, quando o instante de
amostragem t,=tp+e Se afasta do instante Gtimo ty- Este fato impoe
que, a fim de minimizar aitaxa de erros na decisdo, a amostragem
deve ocorrer em instantes o mais proximo possivel .dos instantes é
timos (ou quase otimos) t0+nT onde a abertura do olho € maxima - .
Esta exigéncia € tao mais severa quanto menor for o fator de exces

so de faixa o (eq.(1.5)) e maior for o.nimero de niveis L.

.Do que foi dito acima, fica clara a necessidade de se
ter no receptor um sinal perlodlco (ou quase periodico),com perio
‘do igual ao intervalo entre pulsos, T segundos, a partir do qual
os 1nstantes de amostragem possam ser obtidos. Vamos nos referir
a esse sinal como onda de reloglo. Os 1nstantes de amostragem po
dem, por exemplo, coincidir com os instantes em que a onda de re
16gio cruza um certo limiar. Nesse caso, uma primeira ex1genc1a
€ que esses cruzamentos ocorram sempre muito proximos dos instan

. tes t,+nT. Podemos representar os 1nstantes de amostragenlpor tan=
t0+nT+s - Os desvios € podem ser escritos como € + (r-: -€), onde € (me
dia estatistica de ¢) representa um desvio quase estatlco ~que €
influenciado por deficiéncias no circuito de aJuste de fase da on
da de relogio, variacdes de temperatura, tensdes de alimentacao ,
etc. Alem da exigéncia de se manter © pequeno em relacao a T, em
quaisquer condigGes sob as quais o circuito & especificado para
operar, 1mpoe -se também que a variancia de (e —c) esteja abaixo de-
certo 11m1te, 0 qual depende de varios parametros do sistema.

As flutuacoes que afetam os ;nstantes de amostragem, re



presentadas por €, Ou outra medlda adequada, sao conhecidos na 1i
teratura sob o nome de "jitter" (entre nds, tem sido empregada tam
bém a palavra "tremor'"). '

\‘

1.2 - CIRCUITOS DE EXTRACAO DE RELOGIO

A forma mais largamente empregada para obter a onda de
relogio € utilizar um circuito que deriva essa onda do proprio si
nal SE(t)+nE(t), presente na saida do filtro de recepcao (que apa
‘'rece no Capitulo 2 sob o nome de amplificador/equalizador). Basi
camente, os circuitos de extracao de reldgio operam da seguinte
maneira:

a) o sinal SE(t)+n (t), ou um sinal derivado do mesmo
através da passagem por um filtro linear,é submetido a um circui
‘to nido linear cuja.saida contera, entdo, uma componente espectral
discreta na frequéncia de pulsos, f ~_1/T. A nao linearidade € uma
caracteristica essencial no caso mais comum, ém que a condicao (1.
-5) & valida, uma vez que esta condicao implica na impossibilidadé
da existéncia de uma componente espectral discreta no sinal Sg(t)

(1.

] b) a saida do circuito ndo linear & aplicada aum filtro
de faixa estreita centrada em (ou muito proximo de) fg- 0 filtro
atenua fortemente as componentes espectrais contlnuas, também pre
sentes 3 saida do circuito ndo linear devido ao carater aleatorio
da sequéncia {a } e ao ruido. As componentes préximas a f, passam
pelo filtro e modulam a senoide resultante em amp11tude e fase ,
provocando o aparec1mento de jitter.

c) 'a saida do filtro de faixa estreita é submetida a um
circuito que detecta os cruzamentos do sinal pelo nivel zero e ge
ra um relogio que comanda a amostragem do sinal SE(t)+nE(t) (Even
tualmente, um circuito adicional que provoque um atraso fixo, a
fim de ajustar a média dos instantes de amostragem precisa ser in
" cluido).

"0 circuito mais simples e que tem sido bastante utiliza
do, emprega como filtro passa-faixa um circuito tanque RLC. Outra



forma bastante empregada de realizar o circuito de extracao de re
l6gio, e que sera objeto deste trabalho, & substituir o filtro pas

sa-faixa por um Phase-Locked Loop (que tem sido as vezes traduzi
do por malha de fase amarrada). Nesse caso, a saida do circuito
nao linear € usada para controlar a fase de um oscilador controla
do a tensao - OCT. Em ambos os casos, a onda de relogio aparecera
contaminada por jitter decorrente de imperfeicdes no circuitoe do’
carater aleat6rio do sinal do qual a onda de reldgio & derivada.

Em transmissdo de sinais modulados por cédige de pulsos
- MCP -, € frequentemente empregado um grande nimero de repetido
res regenerativos 1egularmente dispostos entre o transmissor e o
receptor, de tal forma que o sistema pode ser visto como uma ca
deia de subsistemas,da forma mostrada na Fig. 1.1, dispostos em
cascata. Nesse caso, constata-se que o jitter gerado em cada repe
tidor 'se propaga através dos repetidores seguintes, de forma que
a variancia do jitter resultante no receptor cresce com o tamanho
da cadeia: '
\ Do ponto de vistd da taxa de erros de decisdao ao 1longo
- da cadeia, a‘acumulacdo de jitter ndo & grave, uma vez que as flu
tuacoes na fase do relogio de um repetidor tendem a ser acompanha
das pelo reldogio do repetidor seguinte, de modo a manter o erro
de alinhamento, em cada repetidor (medido, por exemplo, pela dife
renca entre a fase do reldogio do repetidor considerado e a do re

petidor precedente), limitado. .

A acumulacao do jitter absoluto podé, no entanto,se tor
nar problematica nas interfaces com outros sistemas, as quais po
dem ter especificacGes restritivas quanto a aceitacio de jitter.

Outro problema que pode aparecer € o efeito dojitterho
sinal analogico, resultante da demodulacio MCP. O espacamento nao
uniforme das amostras regeneradas causa uma degradacdao cuja maior
ou menor gravidade depende muito da natureza do sinal analégicé
transmitido [1]. '

Nos capitulos seguintes analisaremos em detalhe a opera
cdo de um circuito de extracio de'fe16gio empregando PLL, tentan
do estabelecer uma relacdo entre algumas caracteristicas do jitter
com os parametros do circuito e com a forma do sinal do qual o re
16gio € derivado.



_ De maneira, geral, vamos considerar o problema de extra
cao de reldogio de um sinal que possa ser escrito na forma da eq.
(1.3), que pode ocorrer a entrada do regenerador mesmo no caso de
sistemas que, para melhor ajustar o sinal transmitido as caracte
risticas do canal, envolvam outras operacoes de modulagdo nido con
sideradas no caso simples da Fig. 1.1.

Frequentemente, restringiremos nossa atencdo ao caso bi
nario. Consideramos, no entanto, que, com alguns cuidados,boa par
te da analise desenvolvida podera ser Gtil quando se considerar o
caso de transmissao em multi-niveis.

Embora nao consideremos neste trabalho os circuitos de
extracao de reldgio envolvendo circuito tanque (tratados nas refe
réncias [1]- [6]1), convem aqui apontar algumas dlferengas entre es
se tipo de circuito e o czircuito com PLL.

Como apontado por Roza [8], talvez a principal vantagem
no uso do PLL aparéce quando se considera a assintonia. Idealmen
te, o circuito tanque deveria ter sua frequéncia de ressonancia
coincidente com a frequéncia de.:transmissio. No entanto, uma cer
ta assintonia & inevitavel e-pode ser caracterizada pelo fator de
assintonia §, definido por |

5§ = (fvo s) | (1.8)

onde: fo S frequenc1a de ressonancia do circuito tanque e f = 1/T.
A eq.(1.8) também define o valor de assintonia de um PLL se fofbr
interpretado como a frequéncia qu1escente do OCT (tratado no Cap.
2). A assintonia provoca o aparecimento de uma componente do erro
estatico de fase dada, no caso de circuito tanque, aproximadamen
te por

$TANQUE = 2Q8 ‘ | | | (1.9)
onde Q representa o fator de qualidade do circuito RLC. A fase r')
pode ser encarada como a diferenca entre a fase média do sinal de
' saida do tanque (que pode ser escrita na forma A(t)cosh)t+¢(tﬂ)

na presenga de assintonia, e a fase média quando a assintonia e
igual a zero. Este erro de fase provoca erros no instante de amos



tragem, dados por” (¢/2m)T. No caso do PLL, o erro estatico & dado,
" como veremos, por

_wsé

$PLL - (1.10)
KV \

onde KV € um parametro do PLL conhecido como constante de veloci .
dade. A grande diferenca nos dois casos & que, como veremos, para
PLL de segunda ordem, a constante KV pode, em principio, ser fei
ta arbitrariamente grande sem afetar os parametros que:influenciam
o que € conhecido como fator de qualidade equivalente, Q, do PLL
[8]. O fator Q, em ambos os casos, desempenha um papel extremamen
te importante uma vez que, de maneira geral, a variancia do jit
ter € inversamente proporcional ao fator Q.(A assintonia € uma das
causas de jitter e, no caso de circuitos tanque, a variancia des
sa componente resulta ser diretamente proporcional a Q.)

A eq.(1.9) mostra que no caso do circuito tanque, o va
lor de Q, que.seria desejévei fazer o maior possivel, quando se
.ignora a assintonia, € limitado pela estabilidade da frequénciade
- ressonancia do  circuito. Ou seja, fixado o maximo valor iesperado
para a assintonia, o Q do circuito nao pode exceder certos limi
tes sob pena de, nas condicdes mais desfavoraveis, resultar um ‘er
To estatico de fase inaceitavel. Note que esse erro € dificil de
compensar através de um circuito de ajuste, ji que ele ndo & uma
constante, mas sim uma funcao de fatores como, temperatura, umida
de, etc. Isto faz com aque, normalmente, haja um valor de Q que sa
tisfaca o melhor compromisso entre a assintonia e as outras fon
tes de jitter. No PLL de segunda ordem, como veremos, tal compro
misso nao existe, € o valor de Q pode ser aumentado, o que melho
ra o desempenho do circuito, sem causar dano ao erro estatico de
fase.

Uma segunda vantagem do PLL € que o mesmo nio apresenta
o fendmeno de conversdo de amplitude para fase, que € uma das cau
sas importantes de acumulacdo de jitter numa cadeia de repetido
res [3]-[6], quando se utiliza um circuito tanque na extragao de
reldgio. Isto se 'deve ao fato de que, a saida do circuito resso
nante, o sinal apresenta modulacdo em amplitude. Os instantes de
amostragem sao fornecidos pelos cruzamentos do sinal comum limiar
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~que se tenta ajustar no nivel zero. Um pequeno desvio desse limiar
faz com que a modulacido em amplitude provoqﬁe flutuacoes no ins
tante de amostragem. O PLL & isento desse tipo de perturbacdo,uma
vez que a amplitudé do sinal de saida &€ constante.

Os circuitos ressonantes RLC tém a seu favor a grande
simplicidade, a alta confiabilidade e o baixo consumo. Além disso,
circuitos RLC com fatores de Qualidade em torno de 100, oferecem
um desempenho satisfatorio em grande parte das aplicagbes. Os pro
blemas relacionados com a assintonia em circuitos ressonantes po
dem ser resolvidos utilizando filtros com alta estabilidade, tais
como filtros a cristal ou cavidades ressonantes, solucoes essas
que também tém sido utilizadas.



- 12 -

CAPITULO 2

g

ANALISE DOS CIRCUITOS DE FASE AMARRADA (PLL)
PARA EXTRACAO DE ONDA DE RELGGIO



Sao aqui apresentados os principios de funcionamento dos
circuitos de fase amarrada (Phase-Locked Loop) operando na extra
cao da onda de reloglo em repetidores regeneratlvos Uma analise e
feita, visando caracterlzar quantitativamente o jitter que afeta o
sinal de relogio, em termos das caracteristicas do sinal a ser re
generado e dos parametros do circuito.

2.1 - DESCRICAO DE UM CIRCUITO

A Fig. 2.1 apresenta o diagrama de blocos de um repeti
dor regenerativo genérico.

" AMPLIFICADOR T $elt)englr)

P —— REGENERADOR f—tw——
S(+)+n(?)| EQUALIZADOR

CIRCUITO R(t)

»— DE exrnecao
DE RELOGIO -

Fig. 2.1

O bloco indicado como regenerador deve decidir sobre cg'
da simbolo transmitido, amostrando o sinal equalizado SE(t), con .
‘taminado pelo ruido nE(t), a cada intervalo de T seg. (fs=l/T € a
taxa de transmissdo, em pulsos por segundo) .

Para que a decisao seja realizada com a menor probabili
dade de erro possivel, os instantes de amostragem devenlguardal'uma
relacao precisa com o sinal S (t). Estes instantes sio determlng
dos pela onda de relogio R(t) Em geral, como no caso representado
na Fig. 2.1, essa onda € derivada do proprlo sinal equallzado atra
vés do circuito de extracido de relogio.

Umn modelo bastante geral do circuitd'de extracao de reld



gio & mostrado na Fig. 2.2.

Ré CIRCUITO :
o —— PRE-FILTRO NXO ' ‘ R
is:(')"h:(f’ Se(t) LINEAR sr(') FPF R(t)
+ ' - .
ng(t)
Fig. 2.2

O pré-filtro € um circuito linear que tem como funcao mo
dificar a forma dos pulsos que compoem SE(t) a fm de melhorar o
desempénho do circuito de extracao de reloglo. Em muitos casos, o
pré- flltro pode ser dlspensado. ’

-

'Devido a nao- llnearldade ST(t) épresenta uma componente
espectral discreta na frequéncia f [1]. Em geral, tal componente
''ndo esta preséente em Sg(t). ‘ '

O filtro passa-faixa tem faixa estreita centrada em f
Em consequéncia disso, R(t) & um sinal que consiste de uma portado
ra na frequenc1a f com um residuo de modulacdo em amplitude e fa
se. Um limitador 1dea1 pode remover as flutuacoes da amplitude. A
modulacao de fase, entretanto, constituira uma degradacao da onda
~de relogio. Além disso, imperfeigcoes no desempenho do limitador im
plicarao em flutuacdes adicionais na fase dessa onda.

Em muitos circuitos de extracdo de relégio, o FPF consis
te num 51mp1es circuito ressonante RLC [1]-[6].

No circuito que vamos analisar, a funciao do FPF & desem
penhada por um PLL (Phase-Locked Loop). A analise dos circuitos de
extracdo de relogio empregando PLL ja foi feita, entre outros, por
Saltzberg [7], Roza [8] e Duttweiler [9], em cujos trabalhos este

capitulo foi baseado.

A Fig. 2.3 representa o modelo do PLL que vamos utilizar
nesta analise. Um tratamento mais detalhado dos principios basicos
do funcionamento do PLL pode ser encontrado nas refs. [13] e [14].
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FPB oplt) ocT ' RO

Fig. 2.3

A Fig. 2.4 apresenta alguns dos sinais de interesse para
uma situacao idealizada particularmente simples:

<

Sg(t)- = n:im a x(t-nT) “ To(z.1)
X ~ Tt |
» (1 + cos —7r— ) _ [tl sT
x(t) = | ‘ (2.2)
0 [t]=> T

' A +
onde a, pode assumir apenas os valores -1,

Sp(t) SE(t)

0

(] . nE(t)

-0 OCT (Oscilador Controlado a Tensdo) tem as seguintes
caracteristicas:

R(t) = B.sen g,(t) - (2.3)
dog (t) |
—_— wo-+K0 eF(t) : (2.4)

dt
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onde wg € a frequéncia angular quiescente do oscilador (em rad/seg);
-KO € uma constante p051tlva (medida em(rad/s)/Volt) e ek (t) € a tensiao

de controle (em Volts)

Para que R(t) esteja sincronizado com o sinal S (t), co
mo € o caso.no exemplo da Fig. 2.4, devemos ter

deO(t) A
»ff——gz———> = w0+-K0 <eF(t)> = wg (2.5)

onde <Z(t)> representa o valor medlo de Z(t) sobre um intervalo de
'tempo muito longo. Por outro lado

<eF(t)> = F(0) <e(t)> | (2.6)

onde F(s) representa a transformada de Laplace da. resposta ao impul
so, f(t), do FPB (filtro passa-baixas). Suporemos aqui que F(0) 50.

Combinando (2.5) e (2.6), temés'que

| o -
ce(t)> = 520 . , A (2.7)

Na Fig. 2 4 esta representado o caso ideal em que <e(t)=
‘0 Observe que os pulsos que compdem e(t), tém, todos eles, area
1gua1 a zero. Na pratica, esta situacio sempre pode ser aproximada

fazendo F(0) suficientemente grande. ..

Para que, além disso, R(t) esteja i?ento de modulacao
de fase, ou seja, a frequéncia angular instantanea, de,(t)/dt, se
ja constante, devemos ter, de (2.4) e (2.5) que

ep(t) = <ep(t)> . (2.8)
Isto implica em
F(jw) = 0 para |u| > we > 0 (2.9)

.uma vez que o espectro de e(t), em geral, se estende por todas as
frequéncias.

Embora a condicao (2.9) nunca seja satisfeita nos casos
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praticos F(juw) e Ko sao tais que vale (ver eq.(2.4)):

wgt + cte (2.10)

n

t

8y (1) = wgt + K, .{ ep(a) da
para todo t. . :

Suponhamos entao, que F(0) & suficientemente grande e que
vale a aproximacao (2.10). Nesse caso, a Fig. 2.4 representa bem os
sinais presentes no PLL. Um ttecho do sinal RQ(t), juntamente com
os sinais ST(t) e e(t), € mostrado em maiores detalhes na Fig.2.5a.

3

D L [T .
.
—— v wm e | - - d - -

o ave w—
-
L 2l nndracis ke e T S YRS, PE——

L X T

-
>

-
Y
>

te ""n -, _'
Fig. 2.5a | Fig. 2.5b

Cada vez que (vejaAeq.(2.1)) tivermos
a, a,,1 = -1 . o (2.11)

0 sinal SE(t) cruza o nivel zero (veja Fig. 2.4) entre os instan
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tes nT e (n+1)T, e em consequéncia, ocorrera um pulso em S (t) cen
trado no instante t, como indicado na Fig. 2.5a e 2.5b. No instan
te t,, ocorre a borda de descida do sinal RQ(t) (ver Figs. 2.5a e
2.5b).

Suponha que a Fig. 2.5b represente o resultado de algu
ma perturbacao no sistema cuja situacdo de equilibrio & aquela re
presentada na Fig. 2.5a. '

Nota-se, na Fig. 2:5b, que cada pulso tem uma area niti
damente positiva, ao contrario do que ocorre na situacao da Fig.
2.5a, em que a area de cada pulso tem airea aproximadamente zero.

Cada um desses pulsos provoca na saida do FPB um outro
pulso que em virtude da faixa estreita do filtro, tem uma cauda que
se. estende por muitos perlodos de T seg. A medida que o tempo pas
sa, as caudas dos diversos pulsos vdo se sobrepondo, causando um
aumento na tensao eF(t) e portanto (veja eq.(2.4)), a fase do -VCO
comeca a crescer a uma taxa média maior do que wg+ Isto significa
que a fase de R(t) avanca mais depressa que a fase de S (t), ou -se
ja, a defasagem tende a diminuir. Em outras palavras, t na Fig.

1n

2.5b se aproxima de t, . A medida que t1 se aproxima de t., a area
dos pulsos vai d1m1nu1ndo. No entanto, o filtro continua responden
do aos pulsos anteriores e,is vezes,a fase 8o (t) continua crescen

do a uma taxa maior que w mesmo quando t1n=tn’ de tal forma que

s!

t,, Passa a precederAtn, e o filtro comeca a ser atuado em sentido
contrario. Entretanto, se o. amortecimento do sistema for suficien
temente grande, tn—t1n acaba por se estabilizar em torno de zero

sem grandes oscilacoes.

Raciocinio idéntico pode demonstrar que a defasagem ten
de a establllzar se quando a perturbacdo se exerce em sentido con
trarlo.

Suponha agora outro tipo de perturbacao . A frequéncia

quiescente Wy

lor wb. Usando argumentos semelhantes aos usados acima,pode-se mos

comeca a variar lentamente até estabilizar-se no va

trar que o sistema acaba por se acomodar novamente numa situagao
proxima da mostrada na Fig. 2.5a. No caso, a tensio eF(t) se modi
ficara para ep(t) com

<eé(t)>~ = S =

Ky F(O) 'KO F(0) Ky F(O)

' . * i .
wg =W, wg-w, wy-w




wy =g
Xp F(0)

ou <eﬁ(t)> = <eF(t)> + (2.12)

Se K, F(0) for suficientemente grande, <ep(t)> sera mui

to proximo de zero, o mesmo acontecendo com tn"t1n

Concluimos assim que o sistema & capaz de sincronizar
Q(t) com S (t) (e, € claro, sincronizar R(t) com S (t)), pelo me
nos enquanto ele ndo for muito perturbado em seu equ111br10. Em ge
ral, o sistema nao tem qualquer dificuldade em restabelecer o sin
cronismo, qualquer que seja a perturbacdo na fase. Se, por outro
lado, o filtro for levado para um estado. tal que o OCT oscile numa
frequéncia média muito afastada de fs, 0 sistema pode encontrar
grande dificuldade em restabelecer o sincronismo (a aquisigao de
cincronismo pode ser extremamente demorada_ou, em certos casos,nem
ocorrer). .

h

A\l

2.2 - JITTER, RUIDO E INTERFERENCIA ENTRE PULSOS

No exemplo da secao anterior, examinamos uma situacao
ideal em que:

a) Os pulsos do sinal SE(t) ocorrem a intervalos unifor .
memente espacados de T segundos (ver eq.(2.1).

b) 0 ruido np(t) & igual a zero.

'c) Em virtude da‘forma dos pulsos x(t) (ver eq.(2.2) e
Fig.2.4), os.zeros da fungao Sg (t) ocorrem exatamen -

te nos instantes nT+T/2 (se e somente se, anan 1_-1).

Nesta secao abriremos mao dessas tres condicoes e exami
naremos o-efeito da violacao de cada uma delas na determinacao dos
instantes tn referidos na secao anterior. '

O sinal SE(t) sera agora considerado da forma

-
SEgt) = n:iw aﬁ x(t—nT—anT—BT) T nE(t) (2.13)
onde os a, representam os simbolos transmitidos, e novamente

suporemos que cada an“pode assumir os valores 1;
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o € uma variavel aleatdria e. representa as flutuacoes

n P

na fase do relogio do repetidor precedente; em outras
g P P

palavras, representa o "jitter" 1ntrodu21do pelos .repe

tidores precedentes;

B € uma constante arbitraria;

x(t) representa a forma dos pulsos e, em principio & ar
bitraria (no decorrer da exposicio algumas restricoes
podem ser introduzidas).

Novamente,. suporemos que S (t)= S (t) e que S (t) seja
gerado na forma mostrada na Fig. 2.4,

A eq.(2.13) pode ser reescrita na forma

SE(t) = a, x(t-nT-anT-BT) +

+ an+1‘ x(t-nT- T-an+1T-BT) .(. w(t) ! (2.14)

onde ‘ ' ' :
VO = I ay x(t-KT-a T-6T) + ng(t) . (2.15)
k#n,n+1 :

A Fig. 2.6a representa um possivel x(t). A Fig.2.6b re
n+1=1 e Y(t)=0. A Fig. 2.6¢c repre
senta a eq.(2.14) quando a n=1> a,,q==-1 e ¥(t)=0. Além disso , as

presenta a eq.(2.14) quando a =a

figUras supoem a =a Essas flguras sugerem que, a menos que a

n+1°

influéncia de ¥v(t) seja muito severa, ocorre um zero da funcgao S (t)
< < C e

no intervalo th t t2 +T se, € somente se, anan+1 1 (eq.(2. 11)

0 que suporemos sempre valido. -

n

Entao, se a ==a_ .1 teremos um zero de SE(t) no instan
te t, +(T+eT, ou seja, ‘ '

SE(th-fYT-+€nT) = 0 (2.16)
sendo .

ton = nT-ranT-rﬂT . ) (2.17)

AO <y f e < ?; ) _ (2.18)

e Y tal que



Cx(r-to )+ x(1-T-t5,)

O e o o e w——— — —

*24 7T
‘ (b)
: i
x{t=ty, ) =x(t-T-1, ) i
‘ : !
i
|
| b
| <
. ‘ . ' ;
. | .
~ V% N '
: ' ’ 28 L +T
| 3] Len
[}
]
]
]
|
(c)

Fig. 2.5
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(2.19)

A variavel enT é um desvio em relacao ao instante nomi

nal,'t2n+YT, em que SE(t) cruza o nivel zero, como mostrado na Fig.

2.6c, causado por Y(t). Em principio, o fato de o, poder

diferir

de @ 1 também provocaria um desvio adicional. Entretanto, sera su

posto que o varia muito pouco entre pulsos adjacentes,

de forma

. que suporemos %1 =%,,1 S€m que isso cause erro significativo.

A eq.(2.16) pode ser reescrita como
SE(t2n+YT+ EnT) = SE(t2n+YT)
+ Sé(t2n+YT_)€nT+ ces =0
onde SE(')'foi desenvolvida em'série'de Taylor, e

d SE(t),

St(t,_ +YT) = -
E* " 2n dt

Se.en for suficientemente pequeno, po&emps escrever sem
TO
_ . .
SB(t2n+YT) + SE(t2n+YT)€nT =0

Lembrando que ap=-a .4, bPara que valha (2.20),
an+1,‘temos das eqs.(2.14) e (2.17)

Sgltan +¥YT) = ap x(¥I-a, x(YT-T) + ¥(t, +YT)

Usando a eq.(2.19)

SE(t2n-+YT) = w(tzn-ryT)

Diferenciando (2.14) e utilizando (2.17)

Sgltyn +¥T) = a x'(YT) -a_ XI(YT=T) + ' (t, +

Combinando (2.22), (2.24) e (2.25),

(2.20)

(2.21)

grande er

(2.22)

e ue =
que a

(2.23)

(2.24)

YT) (2.25)
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= p(t, +YT)
e T = -
T apIxtOm) - x (YT ] 4 ¥ty + YT) |
Se . [¥r Ceyp + YD) | <<|x (YD) - x' (YT - T) |
teremos que
V(t, + YT) .
€ = -a_ 2n (2.26)
T.[x' (YT) .~ x ' (YT-T)]

Das eqs.(2.15) e (2.17) temos

(-]

k:im ak x[(n-k)T-+(an-ak)T-*YT]
k#n,n+1

W(t2n-+YT)

+ nE(nI-+anT-§BT-ﬁyT) =

©0

mjiw _an-m x[mT‘k(qn-an_m)T~?YT] +

m#£0, -1

+ nB(nT + anT + BT + YT) =

- N .

= I . a, o x[mT+ (an - T+ YTl
m=—N .
m#£0, -1

+ nE(nT+0LnT+ BT + YT) +

- -]
_mjiw anlm x[mT-+(an-an_m)T-+yT] : (2.27)
|m|>N |
Se o termo
"L a_ - x[mTa-(an-_an_m)T‘f,yT.]

n-m
=== X

Im[>N
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tiver uma contribdigio desprezivel em en dado na eq.(2.26), e se N
for suficientemente pequeno para que se tenha sempre O Foa, . Ppa
ra lm|'<N, a eq.(2.27) se simplifica para

N
¢(t2n+-YT) = I CH x(mT + YT) +
m=-N o
m#£0, -1
+ nE(nT + O‘nT + BT + YT) (2.28)

.onde N & determinado pelo. nimero de pulsos interferentes que seja
necessario considerar. '

Definindo,
"N
m:iN an-m X (mT + yT)
I, = -M#0,-1 , ' (2.29)

T (D -x' (YT - )]

hE (nT + OLnT +. BT + YT) o v
N_ = _ (2.30)
TIx'"(YT)-x'"(YT-T)] o .

a eq.(2.26) pode ser reescrita como

€ a N (2.31)

n = "3, - nm

I,

o Se os pulsos que compdem S¢(t) tém iérgura,w e centro em
t, (ver Figs. 2.4 e 2.5 e as eqs.(2.16) e (2.17)), entao

tn = t2n+YTf€nT+W/2 =

= nT#anT+BT+YT+enT+W/2 (2.32)

Fazendo sem perda de generalidade
BT+ YT+W/2 =0 o (2.33)
a eq.(2.32) fica

tn = nT+OtnT+€nT : (2.34)
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Fazendo
Ty = anT-ﬁenT = anT-anInT-anNmT : (2.35)
obtemos - N v
t, =T + 1 ' | (2.36)
Concluimos assim que o sinal ST(t) € da forma:
oo t-nT-1 .
Sp(t) = £ b A ret |— n_) (2.37)
N=~x n W
onde
‘ 1 se a_a 1_-1 .
bn = . : . (2.38)
( 0 se a a, 1# -1
A e W s3ao constantes,
e - 1, € dado pelas eqs.(2.19). (2.29), (2;30) e (2.35).

n

As eqs.(2.35) e (2.36) mostram que, ao ¢ontr5rio do que
ocorre na situacdo ideal da Fig. 2.4, os instantes t .nao mantém
uma diferenca fixa com os instantes nT. As qutuagoes em torno des
ses instantes sao representadas por:

a) anT que representa 0 jitter introduzido pelos repeti
dores precedentes. Em cadeias longas de repetidores ,
as componentes de baixa frequéncia podem atingir gran
des amplitudes, caso em que nao sera valido supor

b) anIn'T que representa o efeito da interferéncia en
tre pulsos. Em geral tem componentes espectrais que se
estendem por toda faixa do sinal SE(t).

c) anNn.T' que'representa o efeito do ruido, e em geral
também apresenta componentes em toda a faixa do sinal.
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Essas flutuacoes nos instantes t introduzem uma ‘' modula
cao de fase (ou jitter) em 60(;). Uma modulacao de fase existe mes
mo no caso simples da Fig. 2.4, devido a nao uniformidade no espa
. camento dos pulsos que compdem e(t), caso a condicio F(0) == ou wg=

wg nao seja satisfeita. Isto sera visto com maiores detalhes mais

adiante. O PLL no entanto atua como um filtro que impede que a mo
dulacdo de fase tenha componentes significativas em altas frequég
cias. A fase eo(t) pode ser escrita como

8y(t) = —%}— t + ¢,(t) | S (2.39)

onde ¢0(t) € um sinal que tem componentes espectrais significati
vas apenas numa faixa de frequéncias muito menor que 1/T

\

2.3 - EQUACAO DO CIRCUITO"

\

Tomando a eq.(2.39) e diferenciando em t, obtemos

d eo(t) d ¢0(t)
— = wg + ' (2.40)
dt dt
~onde : :

’ ' 27 4 '
wg = T = 2nf, (2.41)
Comparando (2.40) com (2.4), obtehos
o ¢ Kp ep(t) = u) + — 200
w + e = @ + - -

0 0 °F [ , dt

‘ou

onde
bug = wy - g (2.43)

A eq.(2.42) represcnta o sistema.da Fig. 2.7a que, como
pode ser verificado facilmente, € equivalente ao sistema mostrado
na Fig. 2.7b, onde '
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KO F(s) '
G(s) = —m—u— ' (2.44)
- s :
Aw,
Ko
e(t) . eg(t) (0 :
- Fls) : A\ - Ko/g f2olt)
" (a)
Aw.
e,(t)=
elt) /k KoF(o) @yl 1)
. ¢ (s)
- ()
Fig. 2.7 .

Devido a caracterlstlca integradora do filtro G(s), o 51
nal e(t) pode ser escrito (ver Figs. 2.4, 2.5 e 2.8):

e(t) = I b K, (typ-t) §(t-t ) (2.45)
n

‘onde b € dado pela eq.(2.38) e onde
K -(tqn-ty)

representa a area do enézimo pulso _de e(t)(em‘Volt-seg), sendo K,
uma constante.

Tendo em vista a eq.(2.3) e a Fig. 2.8, podemos escrever
eo(t ) = 2nn - , (2.46)
Levando (2.46) em (2.39),

27
T

tin * %o (t, ) = 2nm o (2.47)
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ST(H

/\R(t) R(t)

ST(H

Fig. 2.8
ou | ."t:_ = nT - oo (t j' T
. In. ~ 0*"1tn” °

27
Utiliiando a eq.(2.36), a diferenca (t1n-tn) pode entao
ser escrita como

T

t.ln-tn = nT - ¢0(t1n) - . = nT - Tn
m
Lt .
ou tnth = 2 $o(tin) = 1, - (2.48)
m " :
Levando (2.48) em (2.45)
N ' T !
e(t) E =- rzl bn K][ 2“ ¢0(t1n) + Tn] G(t-tn) (2-49)

Das propriedades de G(s) decorre que ¢0(t) varia lentg
mente (tomando como referéncia o intervalo de T seg). Por outro la
do, a diferenca (tIn'nT) pode ser escrita como

(tID-nT) = tn - nT + (t1n—tn) = 'Fn + (t1n-tn)

onde, novamente, foi utilizada a eq.(2.36).
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Como estamos assumindo It]n-tnl pequeno, e Tn,embora pos
sa exceder T, também € suposto relativamente pequeno, pode-se es
ver com boa precisao

¢o(t1p) = ¢o(nT)

Além disso, para os efeitos sobre ¢0(t), podemos sem er
ro apreciavel, substituir 6(t-t ) por §(t-nT). Com estas simplifi
cacoes, (2.49) pode ser reescrita como

e(t) = - £ b_ K1[—é[—-¢o(nT) + 1] 8(t-nT) (2.50)
. n ™

Podemos ainda substituir ez(t) na Fig. 2.7b por

A w
S

L —=—— T §(t-nT) (2.51)
n K0 F(0) .

éz(t) =

uma vez que ez(t) como escrito em (2.51), mantém o mesmo valor m§
dio de e,(t) da Fig. 2.7b e tem suas harmonicas da frequéncia 1/T forte
mente atenuadas por G(s). - )

O sinal e3(t) na Fig. 2.7b pode‘entio ser escrito como

. K, T _ .
eg(t) = - Z | —r b ¢,(nT) +X, b T "
n 2w .
A w v
——23—— T |8(t-nT) | (2.52)
K, F(0)

Se g(t) for a resposta ao impulso do filtro da Fig.2.7b,

ou seja, o ) _
G(s) =.f g(t) e 5% at : A (2.53)
0 .

temos que _ K1 T
¢O(t) = -1

b ¢.(nT) + K, b_ 1_ -
n 2 n ‘0 -1 “n

n

A Gy L
— T g(t-nT)
K, F(0) o
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K1 T
ou ¢O(nT) = - — bk ¢0(kT) + K1 bk T

. Aw
- —32_ __ T| g(nT-kT) (2.54)
K, F(0) |

Convém aqui fazermos as seguintes importantes observacoes:

a) Se na eq.(2. 48) fizermos T,=0 para todon (auséncia de
jitter em S (t), ausenc1a de 1nterferenc1a entre pulsos e ausenc1a
de ruido) e, além dlSSO t,=t,,.para todo n (ver Fig. 2.8),teremos
que

t =t =nT (ver eq.(2.36))

¢0(t1n5 = ¢¢FnT) =0 (ver eq;(2.48))

-~ 8T = -1 T (ver eq.(2.39))

T

ou seja, ¢0(nT)=O e eo(nT), que cresce linearmente com nT, é a fa
se nominal (auséncia completa de jitter). Fica entdo facil perce
ber que, no caso geral,

2T

$o(nT) = 8 (nT) - -

nT (Ver eq.(2.39))

representa os desvios da fase 8 (nT) com respeito a fase nominal
@n/T)nT, ou seja, representa o Jltter absoluto.

_ b) Ao escrever (2. 45) e (2.46), admitimos implicitamente
que S (t) e R(t) estdo sincronizados na forma mostrada na Fig. 2.8,
ou seJa, éntre t1n e t1 a fase G (t) avanca de exatamente (m-n)2q
radianos, quaisquer que sejam m e n. m>n, e que |t —tnl seja su
ficientemente pequeno, para todo n, de modo que a areach;pglso cor

respondente (ver Fig. 2.5b) seja proporcional a diferenca t1n-tn

c) Embora até aqui tenhamos, para maior clareza de expo
sicao, nos restringido a um circuito que opera da forma indicada
na Fig. 2.4, a eq.(2.54) € muito mais geral.



A eq.(2.54) se aplica a qualquer circuito em que &(t) pos
sa ser expresso como em (2.45). Nesse caso mais geral, os instan
tes t sao determinados pelo sinal ST(t) (que pode ter uma forma
diferente da mostrada na Fig. 2.4), obtido do sinal SE(t), atraveés
de um pré-processamento qualquer.

No caso geral, t, ainda pode ser expresso na forma da eq.
(2.36), onde Ty ainda representa as contribuicoes do jitter de re
petidores precedentes, interferéncia entre pulsos e ruido , ainda
que nao na forma da eq.(2.35). Daqui por diante, a menos de obser
vacdo em contrario, estaremos nos referindo ao caso geral quando
tratarmos de ¢0(nT); expresso na eq.(2.54).

Apenas para exemplificar, € sugerida na Fig. 2.9 uma for
ma possivel de pré—processamento no caso em que S (t) € um sinal
pseudo-ternario AMI. Neste caso em particular, Valem todas as equa
¢coes antes apresentadas, com excessao das expressoes para os ter
mos In e Nn (eq.(2.29) e (2.30)), as quais precisam ger convenieé

temente redefinidas.

2.4 - SOLUCAO DA EQUACAO DO SISTEMA

Na eq.(2.54), as quantidades b L ¢$(nT) e g(nT) podem .

ser encaradas como sequéncias ou sinais dlscretos. Por sequéencia ,
entendemos uma funcao que associa a cada 1nte1ro n um anico valor
e € indefinida para numeros nao inteiros.

A sequéncia
{g(nT)} ; - < n < o.
€ deterministica, ou seja, fixado n, g(nT) & simplesmente um nime

ro.
As sequéncias

{bn};—m<n<m
{1} 3 @ <n <o

{¢g(nT)}; -= < n <
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Sao , por outro 1lado , amostras ou vrealizacoes de um. pro
cesso aleatdrio. Fixado n, b, T, € ¢5(nT) sdo variaveis aleatd
rias, caracterizadas por uma certa distribuicao de probabilidade.
Cada sequéncia particular representa o resultado da realizacao de
um experimento aleatdrio, ou seja, um evento. Suporemos que todos
os processos aleatdrios aqui considerados sdo estacionarios, pelo

menos em sentido amplo.

Abusando da notagig, ao nos referirmos, daqui em diante,
simplesmente a bn’ por exemplo, podemos ter em mente qualquer dos
seus possiveis significados: um simples numero, uma variavel alea
toria, uma sequéncia particular de nimeros, uma sequéncia de varia
veis aleatérias, o conjunto de todas as sequéncias que constituem
o processo aleatorio.

Uma notacdo alternativa para, por exemplo, bk e b(k). U
saremos indistindamente essas duas formas de notacio. '

. Por outro lado, os termos da forma g(nT), por exemplo ,
serao indicados por g, ou g(n). Neste caso, estamos nos afastando
da interpretacdao usual, ja que

£ g(t) (2.55)

gn) = g(nT) = g(t)
) t=nT t=n

Representando, por exemplo, a média estatistica de ¢0n
por.$0n, temos da eq.(2.54)

: | K, T '
- 1
%%n = - i [“;’“* k ®ox * Ky P g -
m™
Awg c 4
— T} gln-k) (2.56)
Ky F(0) :

Portanto,

v .K1 T . _
%n = %on = - I e (by dox = Py dpx) +

Ky (b 7y - E;"?;é] gn-k) (2.57)

A eq.(2.56) fornece
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K1 T - o~ Aws T ¢On
- bp ok - Ky By T ¢ — = =
2m K0 F(0) L g(n-K)
o
- O (2.58)
I g \
n=0 "

onde levamos em conta a causalidade do sisfema ~representado por
' G(s) (Fig. 2.7b).

_ Devido ao polo na origem introduzido pelo OCT em G(s) te
mos N
lim I g(T) >
n=0

N>

0 que anula o segundo membro da eq.(2.58).

O termo bk ¢0k pode ser escrito na forma

onde | }
p = b ' | _ (2.60a)
P = dox - $0k (2.60c)
Portanto,
bk dok = pp-&u(bk-p)-+p¢k4-¢k(bkap) : (2.61)
© by gk = up + 3 (by-p) : (2.62)
Levando (2.62) 3 eq.(2.58) obtemos
K, T | : Aug T
- —_— [up-+5;T5;:fT] - Kb Tt ———— =0
27 K, F(0)
ou T 2 dug - 21 BT - T By | (2.63)

S
P KoK, F(0) T
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ou o= u1 + uz + ]_13 . (2.643)
onde , : -
g = ———tT fw (2.64b)
PKyK, F(0)
N o= - 2T T . (2.64c)
2 k Tk
pT -
T L 9, (5-p) A (2.64d)
> | |

Subtraindo a eq.(2.62) da eq.(2.61)

bkd)Ok" Bk¢0k= U(bk—P) +P¢Pk + ‘Pk(bk-p) - ‘PkZBk—p) (2.65)

)
4

Levando (2.65) 3 (2.57):

\

K, T
¢ + P z g(n-k) =
n 2m k Tk
K, T S |
= - E ——;;—— [u(by-p) + ¢ (by-p) - ¢k(5£:§T] +
Kbyt - Bt g(n-k) (2.66)
_Definindo
R Ky T v
g(t) =p g(t) , o : (2.67)
2 . o
1 ;
€ uk = - T [u(bk-P) + “’k(bk"P) - W +
| 21 (b, 7, - BoTD)] '(z 68
T k"k = °kTk . (2.68)

a eq.(2.66) pode ser escrita na forma:
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u gln-x) " (2.69)

Note que u, envolve um termo, ¢k(bk-p)-$;TB;:5T, que tor
na complicada a solucao da eq.(2.69). Felizmente, em geral esse ter
mo pode ser desprezado sem afetar significativamente a solucao pa
ra ¢n [8]. Por outro lado, o termo Uz da eq.(2.64d) impoe uma in
ter-relacao entre a solucao de (2.69) e a de (2.64), o que também
torna a solucdo dificil. Pode-se também mostrar que a contribuigao
de uy é desprezivel [8]. Com estas simplificacdes, nosso problema
consistira em resolver a eq.(2.69) com u e u redefinidos da seguin
te maneira:.

2
up = - —:T W) + =2 Oty - BT (2.70)
com : o :
T an__ sug - 2L By S (2.71)
p KKy F(O) pT '

Estas simplificagoes sao justificadas no apéndice.

Uma soluc3o da eq.(2.69) e:
o = ﬁ up h(n-k) (2.72)

onde hn=0 para n<0 e satisfaz

h, + E h, g(-k) = g(n) ' " (2.73)

_Para verificar isso, temos, escrevendo o primeiro membro
da eq.(2.69) em termos da solucao proposta (eq.(2.72)):

on * Iz(: 9 E(n-K) =

u h(n-m) .

n
™

up h(k-m)]ﬁ(n-k) =

; u_[h(n-m) + E h(k-m)g(n-k)] =
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= ; um[h(n-m) + E hz g(n-m~2)]

onde f%=k-m. Pela eq.(2.73), temos que a expressao entre colchetes
€ igual a g(n-m) e, portanto, a expressao acima se reduz a

ﬁ u, g(n-m)

queé igual ao segundo membro de (2.69).

Pode-se também verificar que qualquer solucao de (2.69)
pode ser escrita como uma soma de 2 dada por (2.72) e algum ¢h(n)
tal que '

9, (n) + i ¢h(k) g(n-k) = Q

ou levando em conta a causalidade de g(t),

- .1 : n_1 . .
. (n) = - — z ¢h(k) g (n-k)
h 1+8(0) k=-ow

A equacao acima mostra que os valores deqwék) para k<n
determinam totalmente os valores de ¢, (k) para kzn. Como o siste
ma representado pela relagao entre P © Uy (eq.(2.69)),parte do
- estado de repouso, como foi tacitamente assumido ao escrever (2.
54) 2 partir de (2.52), temos que ¢h(n)==0 para todo n.

Mesmo que o sistema nao parta do repouso, a eq. (2.72)
continuara representando a sequéncia ?n procurada, desde que (2.
69) represente um sistema assintoticamente estavel.

Dado g(t),'a sequéncia hn é determinada pela eq.(2.73)
Isto pode ser feito através da aplicacdo da transformada Z. Utili
zaremos aqui um procedimento alternativo.

Iniciamos analisando o sistema da Fig. 2.10a. Nesta figu
ra, G(s) representa a transformada de Laplace de g(t) e, portanto,
da eq.(2.67) '

K

. | |
2 6s) = —1 Ges) (2.74)
T 27 .
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h(t)

————  H_(s) —

)

< " Fig. 2.10

-

\

A equivaléncia dos sistemas das Figs. 2.10a e b implica

que
R
A eq.(2.75) implica que, no dominio do tempo,
h (t) +(1/TIh_(£)*g(t) =(1/TIg(t) (2.76)

Se hc(t) e g(t) variam muito pouco num intervalo "de T
segundos, a quantidade

L h_(0)*g (1) - 1 j h_(a) g(nT-a) da
T T
t=nT -co
pode ser aproximada por
1 . - " . -~ . )
—— I h_(KT) g(nT-kT)T = £ h_(kT) g(nT-KkT)
T k © k € |



Para t=nT, a eq.(2.76) pode, entao, ser escrita como

Th_(nT) + I Thc(kT)‘gch-kT) = g(nT) (2.77)
K

Da comparacao de (2.77) com (2.73), e do fato que hc(t) € causal ,
resulta ’ ’

hn = Thc(FT) (2.78)

Embora a eq.(2.78) nao seja estritamente correta,ela po
de, nos casos de interesse, ser tomada como boa aproximacao para o
calculo de 2, dado pela eq.(2.72) que pode, entao, ser escrita na
forma

P = ﬁ up Thc(n—k) = i u(n-k) Thc(k) (2.79)

' A sequéncia hé{n) € formada pelas amostras, nos instan
tes nT, da'anti—transformada de Laplace de Hc(s),'que pode ser’ ex
pressa como (eqs.(2.74) e (2.75)): '

Pk,
G(s) i
27 ‘
_ Hc(s) = v pK1 : (2.80)
1 + G(s)
: 2w
onde, recordando
) K0 F(s)
G(S) =
s

-

sendo F(s) a funcao de transferéncia do filtro passa-baixas e K
‘0 ganho do OCT. o .

0

Voltando a eq.(2.72), vemos que ela pode ser encarada co
mo representando um sistema que tem como entrada a sequéncia u, e
como saida a sequéncia ¢,- Esta interpretacdo, entretanto, s6 &
util no caso em que uy € definida independentemente da saida, oy
Note que este € o caso quando utilizamos a aproximacio representa
da pelas eqs.(2.70) e (2.71), ao contrario do que acontece quando
utilizamos as relacOes mais precisas, representadas pelas eqs.



(2.63) e (2.68). A eq.(2.72) representa uma classe importarnte de
sistemas, que € a classe dos sistemas lineares e invariantes ao des
locamento. Por isso, entendemos que a eq.(2.72) representa um sis
tema que satisfaz as seguintes propriedades:

N
-

a) Linearidade

Dado que

@ (m) = Llu, ()]

¢?,(n) = Llu,(n)]
entao

Llay, (n)+bu,(n)] = aLu, (n)]+bL[u,(n)]
para quaisquer con;fanteg aeb.

1

b) Invariancia ao deslocamento

Dado que
¢(n) = Llu(n)] -

entio
Llu(n+k)] = o(n+k)

para qualquer k.

Uma vantagem dos %istemas lineares e invariantes ao des
locamento € o fato de que €& relativamente'Simples deduzir algumas
das propriedades estatisticas do sinal de saida a partir das pro
priedades do sinal de entrada. Tais sistemas também permitem  uma
certa simplicidade na caracterizacao da séida em termos espectrais
(dominio da frequéncia). Veremos isso na proxima secdo. Um -trata
mento do material (estudo de sinais discretos aleatorios)utilizado
na secao seguinte € encontrado no Capitulo 8 da referéncia'[lsl.
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2.5 - DENSIDADE ESPECTRAL E VARIANCIA DO'JITTER

Dada uma sequéncia particular {un}; ~® <N <o, a eq.
(2.72) determina a sequéncia{wn}; - < n < o , correspondente. En

tretanto, dado o carater aleatorio de u_, também a sequéncia ¢, S€

n’
ra aleatoria.

Uma maneira pratica de caracterizar tais sequéncias € a
través de probabilidades e médias adequadas. Os processos aleatd
rios estacionarios, pelo menos em sentido amplo, como supomos se
rem todos. os processos aqui tratados, sao satisfatoriamente carac
terizados por sua média e sua funcao de ‘autocorrelacdo. Um proces
so aleatorio estacionario em sentido amplo, x,, tem uma média, i;,
que satisfaz

Xn=X

ou sejé, € independente de n. Sua fungdao de autocorrelacao, defini
da por: ’ T

Rx(m,n) =X, X = Rx(n-m)

€ funcdo de uma Unica variavel, ou seja, € uma sequéncia da forma
R, (n), onde

Rx(n) = Xk Xken

Os processos o, € U tém ambos media zero (veja eqs. (2.
60c) e (2.70).As auto-correlagéeschawn e de u. serdo representadas
respectivamente por R¢(n) eﬁRu(n), ou seja

R,(n) = P Prim o ‘ (2.81)
Ry =TT~ ? e (2.82)

Em geral, a variavel aleatoria U ,n S€ torna indepenten
de da .V.A. u paran suficientemente grande, e vale

lim Ru(n) ; ﬁ;'uk+n =0

n-—+ro
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Isto significa que, em geral, Ru(n) € uma sequéncia ape
‘riodica que vai se extinguindo quando n cresce. Em virtude disso ,
€ quase sémpre possivel associar a Ru(n) uma transformada de  Fou
rier ] .

s (e = 1 R (n) eI (2.83)

u n ¥ .

ja que, em geral,a soma no segundo membro de (2.83) converge.

Observe que S (eJ B e uma funcao da frequéncia adimen
sional 9, que € uma var1ave1 continua. S (eJQ) € periodica em Q,
" eom periodo 2m. A razio para escrever o grgumento na forma eI pro
vém do fato que

= f R (n) z
n=-o Y |z=e

iy -n ]
Sule™ ) = 8,z ja io

onde Su(z) € a transformada Z de Ru(n).

0s termos Ru(n),podem ser escritos em termos de Su(e )
através de ‘
' ' T . v

R, (n) = —! J‘ s, (e’ )eJQn ae | (2.84)

u ‘2" . u

T
Em particular,
. L
=ul - o 2 __1 ig
Ry(0) =n = oy = - J S (e ;') dQ (2.85)

-T

A eq.(2.85) sugere o nome de densidade espectral de po
téncia do processo u ,para a transformada S (eJQ). Isto ficara mais
claro um pouco adlante.

Ja que.o processo ¢ € determinado pelo processo u, a
través de (2.72) , € razoavel procurar uma relacao entre a auto- correla
cao de ?h e a de U assim como entre suas transformadas de Fourier,
ou seja, suas densidades espectrais de poténcia. Para isto, vamos
"escrever a auto-correlacao o ¢
72).

n+k do processo ¢, €m termos de (2.

A eq.(2.72) pode ser reescrita na forma
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A médig %% ®ken fica entao

?k Pken = ElP% P.n!

E[z h, n . Z2h_ u ]
2 L k-z n | k+n-m

hy h E[u ]

Z3X u
2 m k-2 k+n-m

mas E[uk—z

uk+n—m] evfungao apenas da diferenca

(k+n-m)-(k-2) = n-m+2

ou seja

Elu - Rutn-m+z) (2.87)

k-2 k+n m]
e portanto

’k Pken T 5L by by R (nemes) (2.88)
Como o segundo membro da eq.(2.88) & uma funcao apenas de n, fica
provado que E;—EEIE depende apenas de n. E como E;:O para todo n,
¢h resulta ser um processo estacionério em sentido amplo. Isto de
correut do fato de que Uy foi suposto estacionario em sentido amplo*
(ver eq.(2.87)). Convém entretanto notar que ao escrever ps= ox Na
Oke independentede
k. Se essa hipotese n3o fosse satisfeita, teriamos que substituir
U por ﬂﬁ(ese $—kvarlarcom k, dificilmente o processo uyp sera es

tacionario.

eq.(2.60) ja admitimos a priori que a média de ¢

Portanto, admitindo que u, € um processo estacionario em
sentido amplo, resulta que %n também o sera, e 5;_62:; pode real
mente ser escrito na forma da eq.(2.81), como ja haviamos admitido.
Prosseguindo, a eq.(2.88) pode ser escrita na forma

* Também € uma decorréncia do fato de que (2.86) representa um sis
tema linear, invariante ao deslocamento.
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Ry(n) = i hz i hm Ru(n-m+£)

e efetuando a substituicdo r=m-%

" h zh R (n-r) =

R (n) Z
® u

"

Z'Ru(n-r) z hk h

(2.89)
L
r ) T+

Definindo,

wh(r) = i'hz hr+£ (2.90)
A eq.(2.84) fica
Ry(n) = 5 Ru(njr ) wh(r) . ' | (2.91)

Y

Antes de prosseguir, vamos introduzir o que € conhecido
por soma de convolugao ou simplesmente convolucao de duas sequén
cias. Dadas duas sequéncias x, ey, dizemos que a sequéncia z e
a convolucao de x, ey, sez e dada por:

Zn = T xk Y-k = X _k Yk _(2.92)

z
"~k

Neste sentido, verifica-se, por exemplo, que nas eqs.(2.
72) e (2.86) ? e dada pelalconvolugéo de u, © hn’ assim como na
eq.(2.91) Ry(n) € dada pela’ convolucdo de Ru(n) e wh(n). Também na .
eq.(2.90) wh(r) € dado por um tipo especial de convolugao.

Uma propriedade impertante da ‘convolucdo € a seguinte:

*Se na eq.(2.92), tanto y, como kn tém transformadas de

Fourier, Y(eJQ) e X(eJQ), respectlvamente entao z, também - tera
transformada de Fourier, Z(eJQ), e
2(e?) = x(eI% yv(eIY (2.93)

Pode-se verificar que, em (2.90); wh(n) € dado pela con
volucao de hn e h-n' Isto pode ser visto identificando, na eq.(2.92),
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x, com h_n e y, com hn' Com estas substituigoOes a eq.(2.925 fica

zy = Lh hy hpk

(2.94)
noox

h = T
-k "n-=k "

E verifica-se que wy(n) dado através de (2.90) é igual a z » dado
pela eq.(2.94) que representa a convolucao de hn com h_n

Se a transformada de Fourier de h (que representa a res
posta em frequenC1a do sistema linear caracterlzado pela eq.(2.73)
for representada por

Hel® - 3 h g~ J B
n

entao, a transformada de Fourier de h n € dada por

-ifn . .
Th _ e " -1 jon -jQ
f .n‘hn e = H(e )

e, portanto, tendo em vista as eqs.(2.92) e (2.93), a transformada
de Fourier W (eJ ) de w, (n) € dada por -

wh(ejg) - H(eI%) H(e™ I

Como os hn sao reais, H(el®) e H(e™ %) sio complexos conjugados e
portanto

W eI - [HEIH|E o (2.95)
Analogamente, a eq.(2.91) fornece

0 i (w2
Sp(e?™) = s (7% H(IH|® - (2.96)

onde Sw(eJQ) representa, evidentemente, a transformada de Fourier
de R¢(n), ou seja, a densidade espectral de poténcia de 0

Da eq.(2.84), que define a transformada de Fourier inver
sa, vem que ) '

i}
R,(n) = ! .[ S¢(e39) eJn 4o
: 27 . :

-T
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™
ou R,(n) = — s (7% |H(eINH|? I gq (2.97)
. ¢ 2% u

-7

Em particular

. ™
R A jQ iy 2
Ry(0) = ¢ % =0, " = - J. 5,7 |[H(e? ™) | “ da

(2.981

A eq.(2.98) justifica o uso do termo den51dade espectral
. de poténcia para as funcoes Su (eJQ) e S (eJQ) Suponha, por exem
plo, que H(eJ ) represente o f11tro passa-faixa ideal mostrado na
Fig. 2.11.

{ |H§;’Q)I

+1

o

-n -2 -0 o Q, 9 . n
Fig. 2.11

Da eq.(2.83) pbde-se.verificar que Su(eJQ) € par, ou seja

su(ejn) = R, (0) + [R, (n) gJiin ;;ku(-n)-ejﬂn]

n

t ™8

1

e, ja que Ry(n) = RQ(-n), segue que

su(ejn) = R (0) + 2 R;(n) cos(qn)

n

" ™8

1

i Con) - 8 (o3
= Ru(O) + 2 Ru(n) cos(-Qn) = Su(e )

n

"o™8

1

Decorre dai que,no caso do filtro da Fig. 2.11, a eq; (2.

98) fica Q

2
02=L-j S(eJQ)dQ
@ ." u
9 .

1
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ou seja, a "pqténciaﬁ média de %, (em'radz) € dada por 1/m vezes a
area sob S‘JeJQ), entre‘sﬁ e Q. ‘

Ja verificamos que os termos hn podem ser obtidos amos
trando, nos instantes nT, a resposta so impulso hc(t) do sistema ,
cuja fungcdo de transferéncia € dada por Hc(s) da eq.(2.80) (repeti
mos que isto ndo € estritamente correto, porém uma boa aproximacgido).

A transformada de Fourier H(e3§§ pode entao ser escrita,
usando (2.78) como ‘

HI®Y - 3 Th_(nT) e~Jin

n

E, de maneira inversa,

m .
h.(nT) = - 1 J 1 H(ed¥y QIOM g (2.99)
2m T .
- ‘ -7 . .

Por outro lado, se Hc(jw) representa a transformada de
Fourier da funcao continua hcft), ou seja, Hc(jw) = Hc(s) para s =
jw, hc(nT) também pode ser escrito como

1
h_ (nT) =
con - o |

=00

oo

H (jo) eJonT 4 , (2.100)

A eq.(2.100) também pode ser escrita na forma

LA 2T
T T L :
h.nT) = 21— & J. _ H_Gw e gy
) 2m k (i +k . 21]'
T T
e do fato que
T_4+ % Zm
J’ T T H_(jw) eIonT g
-k L ’
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=.f Hc Ju + 3 k2w ejwnT duw
-n/T - T
temos
. n/T ]
h,(nT) = — zj Hjo + j k 20 ] eJonT 44
2m K ¢ T
: , -n/T
Trocando a ordem dé'integragéo com a da soma,
m/T . )
h (aT) = —! £ H [ju+ j k 20} elonT 44
c c
2w /T T
(2.101)
Fazendo 4
Q=T . | (2.102)
a eq.(2.101) fica '
. “ o .
h_(nT) = —1 j (/T 1 H 5 @/T+j k 2T ) eI 4
o 2 = ¢
m k=~ T
(2.103)
De (2.99) e .(2.103), vem
m o
] ,{ (1/T). £ H{j Q/T+j kK 2T ]i%n dQ =
2m i k=-to © T
. 1T .- . ' '
S J (1/DHeI?) I 49 ~ ' (2.104)
2n . S
Como (2.104) vale para todo n, devemos ter
H(e'™) =t H_(j e/T+j k 20 7 (2.105)
k . T
ou
Heed®Ty . & H.[jw + j k 2T (2.106)
k T _
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) Efetuando a substituicao de variavel =0T na eq.(2.98)
ficamos com

o “/T . . .
S | s,e7°T) [H(EeI )| % au (2.107)

.A funcao Hc(jw) tem, em geral, faixa ilimitada. Nos cg‘
sos de interesse, no entanto,_HC(jw) é do tipo passa-baixas com fre
quencia de corte muito abaixo de w/T rad/seg. O aspecto. geral de

‘IHc(jw)| € o mostrado na Fig. 2.12.

| [Hetion |

-4|N A
3 |

i
T

Fig. 2.12

Em consequéncia disso, o modulo da funcio H(eij)

(veja a eq. (2.
106)), tem o aspecto da Fig. 2.13.

b jnceleT)

2
-t
] 1
it
e

Fig. 2.13



E, no intervalo (-n/T, w/T), ou pelo menos, num intervalo de fre
quéncia em torno da origem, responsavel pela-qgase totalidade da
"poténcia" 0¢2 (veja eq.(2.1075), a funcao H(erT) pode ser aproxi
mada por Hc(jw), ouiseja,

\,

. w/T )
0,2 = ;‘_ .y p Su(erT) IH,Go) | % dw (2.108)
T -m/T

Da eq.(2.80)

pK pK. K, .-
1 G(jw) : 10 F(jw)
H (jw) = : 2T _ 2T jw
c
: pK pK. K .
1+ —1 G(w) 1+ —10 FQu)
2w 2m jw
.Definindo, E
- PK. K . : 4
K=—10 \. ' (2.109)
2T
temos .
H. (o) = — X ECJw) (2.110)
) jw + K F(jw)
. e a eq.(2.108) pode, entao, ser escrita na forma
m/T . 2
0p% = —L s, (e7°T) _K F(jw) dw  (2.111)
2w /T ‘ jw + K F(jw)

Vamos agora escrever a variavel u. numa forma mais conve
‘niente. Iniciamos repetindo abaixo a eq.(2.70):

u = 1/p)u(b-p) + 2 (b

T - by )]

k Tk

Da eq.(2.71) podemos escrever

W= uy - AL BT
pT =~

onde u, e dado pela eq.(2.64b). |
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Assim,

: b
u = - —I‘;- (1 (b, -p) "+ (b Ty - T 12w}

T

Desenvolvendo o termo T, como na primeira parte da eq.
(2.35), ou seja, fazendo

‘[k = akT +' EkT

onde o) Trepresenta a contribuicao devida ao jitter introduzido por
repetidores precedentes e €x € devido a 'interferéncia entre pulsos
e ao ruido, temos:

uy = ﬁk + Vk (2.112a)
onde ' . b
. - 21T b k B—-— .
Wk = - . ( k ak - k ak) =
. P L P . .
\' B‘T ’ .
o _ 2T bk(cxk - _.k_k) | (2.112b)
p P
p-b b
e . V. =1 k _ 2" (p e - _—XK g (2.112¢)
k 1 k 'k k k
¢ P P P

A Fig. 2.14 representa ¢, como o resultado da passagem
dos sinais W, e v, atraves de um filtro, caracterizado por sua res
posta ao impulso h(n), ou no domlnlo da frequéncia, por sua fungdo
de transferenc1a H(eJ ).

H(.jn) -Pn

Y

Ya +w"

Fig. 2.14



O sinal ak.representa o jitter presente no reldgio do re
petidor precedente. Devido a isso, sua densidade espectral se con
centra em torno da frequéncia =0 (e também em torno de Q=2n7).Por
outro lado, o sinal (bk—p) tem, em geral, uma densidade espectral
bastante distribuida. Estes dois fatos fazem com que as varidveis
o © bk tenham uma correlacao muito fraca, ou seja, podemos fazer,

na eq.(2.112b): ‘

levando em conta que Ei:o.

Assim, a eq.(2.112b) se simplifica para

.27
W = - b o
. k
k p k
ou o
2%
W = ~27 o - . (bk-—p)ak

O segundo termo no segundo membro da equacao acima tem
sua poténcia distribuida por todas as frequéncias. Devido 3 faixa
estreita do filtro da Fig. 2.14, seu efeito sobre a saida, ¢,s PO
de ser desprezado em face da resposta do filtro ao primeiro termo,
0 qual tem seu espectro concentrado nas frequéncias que o filtro a
tenua menos. Portanto, podemos considerar: (veja apéendice):

W o= =2m oy ' (2.113)

O sinal W) » Como expresso pela eq.(2.113), representa e
xatamente o jitter presente no reldgio do repetidor precedente. As
sim, vemos pela Fig. 2.14 que o jitter na saida de cada repetidor
e constituido por uma componenete que representa o jitter do repe
tidor precedente, filtrado por H(ejgf, e uma segunda .componente,
que € a resposta do filtro ao '"ruido" vy» gerado localmente.

Para o primeiro repetidor da cadeia, supondo que o reld
gio do transmissor seja isento de qualquer tipo de jitter, wk=0 ,
e nesse caso a densidade espectral do jitter na saida é dada por:
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Sp(e??) = s (3% |HEeIH |2 (2.114)

onde Sv(eJQ) representa a densidade espectral do sinal Vi dado pe
la eq.(2.112¢c).

A varidncia do jitter & entdo dada por:

™ .
Gpl = — s (eI |H(EeIY|? ag (2.115a)
¢ 27 v,

que também pode ser expressa, aproximadamente, por (como . na eq.
(2.108)):
/T )
0p° = —L J s, (e7°Ty [H_Gw)|? du (2.115b)
27 - /T -

Devido a faixa de passagem muito estreita de H(ejQ),' a
quase totalidade da poténcia de 2 dada pela eq.(2.115) ¢ fornéci
da pelas componentes espectrais de vV, que se situam numa pequena
faixa em torno da origem. Em geral, vy tem uma densidade espectral
qué varia muito pouco nessa faixa, ja que a sua poténcia se disfri
bui por todas as frequéncias. Nesse caso, pode-se escrever

. T
ap? = 5 (1) J (eI |2 2
: — 2T

w/T '
SV(1).T:[ ‘|Hc(jw)|2 do | (2.116)
-n/T Zm

.onde Sv(1) = Sv(eJ'O) € a densidade espectral de vy avaliada na o
rigem.
Definindo a faixa equivalente do filtro, BL’ por

Y

'n’ .
2B, = 1/T s |H(eI®) |2 92
2m

-
/T )
. v 12
=] - IHC(Jw)I
J-n/T

dw

2m
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gj H_(juw) |2 —Su | (2.117)
-0 2-" ‘ ‘ .

podemos finalmente escrever

2 12
Op = Sv(1).2BLT (rad ) (2.118)

A equacdo acima mostra que a variancia do jitter & dire
tamente proporcional a faixa equivalente do filtro. Nos casos pré

ticos, ZBLT << 1.

2.6 - PLL DE SEGUNDA ORDEM

Um tipo de filtro passa-baixa largamente utilizado pela
sua simplicidade e bom deéempenho, € o definido pela funcido de
transferéncia: o ' : ‘

5-51

F(s) =K (2.119)

F
s-s,

onde KF € uma constante positiva e s1 € s, sao constantes reais ne
- gativas (estamos particularmente interessados no caso |52|<< |s1|):

A eq.(2.110) fica, entao,

i 1
. . K K
' F s-s
Hc(s) = K,F(s) — = — : 2 =
s+ K F(s) . S-S
s +K KF 1
© . S=S§

K KF S = s1 K KF
2

s"+ (KK —sz)s - s1 K K

(2.120)
F F :

Definindo,

. 2 '
wn = -s1 K KF . (2.121a)
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(2.121b)

(2.121¢)

a eq.(2.120) pode ser escrita na forma usual [14]:

2
s w (22 - w /K ) + w
H_(s) = o oL o (2.122)
s” + 2T wo S + w,

onde o parametro w é conhecido como frequéncia natural e ¢ & o fa
tor de amortecimento.

~ - 2
A equacao acima fornece para o caso em que 27 >> Wy /l(v

2
1 + 4;2 W )
Avr s 2 . wn
CJH G |2 = —— ~ : (2.123)
' 2 2 2
1- (2 -] + 4z L
w w ‘ v

As funcoes ]Hc(jw)[ tem o aspecto geral mostrado na Figu
2.15 (que representa o caso £=0,707).

| [He (Jw)|-aB i

=40

o - - - — - — - . o ome oy

]
o
S

Fig. 2.15
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Pode-se ver pela eq.(2.123) e pela Fig. 2.15 que para
w=0 e w=1.414wn, lHC(jw)!=1. Para valores muito grandes de w/wn,
|Hc(jw)| decai com 6 dB/oitava. Entre w=0 e w=1,414u _, IHC(jw)lpa§
sa por um maximo que € tdo menor quanto maior for o valor de z. Pa
ra £>0,7 o valor maximo € inferior a 1,3 (= 2,3 dB).

A faixa equivalente do filtro BL pode ser calculada usan

~do a definicao da eq.(2.117) e a eq.(2.123), e fornece [14]:

. 2 dw “n ’
B, = |H_Gw) | - (T + 1/4%) (2.124)
0

2m

A faixa B € medida em Hz, a despeito de w ser dado em
rad/seg.

Para o PLL de segunda ordem, portanto, a eq.(2.118) fica

0p% = S (1).T.o (T + 1/48)- . (2.125)

2.7 - CASO PARTICULAR

Nesta secao determinaremos SV(1) para o caso simples, on
de assumiremos: ' '

a) 0 sinal ST(t) € derivado na forma da Fig. 2.4 e, por
tanto, sdo aplicaveis todas as equacoes desenvolvidas na secao
2.2. '

b) Cada sequéncia {an} € uma amostra de um processo alea
torio estacionario, onde cada a, € independente dos demais (an=f1).

c) Cada funcao ng(t) € uma amostra de um processo esta
cionario de média zero.

d) Os processos associados a a e nE(t) sao independentes.

‘ A analise que faremos aqui é muito semelhante a encontra
da em [7] e [9]. '

A variavel Vi bode ser posta na forma: .



- 58 -

Vi = V) = v (k) s vy(K) 4 vstk) (2.126a)

onde (vide eq.(2.112¢) e (2.31)):

p-b
v (k) = qu k (2.126b)
1 1
p
27 Zku '
p - P
2 2T, _
Definindo para simplificar a notacao, .
D = .27 : (2.127)
. T[x?*(YT) - x'(YyT-T] '
e
ei(n) = x(nT + vT) . . ) (2.128)
e,(n) = np(nT+a T+BT+YT) | . (2.129)
teremos que (veja eqs.(2.29) e (2.30)):
I = —2 Eo-a_oes(m) (2.130)
- 2m m#0,-1 <M
N = —— e_(k) (2.131)
2 T

Do fato de que an=11'e da eq.(2.38) € facil verificar que

an = 1"anan41 ‘ (2.132)
Multiplicando a equagao acima por a, e lembrando que an2 € sempre
igual a 1,

2a. b =a_ - a

nn n n+1 (2.133)
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Essas relacoes nos serao uteis mais adiante.

Comecemos avaliando o termo

D
b,a, T, = z b,a,a e. (m)
k"k7k 2 m£0, -1 k"k"k-m "1

Para m#£0,-1, dado que a € independente de a) para n#k ,
temos

1
braxix m = Y (ay-ay, 122 =

1 1 — e —
= T (ak-ak+1 ) ak_m = ——2— (ak—ak) ak-'m = 0
Portantﬁ,.
- 2m " p ' '
v,(k) = =— ba, I, = — T (a, -a, . Ja,: e.(m) .
2 K%k T T 0, o1 K ke ¥kem O _
' (2.134)

Também o termo

P a N - . D Tom s -
PRk T T Bk k) ) = = (Emay ) e ) = 0
uma vez que o ruido é independente de‘an.
Entao temos que
4 S
vi(k) = —— bkaka = — (gk-ak+1)er(k) (2.135)

P 3p

A auto-correlacdo de v, & dada por

Rv(n) = Ve Vien = va(n) + sz n) + Rvs(n) +
* [gv1vzfn)+Rv2v1(n)]fIRvivs(n)+RY3v1(n)] .
+ [szvs(n)mvsv (n)] : (2.136)

2



onde, por

0 fato do
implicara

Porém,
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exemplo,

R (n) = v1(k)v2(k;n)

Viva
ruido ter média zero e‘ser,independente do processo a, »
em:
R (n) = R (n) =R (n) = R (n) =0 (2.137)
ViVs ViVi vaVs v3Va
Para RV v (n), temos que
271
(p-b )
k+n D
R (n) = E{——m—— u, « —/— . T (a,-a, - ,J)a, - e.(m)=
TR > 1 2p  mgo,-1 K kel %kem %
u1D :
= "z (2p-1+a a ) (a, -a Ja, _.e.(m)
o , 4p2 m40, -1 i k+n kfn+1 k "k+1 k-m i

(2.138)

(2p-T+ay nyine1) B3y, 3 g =

Cep-Ditay-ay Jag p +

ax+n ak+n+f (ak-ak+1)ak-ﬁ

Para m#0,-1 e, devido a independéncia entre os a

(Zp-1)(@y-ay,Jay = @p-DE-a 7.5, =0

Para n#O,fI, teremos pelo mesmo motivo:

Beom Pken Fkonel Pk %ot) © Tom From et Broagay) = 0
Para n=0,

®k-m Pken Pkene1 PkPket)

k Pke1 Bk ke1) T n By 78 = 0
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Para n=1

3 en 3ken+1 Bx 241 =

A-m k1 2ke2 Bk Fka1) =

3-m 2k+2Bk¥ke1”1) =
a - 1 se m=-2_’
a a2 se m#-2

k = “k

Lembrando que

P = B; = Prqb(hk=11

é definindo

"p' = Prob(ay=1) = 1 - Prob(a, =-1)

temos que ,
p=2p'(1-p") = 2p' - 2(p") %

ag =p' - (1-p") = 2p' - 1
Al =4 capt w121 - 2p (2.139)

Portanto, para n=1

agsn kenet ak-—m(ak-ak+17 =
-lZp . m=-2
-2p(1-2p) m#-2

Procedendo de maneira analoga, encontramos para n=-1

_ak-m ak+n ak+n+1(ak-ak+1) %

2p para m=1

2p(1-2p) para m#1
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Levando todos estes resultados em (2.138), concluimos que

[ R LEDPA. LIPS (m)
R -} = €. + - p Z e.m
vaYq 2p 1 2p mf0, 51 1
R D D ’
v2V1(1) = - e;(-2) - (1-2p) z e, (m)
Zp Zp ‘miéos“1,"
+ *
Rv v (n) =0 para n#-1
21 :
Da propriedade
(n) =R (-n)
RV2V1 ViV
vem que .
‘R, (1) + R__ (1) =R_ _ (-1)+R_ _ (-1) =
V1vz vaii . va2'i Viva
vov. (1)+R (1) = u.Dle;(1)-e. (-2)] (2.140a)
2”1 A ; :
Para n#i1, temos
R (n) + R, , (n) =0, ngl § (2.140Db)

viva 2V1

Procedendo de maneira mais ou menos semelhante podemos
chegar também aos seguintes resultados:

Rvs(n) - (D2/4p2).(ak-ak;1)(a ye_(K) e_(ken)

k+n " 2ken+1

2
D" ¢ Zx) n=0
r
p
2 -,
R_ (n) =3}- e_(k) e_(k+T) n=21 (2.141)
Vg 2p T T |
0 In| 22
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2
R, () = (uy2/pY) . BhIpbT = —!
v, = Wy /P APED ) APOun T Tl
[(a X4 a y-4p?
T-agay, ) -3, n3kin, )40
. 2 1-
].11 —L n=0
P
L2 ) |
R, (n)={— 1-2p n=*1 O (2.142)
1 2 P :
0 In] 22
p2
R (n) = r Z E{(a,-a )(a -a )
v, ~4p2 mA0,-1  240,-1 k k+1 k+n “"k+n+1
. (B m 3keneg) e €M) €5 (1)
p? -
R (0) = — (1-2p) z z e.(m) ei(l) +
V2 P m#£0,-1 240,-1 1
«+ 202 1 el (2.143a)
m#0,-1 1 :
p2
R (1) =R (<1) = - —— (1-2p) 5 I e.(m)e, (L) +
V2 V2 2p m#0,-1 2#£0,-1 1 1
- p? z' e, (m) e. (i+1)-D? e.(1) e.(-2)
m#0,-1,-2 1 . 1 1
' (2.143b)
. 2 ' N
sz(n) = D"[e;(n)-e; (n-1)][e, (-n)-e, (-n-1)]
para In| 2 2 ‘ (2.143¢)

Estamos agora em condicoes de calcular Sv(1). Temos que
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Sv(ejg) = L R, (n) gJfn
n
S (1) =ZR () =ZXLR (n)+ IR (n)+ LR (n)+
v n V n Vi n V2 n V3
+ Z[R__ () + R _ (m)] (2.144)
n Y1V2 VaVq

Da eq.(2.142) temds

ER (n) =R (0) + 2R (1) =
n V1 . V1 V.l‘ .
2 (2-3p)
2 1-p 2 1-2p Hy (2-5p
=W -ty =
p P P (2.145)
Para R_ (n) temos
. VZ .
TR (n) =R_(0) +2R_(1) +2 £ R (n)
n V2 V2 V2 nz2 V2

" Utilizando (2.143) e fazendo algumas manipulacGes,chega
. -Se ao resultado

IR, () = D 3 le; () - e, (n-1)] .

n 2 n

. [2 e;(n) + e;(-n) - e;(-n-1)]

Ou, em termos da notacdao original

(2m) 2 |
t R (n) = i >~ « L [(x(nT+YT) .-
n V2 T[x' (YT) - x'(YT-T)] .n

x(nT-T+YT)].[2 x(nT+YT) + x(-nT+YT) -

x(-nT-T+YT) ] o - (2.146a)



- 65 -

Para puféos simétricos, ou seja,
Cx(-t) = x(t) -

pode-se concluir que o fator Y € igual a 1/2 e a somatoria acima
se reduz a -

Z [x(nT+T/2)-x(nT-T/2)]1[2x(nT+T/2)+x(-nT+T/2)-x(-nT-T/2)] =
.n

= I [x(nT+T/2)-x(nT—T72)J[x(nT+T/2)+x(—nT+T/Z)L
n . .

ja que, em virtude da simetria, x(nT+T/2)=x(-nT-T/2).

Se representarmos cada parcela da somatdéria por y(n), en
tao podemos concluir que

y(n) = -y(-n)
onde.usamoé o fato de que a.simetria implica em
[x(anT/Z)-x(nT-T)Z)] =‘-[x (-nT+T/2)-x(-nT-T/2) ]~
€ que o termo J
[x(nT+T/2)+x(-nT+T/2)]

indenpénde do sinal de n. Além do mais, y(0)=0 (novamente devido i
simetria) e pode-se, entao, finalmente conclui% que

Ty = 3 Iym+y(-n)] = 0 . . (2.146b)
n n21l

Uma conclusao a se tirar dai € que do ponto de vista da
qualidade do relogio, € importante-que a forma bdsica do pulso e
qualizado (ou depois de um pré-processamento do circuito de extra
c¢ao de relogio), seja uma funcdao par (pulso simétrico).

Para ¢ R (n) temos, usando (2.141):
n V3

£ R () =R (0) + 2R_ (1) =
n V3 V3 V3 ‘
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2 - 2 '
-2 e T - X e

. T .

p .

ou, voltando a notagcao original,

IR (n) (2n? [n.2(t, +yT) -
n V3 p T*[x'(YT)-x'(YT-T)]% E "2k
nE(t2k+YT) pE(tok+T+YTT] (2.147)

onde tox = kT+akT+BT representa o instante de ocorréncia do centro
do k-ésimo pulso. Se ndo sé as amostras do ruido em t, *YT  forne
cem um processo discreto estacionario, nas se, além disso, o pr§
prio processo continuo nE(t) for estacionario, a equacdao acima se
simplifica para:

m? m ) - B m (e ]
TR, (@) - - . (2.148)
n 3 p‘T [x'(YT)-x'(YT-T)]
Finélhente, usando a eq.(2.140):
Z [R (n) + R (n)] = 2[R (1) + R (1] =
n Vv1Y2 VaVi Viva VaVi
= 2U1D[ei(1) - ei(-—Z)] =
- 4T, X (T+¥T) -x (-2T+¥T) . (2.149a)

TIx'(YT)-x' (YT-T)]
Ja vimos que, para pulsos simétricos, Y=1/2 e, portanto,
X(T+YT) -x (-2T+YT) = x(3T/2)-x(-3T/2) = 0

Assim,

g [RVIVZ(H) + szvl(n)] =0 '(para x(-t)=x(t)) (2.149b)

As eqs.(2.145), (2.146). (2.147) e (2.143) representanm
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as quatro componentes da densidade espectral Sv(eJQ) em Q=0. Elas
se devem respectivamente a

1. Assintonia, atraves de My dada por

Uy = 2 2m Aws
pK1KO F(0)

Em principio, se p nao for extremamente pequeno,este ter
mo pode ser reduzido a zero, fazendo F(0) muito alto. No caso do
PLL se segunda ordem (eq.(2.119)):

S

F(0) = K, —1

F
°2
0 qual pode ser feito muito grande, fazendo [szl tender a zero,sem

prejuizo dos parametros que tem influencia 1mportante na determlna
gao das caracteristicas do filtro H(eJQ), ou seja, wﬁ e ¢.

Note ainda que, fixados os outros fatores, a componente
da densidade espectral dada pela eq.(2.145) é proporcional a

 2-3p
~2-3p

P
que .€ uma funcao decrescente em p (no intervalo 0<p< 2/3) e atin
ge o valor minimo em p=1/2, que € a maxima probabilidade de b ser
igual a 1 para simbolos a, independentes (e ocorre quando sao equi
provéveis as ocorrencias an=1 e an=-1). Neste caso.

) . : Zﬂ.A@
[z R, (n{] = [év (1{] 4 . S
n V1 . 1 ) -\ KK, F(0)

min min 1

2. Interferéncia entre pulsos. Depende da magnitude dos
termos da forma

2m x(nT+YT)
TIx'(YT)-x'"(YT-T)]

n#0,-1"
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e, portanto, € tanto ‘menor quanto mais rapidamente decaem as caudas
do pulso, fora do intervalo -T<t<T. Vimos também. que para pulsos
simétricos a componente da densidade espectral devido a interferén
cia entre pulsos se anula na frequéencia zero. Portanto, devido a
faixa estreita do fitlro, essa contribuicao para o jitter na saida
se torna desprezivel.

3. Ruido. E reduzido para altas relagOes sinal/ruido, co
mo geralmente e o caso para regeneracao com baixas taxas de erro .
Em muitos casos, € desprezivel. Note que p muito reduzido  também
aqui representa um fator adverso.

_ 4. A quarta componente & devida a correlacdo existente
entre o processo associado i assintonia e 2 interferencia entre pul
sos. Sera pequena se o pulso for aproximadamente simétrico no. ig
tervalo -2T < t < 2T ou, mais prec1samente se

X (T+YT) = x(-2T+YT)"

2.8 - ACUMULACAO DO JITTER SISTEMATICO

O jitter gerado no 19 repetidor da cadeia pode ser repre
sentado pelo modelo da Fig. 2.16.

- Q : -
Yk, H(elQ) -9,

Fig. 2.16

Ou seja, a sequéncia que descreve o Jltter na saida Pis € obtida a
través da passagem do "ruido" k’ pelo filtro com funcio de transfe
renC1a dada por H(eJ ). Supondo repetidores idénticos e na auséncia
de ruido, a sequéncia Vi que aparece no 19 fepétidor, € a mesma que aparece na



entrada dos demais repetidores. A Unica diferenca € que nos outros
‘repetidorcs aparece, somando a vy, a sequéncia ¢;(k), representan
do o jitter presente na saida do repetidor precedente. Um modelo
simplificado para o jitter ao longo de uma cadeia de N repetidores
€ o representado na Fig. 2.17,

Vk

HelQ) b—ov--- H(el ) |——m

i -
= H(e ) ‘PZ k) ‘PN(k’

Fig. 2.17

As simplificacoes que estamos fazendo sao as seguintes:

.a) Todos os repetidores sdo idénticos, ou seja,todos tem
a mesma assintbnia e a mesma funcao de transferéncia H(eJQ). Esta,
. na verdade, € uma condicdo extremamente improvavel. No entanto, os
resultados fornecidos por essa aproximacao sao conservadores , no
sentido de que esta & a condicio que oferece o pior desempenho quan
to a acumulacdo do jitter. Além disso, esse modelo vem sendo utili
zado ha varios anos [2] e os resultados fornecidos estiao em bom a

cordo com dados experimentais:

r.

b) Serao ignoradas todas as fontes‘he jitter nao siste
matico , como o causado pelo ruido. Note que na auséncia de ruido
e para igual assintonia (representada por My na eq.(2.112¢)), a se
quéncia Vi € inteiramente determinada pela sequéncia a, € portanto
é idéntica em cada repetidor. Portanto, v, serd uma fonte sistemd
tica de jitter. O ruido presente em cada repetidor, por outro lado,
€ independente do ruido que aparece nos demais, e por isso o ruido
€ uma fonte denominada nio sistematica. A razao porque sera exami
nada apenas a acumulacao de jitter sistematico, & que as fontes sis
‘teméticas representam as causas mais graves no que diz respeito a
acumulacao do jitter [2], [11].

Pode ser verificado, atraves qa Fig. 2.17, que a funcao
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de transferéncia entre a entrada do K-€simo repetidor e a salda do
N-ésimo, € dada por -
N-K+1
EICHADY

: E, portanto, a funcao de transferéncia do sistema linear
da Fig. 2.15 que tem como entrada a sequéncia vy, € como saida a se
quéncia 5 (KD é dada por

(N-K+1)

N - N .

z [H(e?™) = £ [HEIH"
K=1 - n=1 .
Péde—se, portanto, escrever

o : N N
Sy (eI =5 (el |z [H(eIDH)"
N r n=1

|' . : 2
- 5.3 Hed®y |2, | A=t
v 1-H(eI %)

-Se S (eJQ) puder ser considerada constante na faixa de
passagem de H(eJQ) e, definindo,

n = 2T.S (1) (rad®/Hz) - (2.150)
e Py = [ (k)12 (rad?) | (2.151)
N N T |

temos que (vide (2.85))

™ ‘2
: JQ
Py - n IH(eJQ)[Z 1-[H(e )] df
2T J__ 1:H(eI D) 2m -
| | (2.152a)
ou, aproximando H(erT) por HC(jQ), dentro da integral
e -tV |’
= . | ~ T Jw ,
Py=nm .y H_Gu) |2 . |t dw (2.152b)
0 1-H_ (jw) 2w ‘ .

Temos que, para o PLL de segunda ordem, com 27 >> w /K
(eq.(2.122)),



j2tw_w+w
Ho(Guw) = — - Z -
: JZCmnw-w o,

ou, introduzindo v:w/wn,

H_ (Gva) 1532Cv (2.153)
1-v7+j2¢v
Assim, PN pode, entéo, ser escrito na forma
- | ’ N 2
. 1,—[H (j\)w )]
Py = “‘“n,g H_ Gwwy) |2 . =1 dv
- 0 _ 1-H_(Gvw,) 27
(2.154)
~Para N=1, temos
” L vk 2 d - ‘
P, = n.wn.[ IHC(van)l 2“ | (2.155)
0 Tr

e, portanto, a relacao (PN/P1) depende”épenas de N e ¢. Comentare
mos -os valores dessa relacao mais adiante. Antes, vamos definir uma
outra variavel que também representa o jitter num repetidor. O jit
ter que temos considerado até aqui, ¢N(K), representa o jitter ab
soluto, ou seja, as variacoes na fase do reldgio em relacdo a uma
fase de referencia que cresce linearmente no tempo a uma taxa igual
a 2n/T rad/seg. Definiremos. agora o jitter de alinhamento no N-€si
mo repetidor, Mgy, como sendo

Aon(K) = oy (k) - o L (K)

Esta € a defasagem importante no que diz respeito a. amos
tragem e regeneracao, ja que € ela que determina: o quando estao a
fastados os instantes reais de amostragem dos instantes ideéais.

A Fig. 2.18 representa um modelo para o jitter de alinha
mento no N-ésimo repetidor.
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N . n
- Z[H(eig)]

S
"
-

v ,
k_ . Ag\(k)

4

-4

Y

[;-l(ejn)]n

n=4

. Fig. 2.18

A funcao de transferéncia entre entrada e saida do siste
ma representado na-Fig. 2.18 & dada por

- N : © N-1
y [HedH" - g

H(ed™H 1™ = [HEIH N
n=1 n '

1

Se APN for definido por

. 2
APy = [A¢N(k1 1 | (2.156) .

entdo, pode-se escrever, para PLL de segunda ordem,

T .
apy = =0 | PN e,
2T 2w
-T
) ) " 00 ’
- N [Hc(jm)IZN'—QQ— = njw IHC(jvan)IZN dv
0 ‘ 2'" : 0 ZTI'
(2.157)

Também a relacao (APN/P1) depende apenas de N e. g.

As integrais das eqs.(2.154) e (2.157) foram analisadas
por varios autores [9],[10] e [11]. A conclusdo & que o ccmporta
mento assintotico das quantidades (Py/Py) e (AP\/Py) € exponencial
com N, sempre que a fungao IHc(jm)l apresenta para algum w_ ummaxi



mo IHC(jwp)I >1, como € o caso do PLL de segunda ordem. O ‘'valor N
acima, do qual essas quantidades comecam a se aproximar de um com
portamento exponencial, depende do quanto IHC(jwp)I excede a unida
de. No PLL de segunda ordem, o valor de pico €& controlado pelo pa
rametro ¢. Quando maior ¢ , menor € o valor de pico [Hc(jwp)l ,
e, consequentemente, (PN/P1) e (APN/P1) crescem menos rapidamente
com N. Roza [8] calculou numericamente as integrais e apresenta gra
ficos dos valores obtidos. Es?es graficos sdo reproduzidos nas Figs.
2.19 e 2.20.

I APy 9
-Fu- 8 Py 8
17 7 -

t 6 - 64

. 5 . ] 54

1+ rec;;g::::fe SR

3 1 3

2

5

o L L] L L) L4 L ] ¥ L) 1 o L] T L] ¥ L) L} T 1) L] L]
"4 35 7 9 44 43 15 47 19 414 3 56 7 9 4 43 15 47 1924 23
—N —N (n2 de repetidores)
(REPRODUZIDO DE ROZA, [8]) ,
! (REPRODUZIDO DE ROZA, [6])
Fig. 2.19 ' " Fig. 2.20

A Fig. 2.19 mostra que a curva ée PN/P1 apresenta um com
portamento quase linear (aproximando-se da curva que representa o
resultado obtido para o circuito ressonante), desde que ¢ seja su
ficientemente alto. Por exemplo, para 20 repetidores =5 fornece
uma acumulacao de jitter proxima da obtida com circuito taﬁque.. A
ref. [31] apresenta graficos semelhantes para um nimero de até
1000 repetidores. Para 1000 repetidores, z da ordem de 20 & neces
sario para que a curva de (Py/Py) ndo se distancie muito daquela
esperada para circuito ressonante. :



A Fig. 2.20 mostra que o erro de alinhamento (ao contra
rio do que acontece para circuito ressonante, para o qual o erro di
minui com N) cresce muito rapidamente quando ¢ € muito baixo. Dai a
necessidade de se fazer 7 suficientemente alto se quizermos manter
o controle sobre a taxa de erro.:
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CAPITULO 3

AQUISICAO DE FREQUENCIA E FASE



No capitulo anterior analisamos o comportamento do PLL
numa situacao em que a fase do oscilador esta "amarrada' ao sinal
de entrada, ou seja, os cruzamentos de zero do sinal de saida do
oscilador ocorrem sempre muito proximos de certos instantes t, de
finidos pelo sinal de entrada. Isto implica que a frequéncia do os
cilador se mantém durante todo o tempo, muito proxima daquela em

que os pulsos sao enviados.

Neste capitulo analisaremos o comportamento do PLL quan
do, inicialmente, o oscilador esta em uma frequéncia diferente da
quela do sinal de entrada e verificaremos quais as condicgdes sob
as quais o estado do circuito evolui para aquele de fase amarrada.
Para os’ casos em que esta evolucao for muito lenta, ou mesmo impre
visivel, sera proposto um circuito auxiliar que garanta uma aquisi
¢io segura e rapida. ‘

Al

3.1 - FASE DO SINAL DE ENTRADA

Reproduzimos abaixo a Fig. 2.3 que representa o diagrama
de blocos do PLL.

4 R(t
FPB opit) L ocT L

Fig. 3.1
Como no capitulo anterior, escreveremos

R{(t) = B sen eo(t) (3.1)

0p(t) = —?;“—- t o+ gy(t) . - (3.2)
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S.(t) = T b Aret [ —1 (3.3)
T ‘n n W
onde todos os simbolos tém a mesma interpretacdo do capitulo ante
rior. _ N
O sinal ST(t) pode ser escrito na forma:

t—tn . t-tn
+ I (b -p)Aret |——DB-) (3.4)

'STtt) = IpA.ret
n W/ n W

‘onde p representa a probabilidade de bn ser igual a 1 e que coinéi
de com a média estatistica de bn' Da Fig. 3.1 temos:

' t-t ) t-t

e(t) = R (t) % pA.ret +R.(t) T (b_-p) A.ret |—D1
5Q n W RQ n & L

(3.5)

A Fig. 3.2 apresenta um possivel trecho dos sinais S (t),
RQ(t) e e(t) para a situacao em que '

-

d¢> (t) - :
_.0._ << __2_1_1’_ ’ (3.6)
dt T '

Srlt)
T ) r ] I ! I
| ‘ 1 ! | | ! |
! ! ] ] | | | |

Ro(t)] ! A ! ' I ! | I

. 4 | ' I
1 ! | 1 | | | ]
[ L b L
' ' b b ! ::

t: i1 | I: | 'y
I : I I
o(t) ' | | !

. Fig. 3.2
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A Fig. 3.3 apresenta o sinal e(t) decomposto em ey (t) e
ez(t) respectivamente o primeiro e o segundo termo do lado direi
to da eq.(3.5), onde estamos supondo p=1/2.

b o
-
E o

e(c)l 1 }

AT T T
o

—
—
—
—

Fig. 3.3

Por simplicidade, (tn—nT) foi suposto constante no inter
valo considerado. Lembre-seique o ruido e a interferencia entre pul
sos pode fazer (t,-nT) variar a cada pulso de St (t).

Observe-se também que na eq.(3.5), t €, em principio, in

-'n
def1n1do sempre que b =0 e portanto pode ser escolhido conveniente

mente.
A fase ¢,(t) € dada pela equacdo diferencial
de,(t) 2 d¢0(t)

= + = w, + K, e.(t) (3.7)
dt T dt 0" T0°F

que, integrada, fornece
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: t
¢0(t) - 1Awst + KO' J‘ eF(a) dao + C1 (3.8)

- Q0

onde K € o ganho do VCO em (rad/seg)/volt, C, & uma constante, e

| ' ’ : 2m . ‘
Dog = wy - wg = wy - " (3.9)
0 termo
. | .
Kq j ep(a) da
pode ser escrito na forma
t. t _
,KO J~ eF(a) da = KO .{ [ej(a)+ez(a)]*f(a) da
. - 00 o , -0 )

.onde f(t) € a .resposta ao impulso do FBP.

Um exame da Fig. 3.3 sugere a seguinte aproximacio:

R

t t
K, J [e (@) e, ()1*f(a) da = K, J e1(a)*f(a) da

“

Ainda que alguns detalhes sejam oml&ldos pela aproxima
cao acima, as conclusdes de carater mais geral a que desejamos che
gar devem permanecer validas.

A aproximagdao acima, C equivalente a considerar nulo o
ségundo termo do lado direito da eq.(3.4), ou seja, equivale a fa

zer:
t-t :
Sp(t) = I pAret | —2- (3.10)
n W

Faremos por simplicidade W=T/2 e def1n1remo< 9,=0. ft) ,
com do. 1(t)/dt >0, pelas equacdes:



t = t(0;) = —L 0, + T(8;)

1 2m

onde,

T(2nm-w/2) = T(Znﬂ+ﬂ/2)‘= T

A Fig. 3.4 mostra a relacao entre 6, e t.

Y

h Figc 3-4

_80-.-

(3.11)

(3.12)

A Fig. 3.5 mostra uma possivel funcdo T(Gi). Embora T(ei)

seja uma funcao um tanto arbitraria, suporemos que ela seja
lhida bastante suave. '

‘1’(0;)
/4 +

esco

2n i 6n . - 107 2n
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Nestas condigcoes, podemos escrever.ST(t) em funcao de ei.
Da eq.(3.10) vem

(6;)]

o A
Sp(t) = ST[t(Bi)] = _1';__ [1 +sQ

onde sQ(ei), cujo grafico & mostrado na Fig. 3.6, & uma funcdo pe
riodica de periodo 2w e

1 loj] < /2
Sq(0;) = ‘ (3.13)
=1 /2 < leil < T

|Sq(0,)

) ‘

o o ” 2% 3% an o,
-1 —
- Fig. 3.6

3.2 --0 _SINAL DE ERRO

0 sinal RQ(t) € mostrado na Fig. 3.7 em funcao da " fase
do oscilador, 60.

A amplitude de RQ(t) foi feita, sem perda de generalida
de, igual a 1. Pode ser visto claramente das Figs. 3. 6 e 3.7 que:

RQ(®) = Rqle(0g)] = Sq(oge7/2) x (3.14)
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“ RQ( 00) ’

-7 [o) n 2n 3n 4 00

Fig. 3.7

0 sinal de erro e=e(t)=é(ei,eo) e dado por:

.

¢ = —EZA—' [1+5qCe;)] §ch04n/23 (3.15)

SQ(ei) pode ser desenvolvido em sé€rie de Fourier para bg

fermos:
4 cos38. cos50.
SQ(ei) = — cosei - 1, 1. ... (3.16)
T 3 5
De maneira identica
-4 sen3b, sen58,
SQ(90+ﬂ/2) = — | senb; + — 4 +
. T 3 5

(3.17)

Substituindo (3.16) e (3.17) ‘em (3.15) e retendo apenas
os termos de baixa frequéncia, temos:

sen(3ei-360)

8
e = . sen(6.-6.) - +
2 m [ i™o0 32

sen(Sei-Seo)v i
S2

A | .
= —P;- Tp(85-8,) | (3.18)
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onde Tp(8;-64) € a funcdo mostrada na Fig. 3.8.

-n/2 ° n/2 n 3n/2 2xn (6;-65)

Y

Fig. 3.8

\

3.3 - AUTO-AQUISICAO (PLL DE SEGUNDA ORDEM) |

Vamos obter aqui a equacao qﬁé descreve o comportamento
dinamico do erro de fase, A¢=8;-6,, Para o caso do PLL de segunda
ordem. Como no capitulo anterior, a funcao de transferéncia do fil '
fro serd escrita na forma

S-—S1

F(s) = Kp —— o (3.19)
S-S
2

Vamos, além disso, supor o caso ideal em que s,=0 (Na pra
tica, consegue-se uma boa aproximacdao para este caso fazendo |sz|
muito- pequeno). Com sz=0 o filtro pode ser representado como na Fig.

3.9, onde'1/T1=—KFs1 sendo KF o ganho do filtro para altas frequén
cias. '

Suponhamos inicialmente que a entrada para o integrador
esteja aberta. Neste caso, temos:

ep = KFe + eFZ(O)
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onde ep (0) rqnesauﬁ a tensao, constante,na saida do integrador.

Utilizando-se a eq.(3.18).

(0) ' (3.20)

_ _PA_ “_ »

e, tendo em vista as eqs.(3.7) e (3.9), temos que

dég ' . DA
= = Ams + Koepz(p) + KO KF , TR(ei-eo)
= Awg + K0 eFZ(O) + KG TR(Gi'eO) (3.21)
onde | KOKFPA
KG = —— : ‘ (3.22)
2 -
Escrevendo 8; na forma
9, = P (3.23
i = 94 T . -23)

temos que (veja eq.(3.2):
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0;-6p =zbi_¢0 = Ad ' (3».24)
e -
49 9% 9% 4% g (3.25)

dt dt dt  dt dt

Da eq.(3.24), (3.25) e (3.21), temos

d¢, . .
dlae) _ i |, = Kee (0) - Kg Tp(88) . (3.26)

dt at s 0°F,

Valores significativos de d¢i/dt sao devidos a variacoes
de alta frequéncia na fase de entrada provocadas pelo ruido e in
terferéncia entre pulsos. Como variacbes de alta frequéncia em o5
produzem pouco efeito sobre ¢0 (veja eq.(3.21)), podemos analisar
0 caso em que tais efeitos ndo estdo presentes, 0.que nos dard uma
- ideia aproximada do comportamento de ¢ Mo caso geral.

Portanto, vamos analisar o caso em que , na  eq.(3.26),
~d¢i/dt = 0, )

Fig. 3.10



A Fig. 3.10 representa a eq. (3. 26) para d¢i/dt=00em<kﬁs
casos. No caso da curva B temos

> IAwAI

onde AwA = -Awé\— KO eF(O) (3.27)

Neste éaso, a diferenca de fase acaba por se estabilizar
(mesmo sem auxilio do integrador) em pontos do tipo 1 e 1' , onde
d(A$)/dt=0, sendo essa uma condicdao estavel. Para verificar isso,
basta notar que, se o estado inicial for'representado por um ponto
na curva acima do eixo horizontal,como & o caso do ponto 3 , este
ponto se deéloca a medida que o tempo passa, ao longo da curva B
para a direita, ja que d(A¢)/dt € positivo. Quando o _ponto 1 for
atingido, A¢ cessa de variar. Da mesma manéira, pode se verificar
que se o estado inicial for representado pelo ponto 4, a fase varia
Ta até que novamente o ponto 1 seja atingido. Por outro lado, pode
ser verificado que pontos do tipo 2 e 2' representam centros de ins
tabilidade, ja que o estado tende a se afastar desses pontos para
qualquer perturbacao. s

No ponto 1, o erro de fase A¢1 € dado pdr

A¢1 = L . Aw

A
2K

Suponha agora que, dado que o estado do sistema seja re
presentado pelo ponto 1 da Fig. 3.10, a entrada do integrador seja
conectada.”0 sinal de erro que € positivo faz com que a tensdo na
saida do integrador suba, tendendo a aumentar a frequenc1a do osci
lador. e, portanto, reduzindo A¢ A frequencia do oscilador € manti
da sob controle através do sinal €pq No ramo superior da Fig. 3.9.
Quando A¢ se reduz, eFq também diminui tendendo a diminuir a "velo
cidade com que A¢ se reduz. Se os parametros do circuito forem a

juntados convenientemente, quando A4 e, consequentemente, €F1 se
aproximam de zero, eg, tende ao valor inicial de eFq -

Nestas condicoes, A¢ acaba por se estabilizar em zero

sem, ou praticamente sem, oscilacoes. Nesse processo , observa-se



entao que ef, substitui gradativamente a tensdo €F1>» necessaria pa
ra manter o oscilador na frequéncia correta. Como um integrador po
de manter uma tensdo constante na saida se, e apenas se, a entrada
for zero, o sinal de erro e, portanto, A¢ serao iguais a zero na
situacao ideal de regime.

Vamos agora analisar o caso da curva A em que

< | dwp]

Nesse caso, vemos que, sem o auxilio do integrador,o sis
tema nio consegue atingir o estado de fase amarrada. O erro de fa
se 8¢ aumenta continuamente, ja que d(A¢)/dt & sempre positivo. O
estado do sistema € representado por um ponto na curva A, oqual se
desloca continuamente para a direita, a medida que o tempo passa.

Examinemos o comportamento do sinal de erro nesta situa
cao. O ponto que descreve o estado do sistema percorre os trechos
acima da linha horizontal H-H com velocidade média malor que - nos
trechos abaixo dessa linha. Para os pontos de A acima de H-H o si
nal de erro é negativo (veja eq.(3.18) e Fig. 3.8). Para os pontos
de A abaixo de H-H o sinal de erro & positivo. Pode - se concluir
dai que o sinal de erro permanece mais tempo em valores positivos
que em valores negativos. Por este fato, e pela simetria da curva
da Fig. 3.8, a tensio de erro apresenta um valor médio positivo .
Porténto, se o integrador for agora conectado, sua saida em respos
ta a este valor médio terid um aumento l1iquido a cada ciclo de 2w
radianos completado pelo erro de fase, A¢. Isto correspondente a
um aumento na frequéncia do oscilador, que vai se aproximando da
frequéncia do sinal de entrada. Isto significa que o esta
do do sistema € agora representado por um ponto que tem uma tendén
cia média a se deslocar para baixo até atingir a reta dA¢/dt=0 na
Fig. 3.10. Quando isto acontece, por um processo semelhante ao ex
plicado para o caso anterior, a diferenca de fase A¢ acaba por se
estabilizar em 2nm radianos (para todos os efeitos, indistinguivel
- de A4=0). | |

De todas estas consideracdes, pode-se concluir que,utili
zando um filtro com integrador perfeito, a aquisicdo ocorre sempre,
independentemente da frequéncia quiescente do oscilador e do estado
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inicial do sistema. No entanto, quando a frequéncia inicial‘'do os
cilador se encontra muito afastada da frequéncia de entrada, ou
mais precisamente

‘ d(A¢) I. = Aw. >> K
d A7 G
t
t=0
o efeito pelo qual o integrador se carrega, descrito acima, e co
nhecido como '"Pull In'", € muito fraco e o tempo necessario para com
pletar a aquisicao pode ser excessivamente longo.'

Viterbi [13] calculou aproximadamente o tempo de aquisi
cao, Tp’ para um circuito que emprega detetor de fase senoidal, ou
seja, um em que o sinal de erro € dado por

e = Ky sen(a¢)

Y

onde K4 € uma constante. O resultado pode ser escrito na forma [14],

(AwA)Z . .
T, & ——2 (3.28)
P K -
chn '
onde .
wy = (Ko Ky K [s,])1/2 (3.29a)
° 1 KoKaKg |72 -
g = (3.29b)
2 |s1|
As constantes KO, KB |s1| 3a foram definidas. Para po

der utilizar (3.28) pelo menos como uma estimativa para o nosso ca
so, temos que definir Kd adequadamente. Podemos, por exemplo,fazer
com que o ganho (em A¢=0) para o detetor senoidal considerado’ (pa
ra o qual vale a eq.(3.28)) seja igual ao do detétor triangular do
nosso caso. Ou seja, (veja eq.(3.18) e Fig. 3.8),

Ky = RPA 2 _ PA (y/rad)

2 m n

Ou, levando em conta a eq.(3.22):
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2 Ks

Kd=

Portanto, as eqs.(3.29a) e (3.29b) podem ser escritas

na forma .
2 1/2
wn = — KG IS.] l (3-30&)
b
] ZKG 1/2
C = ' : (3.30b)
2 1T|S1| .

Estes parametros coincidem com aqueles definidos nas
eqs.(2.121a) e (2.122a), se '
= . . .
Kq = ) K KF (3.3])

-

Para verificar que a eq.(3.31) & verdadeira,vamos tomar
a eq.(2.109) que define K: - '
pK1K0
AR

A constante K4 foi definida como sendo, na Fig. 2.5b,
igual a
area do pulso Volt-seg
(t1n—tn) seg

K] =

Se na Fig. 2.5b os pulsos retangulares de ST(t) tiverem am
plitude A e RQ(t) tiver amplitude 1, como estamos supondo, teremos
que

K, = 2A )

e, portanto,

'](:_Pi](

' ' o (3.32)
. 0 | ,



Portanto, K representa o produto do ganho do detetor de
fase, pA/m,e a constante de ganho do OCT, KO‘

Substituindo a eq.(3.32) na eq.(3.31) encontramos

. _PA_ K »

Ks K
G 2 F 70

que € a equacdo de definigdo de Kg» (3.22).

Como o detetor de fase definido pela eq.(3.18) e Fig.3.8
.tem o mesmo ganho que o detetor senoidal (para A¢ << 1) , para ‘o
qual vale a eq.(3.28), mas mantém a linearidade para um intervalo
maior (o detetor da eq.(3.18) €& linear na faixa 7w/2 < A¢ < ©/2), €
de se esperar.que ele tenha um desempenho, quanto a aquisicao, um
tanto melhor, e porisso a eq.(3.28) deve ser tomada como uma esti
mativa .conservadora para o tempo de aquisi¢ao, no nosso caso.

Vimos, no capitulo anterior, que a poténcia do jitter &
diretamente proporcional a BL'que, para ¢ > 1,vale aproximadamente
BL = an/Z . .

Portanto, o produto w_z € limitado pela poténcia do jitter admissi
vel. O fator ¢, por outro lado, controla a acumulacao de jitter ao
Yongo da cadeia e deve ser fixado em funcdo disso. Estes dois fa
tos restringem, portanto, o valor de Z e o de W . Suponhamos entao,
que tenhamos fixado os valores de w, e de ¢ e Vamos expressar o ma

ximo off-set que a frequéncia do oscilador pode ter,. no instante
inicial, por '

A estimativa para o tempo de aquisicdao sera, entao,

2 - 2

-]
L}
Rn

n L

Assim, mesmo que 1/BL seja um tempo relativamente curto,
¥V >> 1 pode tornar esse tempo inaceitavel. Uma solucdo € empregar



empregar um oscilador ' mais estavel.

Em muitos casos, no entanto, nio & o tempo de aquisicido
que limita o grau de instabilidade que se pode permitir ao oscila
dor. Devido ao fato de que o "Pull In" € um efeito muito fraco,
quando a diferenca de frequéncias € muito grande, pequenas imper
feicoes na implementacao do circuito (um off-set no detetor de fa
se, por exemplo) podem, dependendo do estado do circuito no inStaE
“te inicial, impedir completamente a aquisicgao.

Uma maneira de garantir sempre uma aquisicdo rapida, é
ter um oscilador altamente estavel, ou seja, um oscilador tal que
sua frequéncia nunca deve diferir da frequéncia de entrada de um
valor muito maior que KG (veja Fig. 3.10). O intervalo de frequen
cias

| ~dup < duy < B = Kg | (3.33)

é chamado de regido de "lock In'". Se AQS e a tensdo inicial na sai
da do integrador, ePZ(O), forem tais que a desigualdade. (3.33) €
satisfeita, a aquisicao se completa sem que a diferenca de fase A¢
tenha saltado um unico ciclo. Para tornar mais clara a exposicio,
vamos nos referir a Fig. 3.11. Nessa figura esta representada a cur
va caracteristica tipica de um OCT (oscilador controlado a tensdo).
0 oscilador e‘projetado para operar segundo a reta.A. As retas B e
C representam os limites entre os quais se encontra a verdadeira
reta de operacio quando, em virtude de quaisquer fatores (deficien
cia no ajuste, variacoes de temperatura, envelhecimento, etc.), o

comportamento do oscilador se afasta daquele prescrito pela reta A.

A frequencia de transmissdo tem um valor nominal igual a
Wep © pode variar entre os limites Wgp €& Wgye Suponhamos que, por
alguma forma, '‘a tensao do integrador seja limitada entre os valores
EFZ- € epy, - Isto permite que, em qualquer condicao, o integrador
possa fornecer a tensao continua necessaria para fazer a frequén
cia do oscilador igual a frequéncia de transmiss3do e ao mesmo tem
po, impede que lAwAlmax exceda, em qualquer circunstancia, o valor
2 + Aw j '

(AwOsc Awso), ou seja

lawp| s 2C8ugg + Bugg)
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Fig. 3.11

Se o oscilador do transmissor for muito mais estavel que
o OCT, temos que

L

IANAlmax ='2Aw05c

Para que Bw, esteja na regiao de ''Lock In" devemos ter

Das ‘eqs.(3.30) podemos concluir que, para ¢ > 1,

Kg = TLw, = ZTTBL , ' (3.35)

Introduzindo o fator de qualidade, Q, definido por [8]

Q = LI | ‘ (3.36)
4B T : o

temos
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2 A ,
s—T - T -, . (3.37)

Aw
Osc 4QT 8Q S

onde w, = Znfy = 2n/T

Da equacao acima, temos que o fator de assintonia, g, de
~finido por

5 - ‘ (3.38)

deve satisfazer

'51 o s AwOsc < T . 0.4 (3.39)
max o 8Q Q

para que Aw, se encontre sempre dentro da regiao de '"Lock In'".

_Como podemos}vér, através das eqs.(2.118) e (3.36),a pé
téncia do jitter é inversamente proporcional ao fator Q. £  entio
interessante fixar Q num valor tal que Q >> 1. Fixado o valor de
Q, |8] ndo deve exceder de muito o valor 0.4/Q se se dese
jar uma pronta aquisicdo. Nos casos em due (3.34) ou (3.39) é sa
tisfeita, o tempo de aquisicao (que na verdade depende das condi
coes iniciais de fase) €, para ;2 >> 1, da ordem de

2 2
= =1,3 %
ABL

Para Q=103,temos que ldlméx deve ser da ordem de 4x10~% ou
400ppm. Para fs=50MHz, 0 tempo de aquisicdo pela estimativa acima
€ da ordem de 1Ims, para r=5. '

- Um OCT controlado a cristal pode, se bem projetado, sa
tisfazer a condicio (3.39) mesmo para valores de Q muito altos (Q>
103) e os problemas referentes 3 aquisicao estardo entio resolvi
dos. '

Se desejarmos empregar um oscilador pouco estavel, inca

paz de satisfazer (3.39), e ndo quizermos confiar na aquisicio a

través do processo de "Pull In'", teremos que dotar o PLL de algum



circuito adicional que o auxilie no processo de aquisicao. Na refe
réncia [14] estdo descritos algumas das maneiras pelas quais isto po
de ser feito. Nds nos réstringiremos a analisar} na secao seguinte,
0 caso em que o PLL é dotado de um discriminador de frequéncias.

3.4 - PLL COM DISCRIMINADOR DE FREQUENCIAS (FPLL)

A Fig. 3.12 apresenta o diagrama de blocos de um FPLL
onde DF indica o discriminador de frequéncias. Nota-se que, se a
saida er for igual a zero, o que deve ocorrer quando o oscilador
estiver em sincronismo com o sinal de entrada (operacao em regime

’

estacionario), o circuito se reduz ao PLL que temos examinado até
agora.

+

F2

<- —] [ f:ép
>

Fig. 3.12

Vamos analisar o comportamento do circuito no caso em que
s0 o discriminador de frequéncias atua. Ou seja,vamos inicialmente
fazer e=0 (o que equivale a abrir a malha depois do detetor de fa
se). '

Admitiremos que o discriminador de frequeéncias possa ser
descrito pela equacio:
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do. de
ep = Kf i 0 - Kf'_éﬁéﬁl (3.40)
. dt dt dt

No caso que vamos analisar, d¢i/dt=0 e, portanto,

4o
d(a¢) 0 . :
e, = K, ——=71 . _x = -K. ¢ (3.41)
S £ e £70
Das eqs.(3.7) e (3.9):
60 = bug + K, en (3.42)
Da Fig. 3.12,
B L] e : K L]
e = e = %f— = - -—f— ¢ (3.43)
F F2 T T 0
f f :
Diferenciando (3.42), temos
d(4y) ) KoK
a0 " Koer=-—" 4
dt Tf
ou
' dé KoK, . :
0, _0f by = 0 (3.44)
dt Tf
Se, no instante t=0, tivermos
¢0(0) = Awg + K0 e, (0) = _AQA
entdo a solucao de'(3.44), para t >0, sera:
. -((K K )/T )at
09(t) = (-dwp).e O f7f
ou '

d
—_— (A(b) = (Aw ).e
dt A

A eq.(3.45) mostra que qualquer. diferenca inicial Aw



entre a frequeéencia do' sinal de entrada e do oscilador se reduz,sob
acao do DF, exﬁonencialmente. A constante de tempo € dada por (Tf/
KOKf). Essa constante de tempo envolve dois parametros, Tee Kf,que
nao interferem no comportamento do PLL quando em regime. Dessa for
ma, € sempre possivel desvincular completamente o problema da aqui
sicao do problema do desempenho do PLL quanto ao jitter. A veloci
dade de aquisicio requerida e conseguida simplesmente dimensionag
“do Tf/Kf adequadamente, o quednéo interfere com os parametros im

portantes, r e w,, do PLL.

* Apenas para simplicidade da exposicdao, supusemos acima
que o sinal e, a saida do detetor de fase,era zero. No caso real,
0 circuito é atuado simultaneamente pelo detetor de fase e pelo
discriminador de frequéencias.

A eq.(3.45) deve ser'tomado Como uma aproximacao valida
enquanto d/dt (A@j permanecer grande comparado com KG. Quando d/dt
(Ad) se aproxima do valor KG, a acao do detetor'de fase se sobrg
poe a do DF. A diferenca de fase dos sinais € entio reduzida para
valores muito bpequenos, o que faz com que a saida do discriminador
de frequéncias pérmanceca em zero (o discriminador de frequéncias
que iremos propor na secao seguinte nio responde a incrementos mui
to pequenos na diferenca A¢).

3.5 - UM DISCRIMINADOR DE FREQUENCIAS DIGITAL

Apresentamos aqui uma forma de implementar um discriming
dor de frequéncias adequado aos nossos objetivos. Esse discrimina
dor foi proposto em [12] » onde sac encontradas referéncias
mais gerais sobre o assunto. O principio de funcionamentodessedi§
criminador € naturalmente adequado para circuitos digitais. A Fig.
3.13 apresenta um possivel circuito que tomaremos por base nesta ex
posicao. Os sinais R e R, s@o sinais digitais derivados do sinal
de reldogio na forma representada pela Fig. 3.14. 0 sinal RT corres
ponde ao sinal ST que excita o FPLL ou a uma versao de STemlnfveis
de tensao adequados ao fupcionamento dos circuitos digitais.Embora
isso ndo seja essencial, estaremos supondo aqui que Ry € composto
de pulsos retangulares de largura T/2. Referindo-nos a Fig. 3.13,
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temos que os sinais R.1 e R2 sao amostrqdds nos bordos de subida do
sinal RT' Portanto, Q]Q2 registra o estado definidq por R1R2, indi
cado na Fig. 3.14 como 00, 10, 11 ou 01, no instante da Ultima a
mostragem. 0 estado de R1R2 na penultima amostragem permanece arma
zenado em Q3Q4. A evolucdo do estado representado pelo vetor Q1Q2
Q3Q4 tem uma intima relacio com a diferenca entre as frequéncias,
fOsc’ do oscilador e fs, do sinal de entrada. Para tornar isso_clg

. T0, comecamos escrevendo a fase do oscilador na forma
B(t) = wygo-t + 8, (0)
onde estamos supondo que a frequéencia do oscilador permanece cons

tante, ou seja, estamos supondo que, na Fig. 3.12, a malha esteja
aberta apos o discriminador de frequéncias e apgs o detetor de fa

se. v
Escrevendo, como ja temos feito, 60 também na forma
0p(t) = wg.t + ¢,(t) . ‘ (3.46)
teremos : .
¢0 = (wOSC-ws)t + 60(0) =-AwAt + 60(0) (3-47)

Por enquanto, suporemos que RT seja uma onda quadrada ou, em ou
tras palavras, que a probabilidade p de ocorréncia de cada pulso
em ST‘seja igual a 1.'Nesse.caso, havera uma amostragem de R1R2 a
cada T segundos. Os instantes de amostragem sio todos os instantes
da forma t,n=nT-T/4. Estamos, aqui, mantendo a convencao de que o
centro dos pulsos de ST ( e portanto de RT) ocorrem exatamente em
instantes dados por nT. Nos instantes de amostragem, teremos, de
(3.46) e (3.4?), que o

09t ) = 2nm - m/2 6ot 1) (3.48)
e . AwAT
| ¢oCt, ) = ~Aw,nT + p +8,(0) (3.49)

A Fig. 3.15a apresenta ¢0(t)'como sendo o angulo que um
fasor faz com a direcao positiva do eixo X. O fasor gira com velo

e,
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cidade angular-AqA. O sentido de rotacio & antihorario (horario) se
AQA< 0 (AwA:>0).

y\ y l
"AwA ntd -AwA.T
(04)
. = (1)
1¢°“=’ -
X X
(10)
(00)
Fig. 3.15a .  Fig. 3.15b

4

Na Fig. 3.15b'55p mostradas as posicdes ‘do fasor em dois
instantes, tan e ta(n+1). A frequéncia angular -Aywy foi suposta 'pg
sitiva. A eq.(3.48) e as Figs. 3.14 e 3.15 mostram que a posicao
do fasor nos instantes tan determina completamente o estado R1R2
Por exemplo, quando o fasor S€ encontra no primeiro quadrante te

" mos da eq.(3.48):
2Km-m/2 < eo(tan) < 2Knm

onde X € um nimero inteiro. Pela Fig. 3.14 vemos que isso corres
ponde ao estado R1R2=11.

A correspondéncia entre os quadrantes e cada um dos esta
1R, estd indicado na Fig. 3.15b. '

dos R

Na Fig. 3.14 aparece, em linha pbntilhada, a posicao dos
pulsos de'RT, quando a malha esta operando em regime. Nessa §itug
cao, Aw,=0 e ¢O(t)=0 para todo t, ou seja, a direcao do fasor nas
Figs. 3.15a e 3.15b se confunde com a direcio positiva do eixo x
Numa situacdo mais real, ¢, oscila em torno do valor Z€ro e o esta
do QIQZ comuta entre 11 e 10. ‘

Quando, por outro lado, 0 <-AwAT-< n/2, o estado de Q1Q2
evolui segundo a sequéncia: -++,11,01,00,10,...
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Quando -n/2-<-AwAT <0 a seqﬁéﬁcia é: «..,11,10,00,01...

Suponhamos agora que -0 gerador de pulsos atue da seguin
te forma: ’

Um pulso positivo & gerado quando sua entrada PN passa
de 00 a 10. Por outro lado, se PN vai de 00 a 01, € gerado um pul
SO negativo. Os pulsos pPositivos e negativos tém a mesma area que
'sera suposta fixa. |

O circuito combinacional pode entdo ser projetado para
fornecer a saida PN=10 (envio de pulso positivo), quando o fasor
cruza o eixo x do 39 para o 29 quadrante (Note Que nesse caso —AwA=
Whse™Wg <0 e portanto a acao do discriminador deve ser no sentido

de aumentar Wosc? Ou seja, o pulso deve ser positivo).

“(04) v} | GAL
n+4
n
-~
n—-1
| (00) | (10)
Fig. 3.16

Essa situacdo € indicada na Fig. 3.16. No instante ta(n-1) 0 esta
do de Q1Q2Q3Q4 € 0000 e logo apds o instante tan 0 estado de Q1Q2
Q3Q4 vai para 0100. Portanto, a saida PN=10 do Circuito combinacio
nal devera corresponder a entrada 0100.

De forma analoga, o circuito éombinacional pode fornecer
a saida PN=01 quando o fasor passar do 29 ao 39 quadrante, de for
ma que a saida 01 corresponda 3 entrada 0001.

Portanto; a funcao do circuito combinacional pode ser re
sumida na forma: '
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10 (pulso +) para Q]Q2Q3Q4=0100
PN = 01 (pulso -) para Q1Q2Q3Q4=0001

00 para outras entradas

Note ainda que, na forma como o gerador de pulsos foi su
posto atuar, entre a geracio de dois pulsos consecutivos a entrada
PN precisa ser resetada para o valor 00. O circuito faz isso auto
maticamente. Note que no caso ‘da.Fig. 3.16, logo apos 0 instante
‘ta(n+1) 0 estado de Q1Q2Q3Q4 val para 0101 e portanto PN=00.

Definido dessa forma, o circuito consegue detetar corre
tamente o sinal de AwA € produzir uma resposta no sentido correto.
Uma medida da amplitude da resposta do discriminador de frequéncias
& a diferenca entre a taxa média de pulsos positivos e _de pulsos
negativos. '

v Uma ligeira reflexdo mostra que, no caso de lAwATl < 7w/2
ou IAwAl <’w§/4, o fasor cruza o eixo negativo dos x a uma taxa de

lfOsc S _ : v
“transigoes. Portanto, a taxa média de pulsos apenas positivos ou

apenas negativos, dependendo do sinal. de AmA, € dada por

—fs[ vezes por segundo e o circuito consegue detetar todas as

u ='f f

p Osc” sl

para lAwA, < ws/4/

A equacdo acima & vidlida no caso em que p=1, ou seja, R,
R, é amostrado regularmente a cada intervalo dé T segundos. Nos ca
sos de interesse, p<1 e o desempenho do discriminador é deteriora
do. Isto acontece devido a dois motivos. 0O primeiro € que pode ocor
rer a situacao em que durante o trajeto do fasor pelo 29 e/ou 39
quadrantes, nio ocorra nenhuma amostra, e o circuito deixackadeteg
tar uma transicao omitindo o pulso Eorrespondente. O outro motivo
e que o discriminador pode gerar pulsos com a polaridade errada.
Suponha, por exemplo , que -AwA >0 e a posicio do fasor se
ja detectada no 390 quadrante. Suponha também que o fasor passe pelo
49 e 19 quadrantes sem que nenhuma amostra tenha ocorrido.FinalmeE
te, ao atingir o 29 quadrante, sua posicio & novamente detectada.oO
discriminador interpretara isso como se o fasor passasse do 39 ao
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2?2 quadrante e respondera conm>se AQA fosse negativo. Estas'duas si
tuacoes que acabamos de descrever, terdo uma probabilidade relati
vamente grande de ocorrer se lAwAl representar uma fracio signifi
cativa de ws/4. Essa probabilidade €, no entanto, extremamente re
duzida se lAwAl << w /4 e nesse caso o dlscrlmlnador apresenta um
comportamento muito prox1mo daquele em que p=1. Isso & confirmado
pela Fig. 3.17, que apresenta os resultados experimentais obtidos
para uma implementacido do c1rcu1to da Fig. 3.13 com circuitos digi
tais TTL.

VO - Volts

o
o

| e 4 ' [—
v T

0.4 0.6 0.8 1.0

=10 -08 -06 -04 -0.2

(fts—fosc) MHz

Fig. 3.17

Para o caso da Fié 3.17, a entrada Ry € a saida de um ge
rador de padrdo pseudo-aleatdrio RZ, 3 uma taxa f =2.048 MHz.A sai
da Vi, corresponde a tensio média do trem de pulsos ha saida do dis
crlmlnador. A area dos pulsos foi feita 1gua1 a aproximadamente
4V-us (4 volts de amplitude e 1us de duragao) Extrapolando os da
dos da Fig. 3.17, pode-se concluir que o discriminador apresenta
uma resposta praticamente linear paralAwA/w late cerca de 5% No
entanto, ele oferece uma faixa de utilizacdo muito maior.Note que
a saida mantém a polarldade correta para[AwA/w [ate cerca de 50%
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CAPITULO 4

-

CONSIDERACCES DE PROJETO E IMPLEMENTACAO DE
 PHASE-LOCKED LOOPS. '
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’ 0 obJetlvo principal deste capitulo é sintetizar os resul
tados obtldos nos capitulos anteriores e apresentar uma sistemati
ca de projeto adequada a 1mp1ementagao de Phase-Locked Loop para
a extracao de onda de relogio. Ao final do capitulo apresenta-se o
pProjeto de dois PLL's implementados para o ELO-34, ambos operando
em 45 Mbits/seg. ‘

4.1 - SINTESE DOS RESULTADOS

Nesta secdo procuraremos resumir os resultados encontra
dos ao longo dos capitulos 2 e 3.

Na Fig. 4.1 repetimos, por conveniéncia, o diagrama de
blocos do PLL, ja apresentado nas Figs. 2.3 e 3.1.

' i t ' ’ R(1)
(1) FPB * eit) . ocT —

. Sf( t) ’

Rg(t)

Fig. 4.1 -

O sinal S (t), derivado do sinal equalizado a ser regene
rado e dado por:

t -~ nT--Tn
ST(t) = I bn A ret (4.1)
n "T/2 .

onde b € uma variavel aleatdria que assume o valor 1 com probabi
11dade P € o valor 0 com probabilidade (1-p). A constante A re
‘Presenta a amplitude dos pulsos retangulares, cuja largura foi as
sumida constante e igual a T/2, sendo 1/T a taxa de transmissao.

Conforme ja vimos anteriormente, os centros dos pulsos
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retangulares que formam S (t) ocorrem nos instantes nT+T. sendo

n ’
que os desvios T resultam do ruido e da interferéncia entre pul
Sos no sinal equallzado e do jitter introduzido nos repetidores pre

cedentes.

0 -sinal de relodgio, R(t),é representado por:

R(t) = B sen B (t) (4.2)

40 passo que o0 sinal RQ(t) que entra no multiplicador (detetor de
fase) & dado por ' ‘

‘ 1 R(t) < 0
Ro(t) = (4.3)
( -1 R(t) > 0
ou seja,
| 1 (2n-1)7 5 6, < 2nm
RQct) = o ~ (4.4)
-1 - -2nm s.eo <(2n+1)

No capitulo 3, definimos uma fase para. o sinal de entra
da que escrevemos na forma

27

Gi(t) = t + ¢i(t) - (4.5)

.

onde o termo ¢ (t) representa os efeitos da sequenc1a T (Na forma
como foi def1n1do no capitulo 3, $; (t) ndo leva em conta os efei
tos relacionados 3 aleator1edade da sequeéencia b ).

A fase do oscilador, Go(t), também foi escrita como

2T
eo(t) = —;T— t + ¢0(t) (4.61

onde ¢,(t), que representa o jitter do reldgio extraido, satisfaz

d ¢,(t) 2
dt T

+ Ky ep(t) | (4.7)
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onde K0 representa o ganho do OCT.

-Do que foi visto no capitulo 3, pode-se verificar que ,
sob a hipétese de ‘

log (0| = lo; () - 8y (t)| = [¢5(t) - oo ()] < w/2  (4.8)

para todo.t, o sistema da Fig. 4.1 pode ser representado pelo sistg
ma linear da Fig. 4.2, abaixo, onde Awg = wy - 2m/T.

Awg
Ko
Y+
. ep(t) Bolt)
FPB + Ko | dt
- + -

Fig. 4.2

Assumindo.que o FPB tenha uma fungéofde transferéncia da

da por s-s,
F(S) = KF (4.9)
: s
o0 sistema da Fig. 4.2 sera descrito pela equacdo diferencial
¢, + K. K. _PA_ Ko K, |s,| _PA_ =
¢o*0pn‘i’o+0}=51 % -
A - _pA
= K KF—;’LJ»i + K, KF'51|~’P;:“¢’1 (4.10)

que, em termos dos parametros mais usuais ¢ e w,» introduzidos na
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secao 2.6 e secao 3.3, pode ser escrita como

. * A 2 - . 2 .
¢0 + chn ¢0 + wn ¢0 = chn d)i + wn ¢i (4.11)

N,

Aplicando a transformada de Laplace a eq.(4.11), supondo
que o sistema se encontre inicialmente no estado zero (ou seja ,
_¢0 =0 e 60 =0 em t=0), teremos

¢0(s) ZCwnS + wnz
= H (s) = > >— _ (4.12)
¢i(s) S -+2;wns-+wn

A A funcao de transferencia Hc(s) da eq.(4.12) coincide com
a da eq.(2.122) para o caso em.que KV-Ho (devido 3 caracteristica
" de integrador perfeito de F(s), da eq.(4.9)).

Além de revelar aspeétos importantes do comportamentofrgg
sitério, a’fungio de transferéhcia H.(s) determina, em . condigodes
de regime,o espectro da fase do sinal de saida, a partir do espec
tro da fase do sinal de entrada. A :

Mais precisamente, se S¢i(m) e AS¢0(w) representam a den
sidade espectral da entrada, ¢i, e a densidade espectral de saida,
¢0, respectivamente, devemos ter

S¢O(w) - S¢i(w) [H (Gw) | (4.13)

No capitulo 2, no entanto, nio definimos nenhuma funcao
para descrever a fase do sinal de entrada. Ao inveés disso, tomamos
as amostras de $9(t) nos instantes nT, formamos a sequéncia,

$o(T) = op + FATY = ¢+ y (4.14)

e verificamos que ela é dada por

Aw '
o= 2 .21 g | (4.15)
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¢, = i ue T h_(n-k) o (4.16)
onde -
| up = - 4;— [u(bk—P) + i? (by Ty - By Tk)] (4.17)
D )
e
h (n) = hc(t)’t=nT (4718)

sendo hc(t) a antitransformadd de Laplace de H (s).

Definimos também ga transformada de Fourier, X(eJQ), da
sequéncia x n’ Pela equacdo.
e—JQn

X (eI x

n (4.19)

Z
n
" quando a soma no segundo membro existir.

Nos casos de sequenc1as Yo de um processo aleatorio es
tacionario (pelo menos em sentido amplo) para -as quais.nao ex1ste
uma transformada de Fourier, definimos a funcao de aotocorrelacao -

Ry(n) = y(k) y(k+n) ' (4.20)

e a densidade espectral de poténcia
S (ejQ) =3 R_(n) e-JOn (4.21)
y S

As séquéncias x, e Ry(n) podem, por outro lado, ser es

critas como

™ .
X, = 1 f x (e7?y IO 4o (4.22)

2m

. ™
R (n) = —! s (eI®y Gian 4o (4.23)
Y 27 y : .

Com a notacdo introduzida pelas ~equacoes (4.19) a (4.23),
conclu1mos no capitulo 2 que
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Sp(e??) = s (e3?) [n(ed®y 2 | . (4.24)
onde . - R
H(ed®) . i H.GG /T + j k 2n/T) (4.25)

¢
representa a transformada de Fourier da sequencia h, = T.h_ (n).

0 valor quadratico médio, ¢,%» da componente aleatdriado

jitter, & dado por

02202 Ry -

n
- ‘

1 - S,(e3%) a2 (4.26)
27 - _

1}

Verificamos, ainda, que a sequencia Uy pode ser dividida
em duas sequéncias na forma '

"

uy = LA, Vk o : : (4.‘27)

onde a sequéncia Wy € constituida pelas amostlas da componente alea
toéria do jitter no repetidor precedente e Vi € dada por

p-b b
Vi = u, — K 21 o Pk BT ED) (4.28)
k 1 . k "k k "k
. P - p p
onde
Aws
U1 = (4.29)
: K
v

e 0s termos €k sao resultado da interferéncia entre pulsos e do rui
do, no sinal equalizado.

Para o primeiro repetidor da cadela pode-se entao escre
ver, representando por ¢1(k) a sequéncia que caracterlza o jitter,

s¢1(e59) = 5, 7% el |2 : (4.30)

—

0 valor quadratico médio (poténcia), 24 (k), & dado por

L}
n

U
) . .
(1) = 7y = R, (0 2’" j S, (eI [H(eI%) |2 4g
m
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=nB . - (4.31)

L
onde : - :
i iQ _
n =2.T.S (e )’ s 2.T.§ R, (n) (4.32)
e . ; .
w
By =J~ IHc(jw)Iz do . n o, 1/4%) (4.33)
: 2m 2
0

A densidade espectral do jitter absoluto N(k), na sai
da do N-ésimo repetldor, € dada por

N . .
L [HeI%

n=1

s¢N(ej9) - sv(ej“) (4.34)

Quanto ao jitter de alinhamento no N-é€simo repetidor,

\
i

o) = onR) - 4 () - (4.35)

temos que

sA¢N(ejn) = s (eI |nced® | 2N (4.36)

A poténcia do jitter absoluto no N-&simo repetidor € da -

da por
) PN = P1 ll)ab (C’N) | (4.37)
onde
oo 2
N .
IMH Gw"| -de
0 n=1 27 : .
Vap (2N = =0 h — (4.38)

. v12 d
J [Hc Guw) | =
0 2T

depende apenas de z e N.

A poténcia do jitter de alinhamento no N-€simo repetidor
e dada por )

APy = [A«pN(K)]2 =Py - ¥,,0,N) : (4.39)
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o

onde - J. ch(jw)|2N dw
0 . 2m '
Vo (5,N) = 2D \ (4.40)

|H, Gu) |2
0 \ 2m

também depende apenas de ¢ e N.

Deve-se oBservar que as eqs.(4.34), (4. 36), (4.37) e (4.
39) sao validas apenas no caso em que todas as fontes nio sistema
ticas de jitter (como o ruido presente em cada repetidor) sio igno
rados.

As equagoes acima resumem o desempenho do circuito de ex
tracao de reloglo quanto ao jitter. Faremos agora algumas conside
racoes a respeito do desempenho do sistema quanto a sua capacidade
de aquisigcao de frequenc1a e fase. :

Vimos no capltuio 3 que um parametro importante do PLL K
no que diz respeito a aqu1$1gao de frequéncia, €

K. =-PA g x = g (4.41)

que representa w/2  vezes a constante de ganho de malha aber
“ta do PLL. Vimos. que, se a frequéncia angular do oscilador
 éntes da malha ser fechada (pela aplicacao do sinal S (t)
a entrada do detetor de fase, por exemplo), diferir de menos que KG
rad/seg da frequéncia angular do sinal de entrada, o sincronismodo
oscilador sera estabelecido sem que a diferenca entre a sua fase e
a fase de entrada tenha varlado 2w rad, ou seja, sem "pular ciclos".
Se, por outro lado, a diferenca de frequéncias for um pouco maior
que KG’ o sincronismo,aindauque relativamente rapido, se 2stabele
ce com a ocorréncia de "pulos de ciclos".

Para diferencas de frequéncia muito maiores que KG’ a di
ferenca de fase aumenta ou diminui de varios ciclos complet an
tes que o sincronismo seja estabelecido. Nesse ltimo caso, fixada
a diferenca inicial entre as frequéncias, o tempo necessario para
que a diferenca de frequéncias se aproxime de KG é tanto menor quan
to maior for KG '

Essas consideracbes mostram que & desejavel, do ponto de
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vista'da aquisicdo; fazer o parametro K; o maior possivel.

Informacoes ad1c1onals podem ser obtidas analisando o com
portamento transitorio do sistema da Fig. 4.2, Para o caso ¢i = 0,
a eq.(4.11) fica

\

¢+ 2zw ¢ +w 9 -0 (4.42)

onde ¢ pode tanto representar ¢0 como ¢e = -¢0.
A solucao de (4.42), para as condig¢oes iniciais

$(t) =0 (4.43a)
t=0

(1) $(0) - (4.43b)

t=0

sera dada, para o caso z > 1 e para t >0, por

$ (0) (e (r,-/C? - Dount _ -(z+/77 - Doupt
2w YT -1 -

A ' ' (4.44)

¢ (t) ]

. E 10gico que a equacio acima—representa corretamente ¢y ou
¢, na parte linear, isto &, quando ¢(0) for suficientemente peque
no para que [¢(t)| < w/2 para todo t > 0.

A eq.(4.44) pode, por exemplo, representar o0 erro de fa
se do sistema, na ultima etapa de aquisicdo, quando a fase que vem
variando continuamente, finalmente atinge o valor zero (ou 2nn rad)
no instante t=0 com ¢ = $(0).

Pela eq.(4.44) vemos que .0 médulo da fase cresce a par
tir de ¢=0, no instante zero, até um certo valor maximo e a partir
dai decai aproximadamente segundo uma exponencial de constante de
tempo igual a [(z- /ETTTTTw 17", Para uma condicao inicial diferen
tede ¢ =0emt =20, a resposta do sistema envolve as mesmas duas
.exponenciais da eq.(4.44). Por isso, o fator wa = [z- /ET:TT re -
presenta, em certa medida, a veleccidade ceom. que o sistema € capah
de sincronizar a fase do oscilador quando por qualquer motivo este
sincronismo ndo existir no instante 1n1c1al. E, portanto,desejavel
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fazer w, O maior possivel.

As informagGes resumidas nesta secao nos permitirio ago
ra fazer uma selecdo conveniente dos parametros K » £ € w que ca
racterizam o PLL de segunda ordem.

4.2 - SELECAO DOS PARAMETROS DO PLL

A constante de velocidade K y» NO caso do PLL de segunda
ordem de alto ganho (K >> W, /2tT), 1nf1uenc1a apenas o valor m§
dio do jitter, u (eq. (4 15)) € 0 valor da densidade espectral de
poténcia, n, através de My (eqs.(4.28) e (4.29)). Ela pode ser fei
ta muito grande utlllzando um filtro atlvo na implementacdo do FPB.

0 coeficiente de amortecimento, ¢, e a frequéncia natu
ral wn, por outro lado, nao tém qualquer influéncia sobre p ou n.
Elas determinam, por outro|1ado a funcao de transferéncia H (Jw)
que, fixado n, determina completamente o desempenho quanto ao ji
tter. Os parametros T e Wy determinam também a resposta transité

ria do sistema.

A poténcia do jitter (eqs.(4.37),(4.31) e (4.33)) & dada

. por:
w

Py = n (¢ + 1/42) b (£,N) (4.45)

Devemos escolher C e wn de forma a minimizar PN € ao mes
mo tempo manter

Ko = TLw ’ | . ' (4.46)

e . ‘ :
wg = & - /%L 1u ' (4.47)

a

razoavelmente altos.

Como todas essas. quantidades crescem linearmente com W,
este parametro devera ser fixado num valor que satisfaca um certo

compromisso entre PN, por um lado, e KG € W_ por outro.

a



- 114 -

Quanto ao coeficiente de amortecimento,
que, para ¢ > 1:

» verificamos

a) O parametro KG Ccresce linearmente com Z.

» W_ varia

b) O parametro w, diminui com ¥. Para ¢ > 1,5 a

aproximadamente segundo " !,

c) A poténcia Py envolve um termo que cresce quase que 1i
nearmente com C,.enquanto o outro, wab’ diminui até
um limite que depende de N. Portanto, para w, e N fi
xados, PN apresenta um ninimo em Cf

Na referéncia [11] s3o apresentados grificosckePN/nwn em
funcao de ¢ para viarios valores de N. Esses graficos estido reprodu
zidos ha Fig. 4.3. A Tab. 4.1 apresenta os valores de co(N), que mi
- nimizam PN/nwn para cada valor de N. .

60

P )
N : X
—— 4B
Nwn \ \
1 50 { N . _
\ \\\\\“--——————~N=1ooo
40 \ — N=500
N —IN=200
| \ |l ———N=100
: 30 — — N=50
\ T o
v C/,
10
o L ¥ T 1 LI § LA S LS T T LA § L) '20
_—-’g

(REPRODUZIDO DE SHIMAMURA E EGUCHI, [n] )

. : Fig. 4.3
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N ~C0(N) R PN/nwn - dB
10 2 14
20 3 19
50 4 25
100 6 30
200 8 35
500 12 39
1000 15 44

Tabela 4.1

Os valores apresentados na Tab. 4.1 sao aproximados e nio
sao criticos, como se deduz da Fig. 4.3, principalmente para valo
res de N grandes. :

Até agora temos nos restringido a considerar valores de
£>1. Para valores de N relativamente graﬁdes (N>10), o crescimeg
to muito rapido de Vop © ¥,7 Quando % & diminuido,'torna pouco re
comendavel fixar Z em valores menores que 1. Mesmo no caso em que
apneas um repetidor é'considerado, nao ha muita vantagem nessa es
colha. Se, por um lado, a poténcia

W

Py = (2 + 1/47)
para £=0,5 (que minimiza P]) € 20% menor que para %Z=1,0, por outro
K € reduzido 3 metade, enquanto que a resposta transitéria (que en

volve exponenciais complexas [14]) também € um pouco prejudicada
Portanto, so consideraremos, aqui, a faixa Z > 1.

Uma escolha simples, sugerida em [11], que parece muito
razoavel é adotar para o fator de amortecimento, % , os valores
;O(N) que minimizam a poténcia de jit;er para N e w, fixados. Note
que‘cO(N) € o valor do fator de amortecimento que permite, para ca
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da N, o maximo w,, uma vez fixada a poténcia.de jitter, Py E,como
vimos, quanto maior w,> Melhor o desempenho transitdrio do PLL,man
tidos os outros parametros. Fixado PN, existe um valor de Z, um pou
Co menor que CO(N),'que maximiza w,. Esta melhora em wy so pode ser
conseguida, no entanto, com uma diminuicao em K;- Um pequeno aumen
to em % pode aumentar Kg as custas de uma diminuicdo em w, . A medi
da que T cresce muito, no entanto, quase nenhuma melhora adicional
resulta em KG, enquanto w, diminui‘acentuadamente——wa varia aproxi

madamente segundo C_Z, Z >> (N

Dessa discussdao, podemos concluir que menhuma vantagem
resulta da adocao de valores muito afastados de cO(N).Portanto,sal
vomelhor critério,adotar para g valores proximos aos indicados na Ta
bela 4.1 parece bastante indicado. Note-se ainda que _os ';Valores
éo(N) da Tab. 4.1 sao muito proximos dos valores que minimizam a
poténcia de jitter nio sistematico, como é mostrado em [11]. Alem
disso, esses valores de camantém 0 jitter de alinhamento 1limitado
éomo sugere a Fig. 2.20. ' ‘

Da eq.(4.45) temos, para c=§0=c0(N),

2P../nw
N n
Wab(€0’N) = ]
CO +
4;0
ou
[ Py -
Vv, (Th,N) = 3 4 - 10 log(g, +. - (dB)
ab""~0 0
. Nw 4;0

|v n

onde o termo PN/nwn € calculado em C=€0(N).'A Tab. 4.1 apresenta
na ﬁ;tima coluna, PN/nwn para alguns valores de N, conjuntamente
com os Valores c=cb(N). Tomando 0s valores da tabela e utilizando
a equagao acima, foram plotados os pontos da Fig. 4.4. Esses pon
tos se distribuem de forma tal que .

1,15 1,35
N < Wab(CO,N) <N

Vamos, portanto, escrever:

Yap(ZgoN) = NY | : (4.48)
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onde Yy depende de N, mas
os limites 1,15 e 1,35,

se situa, no intervalo 10 S N g 10;,entre

104

10°

?ob“ﬂ’N 1
T 402

10

10 " 400 - 1000
e N
Fig. 4.4

Podemos escrever a eq.(4.45) na forma

Py = n By NY (4.49)

que,utilizando a definicdo de fator de qualidade efetivo (eq.(3.36)),
fica

(4.50)
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onde fs_= 1/T.

Por outro lado, a poténcia do jitter de alinhamento,para
0s valores de £=t, adotados, € maior para os primeiros repetidores
da cadeia, como indica a Fig. 2.20, ou seja,

AP, S P 1 SnsN (4.51)

N s
Se as especificacoes do sistema impoem uma poténcia’ ma
'xima para o jitter absoluto igual a P, p» © uma poténcia maxima pa
ra o jitter de alinhamento igual a Pal’ entao o valor de Q deve sa
tisfazer as condicées:

nf
Q> . —S N (4.52a)
4 Py
e - nf :
Q> "~ . —=5 : (4.52b)
) 4 Py :

Qual das duas condicGes & a mais restritiva, dependera
dos valores de Pab’ Pal e N. De forma geral, prevalecera a primei
ra para cadeias muito longas e a ultima para cadeias menores, uma
vez que a maioria dos sistemas & muito mais tolerante quanto ao jit
ter absoluto do que com relacio ao jitter de alinhamento (que im
plica diretamente na taxa de erro). .

Se Qmin for o menor valor de Q que satisfaz (4.52a) e (4.
52b), entao Qmin sera o fator de qualidade que, atendendo as espe
cificacOes do sistema quanto ao jitter, fornece o melhor desempe
nho do PLL em regime transitério (maior velocidade de aquisicao) .
Isto pode ser constatado reescrevendo as eqs.(4.46) e (4.47)en1te£
mos do fator de qualidade

o ';0

Kg = 1. —=2—, (4.53)
4 Q Lo * 1/4€0
ws Co - VCO - 1

w, = - (4.54)
4Q ;0 + 1/4?;O .
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Para valores de Zo moderadamente altos (CO 2 2,0), valem

as seguintes aproximacoes:

W w
Kg & — .—2 = 0,78 —S
4 Q -Q
w, = w_ /8 7,2 Q
a s’ 70
Se Q satisfaz com folga as restrlgoes quanto ao desem

penho tran51tor10 do PLL, pode-se fixar Q num valor mais alto que
realize melhor o compromisso entre potenc1a de jitter aceitavel e
bom desempenho transitério. Se, no outro extremo, o valor de Qmin
fornece um tempo de resposta relativamente alto, este tera que ser

tolerado.

A Fig. 4.5 da uma idéia da resposta transitoéria do PLL em
termos do fator de qualldade Q do mesmo. Ela apresenta graficos
de ¢(t) dado pela equagao.(4 44}, para varios valores de ' C . Note
que o tempo foi normalizado em relacdo a periodos de QT segundos ,
0 que mostra que o tempo de resposta € diretamente proporcional ao
valor de Q. Nota-se também que o tempo de resposta aumenta muito
com-o valor de ¢ (segundo Cz) 0 que torna mais dificil um bom com
promisso entre poténcia de jitter limitada e tempo de resposta pe
'queno quando o tamanho da cadeia aumenta.

Os graficos ainda mostram que o valor maximo de ¢(0) (di
ferenca entre as frequéncias do oscilador e do sinal no instante
t=0), para que a malha opere linearmente (|¢l £ w/2) € dado aproxi
madamente por '

w S

Q :

n

20 (0) — 80

w
S

U
4

0 que corresponde aproximadamente a regiio de '"Lock in" (vide eq.
(4.53)), que & inversamente proporcional a Q.
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Blt)
2Q@(0)
wg
1,01
(=10

0,8-

0,61

0,2

1,5 | —_

Fig. 4.5

4.3 - FILTRO PASSA-BAIXAS

Os parametros que caracterizam o PLL de segunda ordem sao
dados (ver eqs.(3.30), (3. 22),(2.121c) e (3.32)) por

1/2 o
oy = (Kg Ko kg s 7/ (rad/s) | (4.55)
1/2
K, K. X ,

L d 0 F (4.56)

2 [51|
S1 -1

K, = Ky K, Kg - (s™ 1y (4.57)

2

onde
Ko € o ganho do OCT em (rad/s)/volt

Kd = pA/% € o ganho do detetor de fase em volts/rad

e 0os trés outros parametros, S1, s, e KF caracterizam o filtro pas
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sa baixas, cuja funcdo de transferéncia foi suposta ser

F(s) = Kp — 1 (4.58)

Em geral, os parametros do filtro sio muito mais fiaceis
de ajustar do que Kq ou Ky. E, entdo, mais facil definir primeiro
Kd e KO e em seguida ajustar KF’ S1 € s, de forma a obter os para
metros do PLL desejados.

Um circuito para o FPB com funcio dé transferéncia dada
por (4.58) € mostrado na Fig. 4.6.

Definindo
E_.(s)

F(s) = —F%
E(s)

temos., para um amplificador ideal (impedancia de entrada e faixa
de passagem infinitas),

-1
AR s + (R,0C)
F(s) = 02 2

* -1 -1
(A0+1)R1-+R2 S + [(A0+1)R1‘+R2] .C

Para A0 >> 1 e RZ << A0R1, a expfesséo acima se simplifi
ca para
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R S + (RZC)-1‘
F(s) = — . = (4.59)
S + (AOR1 C)

e, portanto,

2 |
Kp = —— & | (4.60)
R, 4
s, = — (4.61)
R,C
|s,| = —1 (4.62)
AgR,C

A constante K, fica, entao,

K, = Kq 0

(4.63)
que pode sér-feita muito alta empregando um amplificador operacio
nal (A, > 10%).

Para |s| >»> (A0R1C)'1 , s

R s+ (RZC)’1

2
R1 S

F(s)

(4.64)

ou seja, se Ag € muito grande, entio, para frequéncias nio muito
baixas, o filtro se comporta como o filtro com”integrador perfeito.

Como o filtro envolve trés elementos,, RT’ R2 e C, e exis
tem apenas dois parametros a serem determinados, z e W, um desses
elementos pode ser arbitrado. Se arbitrarmos C, os valores R1 e R2

sdo determinados por

K. K

Ry = '—iiz—g- (4.65)
mn C

R, = —2& (4.66)
w_ C
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4.4 - IMPLEMENTACAO DOS CIRCUITOS

Nesta secdo descreveremos com algum detalhe a implementa .
cao e funcionamento de alguns dos elementos que compoem um circuito
de extracdo de relogio. Este circuito que vamos analisar faz parte
do primeiro prototipo de comunicacoes Opticas em 34 Mbits - ELO 34
desenvolvido e testado pelo Centro de Pesquisas da TELEBRAS, com a

colaboracao da UNICAMP. Neste primeiro protGtipo ndo ha repetidg
"res € portanto este circuito faz parte apenas da unidade de regene
racao junto ao terminal de recepcao.

Descreveremos cada elemento em separado e mais adiante
apresentaremos o diagrama completo de dois circuitos de extracio
de relogio (um deles utiliza um oscilador estabilizado a cristal e
0 outro emprega um discriminador de frequencias).

4.4.1 - Processamento nao linear.

A Fig. 4,7 mostra o diagrama do circuito, enquanto a
Fig. 4.8 mostra um diagrama simplificado de alguns dos sinais em
funcao do tempo. Basicamente, o circuito opera da seguinte maneira:

O sinal equalizado €, apés a remocio do nivel DC, compa
rado com uma tensao de limiar que € ajustada de forma a produzir a
menor taxa de erro possivel. (Em sistemas de comunicacao 5ptica, em
que o nivel de ruido é dependente do sinal transmitido, esse 1limi
ar € ligeiramente diferente de zero. Na figura, o limiar foi supos
to igual a zero.) A saida do comparador assume o nivel 1&gico 1 sem
pre que a tensao de entrada excede o limiar e assume o nivel logi
co 0 em caso contrdrio. O nivel do sinal de entrada € de aproxima
damente | volt pico a pico, ao passo qué na saida do comparador os
niveis sio TTL. Note ainda que a Fig. 4.8 leva enm conta os atrasos
dos circuitos.

O sinal na saida do comparador, SEQ> € aplicado 32 entra
da do trés inversores dispostos em cascata de forma a produzir o
sinal SEQA’ que € uma versao invertida e atrasada do sinal SEQ' Os
Pequenos capacitorcs sac usados para ajustar o atraso introduzido.

As duas»portas.NAND em cascata realizam o produto logico
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Fig. 4.8
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dos dois sinais SEQ e SEQA, além de introduzirem um atraso ladicig
nal. O resultado € o sinal formado de pulsos ‘de largura aproxima
damente igual a metade do periodo entre pulsos de Sg+- Esses pulsos
ocorrem sempre que sp realiza uma transicdo positiva pela tensido de
limiar. No circuito implementado (frequéncia = 45.824 MHz, circui
tos STTL) verificou-se que os pulsos de St ocorrem, quase exatamen
te centrados entre as transicoes do sinal SEQ’ como indica a Fig.
4.9.

Fig. 4.9

Este fato & importante quando se considera a regeneracio do sinal.
Como vimos, o PLL ajusta a fase do sinal RQ de tal forma que as
transicoes negativas desse sinal ocorrem quase exatamente no cen
tro dos pulsos de sp e, portanto, essas'transigées ocorrerdao quase
que exatamente no centro do "olho'" formado pela superposicao dos
varios trechos do sinal s (alto da Fig. 4.9). Dessa forma, a re

EQ

generacao se completa simplesmente amostrando o sinal s nas tran

EQ
sicoes positivas do sinal Ea (RQ invertido), como mostra a Fig.4.
10 (o flip-flop transfere para a saida Q o sinal presente em D no

instante em que ocorre a transicio positiva do relégio).
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Spq —— oo SNAL__
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) Fig. 4.10

4.4.2 - 0 detetor de fase

O diagrama do detetor de fase & mostrado na Fig. 4.11, a

baixo.:

-

R . . .
______0 eps ' R ] R4
St | ' |
3 |
| 1 -
I N
py : | R1
. —{}— —{_J—¢
—— .
ﬁa ‘ - l i ) ] - )
| . N R2
| - ! c
| | ' -
Vee 4 4 4
| ' | oF
' ’
DEY. FASE | PRE -~ FILTRO { FILTRO

Fig. 4.11

A Fig. 4.12 descreve o funcionamento do detetor de fase
(supoe -se que o pre filtro nao carrega a saida das portas NAND).
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€p{=—ep2

Fig. 4.12 : .

0 pre-filtro deve evitar que a tensao de entrada
do filtro atinja niveis que provocariam a saturacdo na saida do am
p11f1cador operacional. Sua faixa de passagem € suficientemente al
ta para nao alterar a resposta do sistema em balxas frequéncias.

Pode-se verificar ainda que a resposta e., do filtro da
Fig. 4.11 (ignorando a influéncia do pre- f11tro) corresponde exata
mente a resposta do filtro da Fig. 4.6, se fizermos e = e -e

Py Py’
Vimos que o ganho desse tipo de detetor de fase € dado
por: )
Ky = A (volts/rad) (4.67)
T

onde A € a amplitude do sinal e—(ep]-epz) em volts e p € a probabi
lidade, neste caso de ocorréncia de tran51goes positivas do sinal
‘equalizado s (t)

A amplitude A &, nesse detetor de fase, aproximadamente
igual a Vee = 5V. '
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Para o codigo 3B-4B utilizado no ELO-34, o nimero médio
de transicGes positivas P € aproximadamente igual a 0,28 (supondo
51mbolos independentes na entrada do codificador) e, nesse caso

Kg & —228X5 o 545 (volt/rady

m

E interessante neste ponto comentar o erro estatico de
- fase, Uy, dado pela eq.(4.29),

Aws

K
v

U1 =

que tambem pode ser escrito (ver eqs.(4.57) e (4.58)) como:

Awsh
U1 =
o que fornece
Aw
Ky F(0)

Se observarmos a Fig. 4.13, que'reproduz a Fig. 2.7b, po
demos concluir que o produto My K4 corresponde exatamente ao nega
tivo da tenséo DC que deve estar presente 3 entrada do filtro

para compensar o off-set devido a assintonia bdwg = wo-ws.

Awy
: e (t)s -
olt) ,1\> KoF(o) - Dol 1)
. G(s) e

U

- Fig. 4,13
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4

Note que a tensao é3 na Fig. 2/13 ‘que representa um equivalente do
PLL, deve ter média zero, caso contrario ¢0(t) cresce ou decresce
contlnuamente (0 OCT € um integrador).

Nas nossas discussoes até aqui, ignoramos quaisquer im
perfeicoes nos circuitos, tais como o off-set do operacional e do
detetor de fase. Estas imperfeigées podem ser consideradas, adicio
nando a e, um termo, off® due rTepresente os off-sets do amplifica
dor do filtro ativo e do detetor

Incluindo agora este novo termo, o erre estatico de fase
"se modifica para ‘

Aws
u K = + €
1 7d KO F(0) off
ou
Aw e
uy = S + —off . (4.68)
Kd KO F(0) Kd .

Nos casos em que’se emprega um filtro ativo, F(0) € igual
- ao ganho DC do amplificador operacional, AO' Como esse ganho & sem
pre muito alto, em geral o primeiro termo da equacao acima é des
prezivel em face do segundo. Para, por exemplo, um off-set de 10.mv,
0 segundo termo, para o detetor descrito acima & aproximadamente
igual a 0,022 rad (1,3 graus). Por outro lado, para [Aw /KOI =

(volts), que corresponde aproximadamente 3 maxima tensao, que um o]
peracional fornece na saida quanto é allmentadp com —12V, - € .para
.A0 = 104, O primeiro termo € aproximadamente igual a 0,13 graus.

4.4.3 - 0 oscilador controlado a tensio

Dois tipos de osciladores foram utilizados. Eles podem
ser vistos no diagrama completo dos dois circuitos implementados
(Figs.4.15 e 4.16).

O circuito da Fig. 4.15 utiliza um OCT estabilizado a
.cristal, que opera numa frequéncia igual a 1/3 da frequéncia de 1i

~

‘nha. O ampllflcador sintonizado, constituldo pelo transistor 1 e

9
demais componentes, opera em classe C atuando como um multiplicador

de frequéncia (fator 3).
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0 oscilador do circuito da Fig. 4. 16 utiliza como elemen
to de controle .de frequenc1a um simples circuito ressonante LC (in
dutor L1 e capacitores associados). '

Em ambos os osciladores, a variacao de frequéncia € con
seguida variando a tensao de polarlzagao de um diodo de capacitan
cia variavel (MV 1404).

O OCT estabilizado a cristal da Fig. 4.15 apresenta, ti
"picamente, um ganho (tensdo de controle aproximadamente no centro

da faixa) :
Ky = 12 x 10° <—1§§i§9&—>
Volt

RN

A tensao de controle varia entre aproximadamente f11V o
que produz uma variac¢do na frequenc1a angular do oscilador de apro
ximadamente I 70 K rad/seg, ou ¥ 250 ppm da frequéncia nominal de
45,824 MHz (2,879206 x 10° rad/seg).

Observe que o produto ganho x faixa de tensio de contfg
le = (12 K rad/seg-Volt) x 11 Volts = 132 K rad/seg & muito maior
que. a variacao de frequéncia realmente observada (=70 K rad/seg),
o que indica que a variacao de frequéncia nido € 11near com a tensao.
De fato, a curva caracteristica do OCT tem o aspecto da Fig. 4.14
(nas condig¢6es nominais).

| FREQUENCIA

FREQ.

NOMINAL

TENSKO DE
CONTROLE

FAIXA DA TENSAO

‘ DE CONTROLE |

—t - — - - - —

Fig. 4.14
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A nao linearidade da curva caracteristica do OCT faz com
que ele opere com ganhos diferentes quando variacoes na temperatu
ra, tensoes de allmentagao, etc, forcam o ponto de operacdo a se
deslocar. Variacdes no ganho do oscilador modificam a funcao de
transferéncia do PLL. As eqs.(4.55) e (4.56) mostram que a frequéen
cia angular e o fator de amortecimento variam segundo a raiz qua
drada do ganho. No entanto, embora, por seguranca, tenha-se permi
tido a frequéncia variar de ¥ 250 ppm, espera-se que a estabiiida
“de do oscilador da Fig. 4.15 seja um tanto melhor e que consequen
temente a tensao de controle permaneca limitada a um intervalo bem
menor que o intervalo permitido (¥ 11V). Nessas  condigoes, o ganho
do oscilador permanecera aproximadamente constante.

O oscilador do circuito da Fig. 4.16 apresenta tipicamen
te um ganho no centro da faixa de aproxidamente .

Ko = 1,4 x 10° (rad/s.V)

Quando a tensdo de controle (na saldachnampllflcador ope
racional) varia entre Z 11V, a frequéncia varia de aproximadamente
* 2,5 MHz (15,7 M rad/s), ou seja, de aproximadamente * 5% da fre
quéncia nominal de 45,824 MHz. A variacdo da frequéncia com a ten
sao de controle é praticamente linear na faixa considerada. Obser
ve que esse circuito (Fig. 4.16) é capaz de acomodar variacoes na
frequenc1a quiescente do oscilador de até aproximadamente 5% em re
lagao a frequéncia nominal.

4.5 - CIRCUITO COMPLETO

Nesta secdo apresentamos o circuito de extracao de relé
gio e regeneracdo do primeiro prototipo do sistema ELO-34.

Apresentamos, inicialmente, a versio que utiliza um osci
lador controlado a tensiao estabilizado a cristal (VCX0) e que foi
a versao adotada. Em seguida, sera tambem considerada uma segunda
opgao, que utiliza um oscilador menos estavel (LC) e um dlscrlmlna
dor de frequenc1as como dlSpOSlthO auxiliar de aquisicio.

A época em que tais circuitos foram implementados,nio se



- 132 -

dlspunha de espec1f1cagoes precisas do desempenho exigidodo circui
to de extracao de relodgio quanto ao jitter permissivel e velocida
de de aquisicdo, Ndo houve, por isso, uma maior preocupacdo em cal
cular precisamente a densidade espectral de poténcia S (eJQ), nem
a adogcao de um critério rigoroso na selacdo dos parametros do PLL,

¢ e w,, que em conjunto determinam o desempenho do circuito (ver
secao 4.1). Observou-se, por outro lado, que o '"olho" na entrada
do regenerador era bastante aberto, o que torna o sistema relatlva
mente tolerante ao erro estitico-de fase (desvios de até 20° na fa
.se do reloglo tém pouca 1nf1uenc1a na taxa de erro).

Porisso, julgou-se desnecessario qualquer circuito de.
compensacdo que corrija os pequenos desvios no instante de amostra
gem provocados pela variacdo de temperatura e da tensio da fonte
de +5V que alimenta os circuitos TTL.

Note pelas Figs. 4.7, 4.8 ¢ 4. 9 que o 1nstanteckaamostra
gem & determinado pelos atrasos dos treés 1nversores e dos dois ga
tes que compoem o circuito de processamento nio linear.

Quatro exemplares do circuito da Fig. 4.15, montadas em
placas de circuito impresso padrdao, passaram por testes de 1labora
torio no CPqD-TELEBRAS, em conjunto com os outros circuitos que com
poem o sistema ELO-34, sem que tenha sido observado qualquer 1nd1
cio de mau funcionamento. Ao tempo em que este trabalho esta sendo
escrito, o sistema ELO-34 passa por testes de campo (ja ha alguns
meses) e, até onde se tem noticia, com resultados bastante satisfa
_torios). A

.

4.5.1 - PLL com oscilador estabilizado a cristal

A maior parte dos elementos que constituem o circuito a
presentado na Fig. 4.15 ja foram analisados na secao anterior. Fa
remos aqui o calculo aproximado dos parametros do PLL tendo por ba
se os valores dos componentes que constituem o filtro passa-baixas
e os ganhos do detetor de fase e do OCT.

Note que a presenca dos capacitores que constituem o pre
filtro -fazem com que o ganho do detetor de fase dobre de valor (a
proximadamente) em relacao ao valor calculado na secao anterior,og
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de ignoramos o efeito de carregamento introduzido pelo pré-filtro.

Isto se deve ao fato de que a presenca desses capacitores faz conm

que a corrente na saida dos gaﬁes CI3c e CI3d seja praticamente do

brada em relacao a que existiria se os mesmos fossem removidos.(og

serve que a tensao nos capacitores C23 e C24 esta sempre situada
proxima de +5Vi) Recalculando entao-o ganho do detetor de fase, te

TEemos :

Ky = 2pA_ . 2x0,28x5 = 0,9 (V/rad)

| ™ : _ »

O ganho do OCT'(jé fornecido na secio anterior) e:

Ko = 12 x 10° (rad/s.V)

Utilizando a eq.(4.61), com a notacio da Fig. 4.15, tere
mos:

s, - 1 - - — —— = 1,3 x 105 (s™1)

: R41 C25 g 75x 10" x10x 10

Da eq;(4.60), utilizando a simbologia da Fig. 4.15,

Kg

~

Ri1 75

R36 + R38 + R43 0,51 + 0,51 + 5,1

12

14

Com esses dados e utilizando (4.55), (4.56), (4.33) e (4.36), pode

.mos calcular:

Y
!

o)
it

mn

(Kg Ko Kp [s: D12

(0,9x12x10%x12x1,3x 10572 = 13x 103 (rad/s)

1/2 1/2
1 [ Xa Ko X c 2 (oexaaxiodxz )\
2 s, | 2 1,3x10° ’
W 998 13x10%xs 3
(z+1/47) = = = 33x 10 (Hz)

2 : 2
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Q= —"— = i —— = 1,1x10°
4B T 4x33x10°x 22x 10
(T = £.71 = (45,824x 109" = 22x1079)

A constante K. que equivale a regido de "Lock-in'" & dada
usando a eq.(.441), por
3 3

Kg = mzw = mx 5x13x10% = 204 x 10°

(rad/seg)
0 que equivale a cerca de 1,5 vezes o maximo desvio inicial na fre
quéncia do oscilador (70 K rad devido i saturacao do filtro mais
70 X rad correspondente a maxima variacao na frequéncia quiescente
admissivel) na pior. condicio. No entanto, este valor calculado nao
& aplicavel neste caso, devido a nao linearidade da caracteristi
ca do OCT. Neste caso, verlflcamos que a tensao (diferencial) max1
ma na entrada do filtro € 'dada aproximadamente por K Xxn/2 = 1,4
Volts, o que provocaria uma excursio na saida do flltro de 1 4xKF—
17 Volts. No caso, por exemplo, em que inicialmente a saida do fil
tro esta saturada em 411V, a tenséo'daAmesma excursionaria entre

+11V e -6V. A menos que a tens3o de controle necessaria para sin

cronizar o oscilador esteja situada abaixo de -6V (o que se espera

que nunca aconteca), a aquisicao se completa sem que a diferenca de
fase. entre oscilador e entrada salte um ciclo sequer.

Numa Gltima etapa de aquisicao, o erro residual de fase

e reduzido exponencialmente | com constante de tempo dada por (eq.
(4.54)):
2 3 3
1 . _8%7Q . 8%x 5 x1,1:x12* §(L76X10—3 (s)
W, we 2mx 45,824 x 10"

0 circuito da Fig. 4,15 dispde ainda de um circuito de
alarme composto de um detetor de atividade, e de um circuito acusa
dor de falta de sincronismo. O detetor de atividade, composto pelo
transistor T4 e demais componentes fornece nivel zero (alarme ati
vado) a menos que uma onda alternada (relogio) esteja presente a

sua entrada. O outro circuito, constituido pelos transistores T,



T6’ T7, e demais componentes fornece zero na saida sempre que o re
1ogio ndo estiver sincronizado com o sinal S de entrada. Em condi
coes normais, a saida 8 de CI1b devera permanecer sempre alta.Quan
do existir uma diferenca de frequéncias entre o oscilador e a en
trada, a tensdo nesse ponto alternari entre nivel alto e baixo .
Quando o pino 8 estiver em nivel baixo, T. conduzira , acumulando
carga em C8. Quando a tensao na base de T6 atingir cerca de 1,5
Volts, T6'e T7 conduzirao ativando o alarme. Quando o sincronismo
for restabelecido, T cessara de-conduzir e o capacltor C8 se des
.carregara lentamente atraves de R16 e o alarme sera desativado. A
constante C8 R16 € feita suf1c1entemente alta para que o sinal de
alarme nao fique intermitente quando a dlferenga entre a frequen
cia do oscilador e da entrada for muito pequena,

4.5.2 - PLL com discriminador de frequéncias

-

‘A principal diferenca entre o circuito da Fig. 4.16 e o
da Fig. 4.15 & que a frequéncia do OCT do primeiro & determinada
‘por um simples circuito LC, enquanto que no caso do segundo a fre
quéncia do oscilador é estabilizada por um cristal de quartzo. Pa
ra compensar a menor estabilidade de frequéncia do oscilador ,a fai
xa sobre a qual a frequéncia do mesmo pode ser variada, através da
tensao de controle, € muito maior. A tensio de controle pode fazer
a frequéncia variar de aproximadamente +5%, o que permite acomodar
variacoes na frequéncia quiescente do oscilador de cerca dos mes
‘mos +5%. A consequéncia disso & que, no pior caso, a diferenca ini
cial entre as frequéncias do oscilador e de entrada pode atingir
cerca de 10% da frequéncia de entrada, ou seja, cerca de 5 MHz ou
31 Mrad/seg. Para Q=103 a faixa ce "Lock-in" (veja eq.(4.53)) & de
aproximadamente 230 K rad/seg. Ou ‘'seja, a diferenca inicial entre
as frequéncias pode ser maior que 100 vezes a regiao de "lock-in'.
Na auseéncia do discriminador de frequéncias, isto acarretaria, na
melhor das hipoteses, um tempo relativamente longo para o estabele
cimento do sincronismo. Pequenas 1mperfe1goes na implementacao do
circuito poderiam evitar que esse sincronismo ocorresse. A acao do
discriminador de frequéncias contorna essas dificuldades. Quando a
frequéncia do oscilador é maior que a frequencia de entrada,pulsos
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de corrente fluem através de Dy descarregando C16 (a tensao sobre
C16 é de aproximadamente +5V quando nao ha corrente através de D4).
Com a reducao da tensao sobre C16’ corrente flui através de R23 e
RZS' Ignorando os efeitos do detetor de fase, uma corrente identi
ca flui atraves de R,os R,, € C15 (note que as entradas 2 e 3 do
AMP-OP devem ter sempre a mesma tensio). Isso faz com que a tensao
na saida do AMP-OP, pino 6, decaia e, consequentemente, a frequén
cia do oscilador seja reduzida. A reducao da tensao, na saida do
AMP-OP, € igual ao total de carga que flui através de D, dividido
pela capaciténcia de C16' Eventualmente, pulsés de corrente fluem
atravées de Dy (quando a diferenca de frequéncias & relativamente
alta), provocando um efeito contriario. Nb.entanto, para diferencas
de frequencia menores que 10%, a densidade de pulsos através de Dy
€ muito maior que através de Dy (no caso que estamos considerando,
ou seja, frequéncia do oscilador maior que'a frequéncia do sinal de
entrada). No caso inversdg em que inicialmente a frequéncia do os
cilador € menor que a freﬁuéncia de entrada, pulsos de corrente re
movem carga de C15 através de Dg. Nesse caso, nao hé,.praticamente,
corrente atraveés de R24 e toda corrente através de D passa através
de C,; e, consequentemente, hia um acréscimo na tensdo da saida do
AMP-OP igual ao total da carga que flui através de D, dividido pe

. 6
la capacitancia de C15. O capacitor C21 € o resistor R (sze R

)
34 37
~determinam o tempo que a saida do monoestivel CI10a (CI10b) perma .
nece em nivel baixo para cada pulso de excitacio aplicado a sua en
trada 1 (9), ou seja, a largura dos pulsos de corrente. No caso ,

esta largura foi feita igual a Tus. O resistor R33 (R controla

)
a intensidade de corrente quando o monoestivel vai pa?g nivel bai
xo0. Esses elementos controlam portanto a carga total de cada pulso
€ portanto a velocidade de aquisicdo. Uma anilise precisa da res
posta transitoria da frequéncia do oscilador & dificultada pelo fa
to do discriminador de frequéncias se afastar do comportamento 1i
near e pelo fato de que a corrente atraves de D4 depende da tensio
presente no capacitor C16 (o que torna a carga total removida por
cada pulso, dependente dos pulsos anteriores). No entanto, ‘estima-
-se que o tempo total de aquisicio €, para o pior caso, da ordem
de Ims, para o circuito da Fig. 4.16.

Em operacao normal, as saidas 4 de CI10a e.12 de CI10b
permanecem em nivel alto e a alta impedancia dos diodos D4 e Ds(sg~



bre os quais existe uma ligeira polarizacdo reversa) isola comple
‘tamente o discriminador de frequéncias do PLL propriamente dito.

Tomando KO = 1,4x 106 e Kdz 0,9 e procedendo como aci

ma, podemos calcular os parametros do PLL neste caso:

w. = 58 x 105

n (rad/seg)

Q = 950 ’
- 3

KG = 200 x 10 (rad/seg)

(w )"V = 27 x 1078 (seg)
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APENDICE

Neste apendice tentamos justificar, de forma um tanto qua
litativa, as aproximacdes feitas no Capitulo 2, que levaram as equa
¢oes (2.70) e (2.71), assim como 3 aproximacido da equacao (2.112b)
pela equacao (2.113), que nos levou ao modelo da secao 2.8.

Para um tratamento mais quantitativo, veja a referéncia
[8]. '

Tomando as eqs. (2 68), (2.64) e (2.35), podemos escre
ver a sequéncia u(k) na forma o

u(k) = wi(k) + v(k) + Z1(k) +'Zz(k) (A.1)

¢nde a sequéncia ¢;.(k), que representa o jitter do relogio do repe
tidor precedente (jitter ‘de entrada no repetidor sob consideracao),
€ definida por ’ ' ’

-

¢. (k) = -2way A ‘ (A.2)

com ak como definido na secao 2.2. A sequéncia v(k) € dada pela
eq.(2.112c). As sequéncias Z1(k) e Zz(k) sao definidas por

2;(k) = dyAp(k) - T EG(KY (A.3) .

2,(6) = 4, TEGEY (A.4) -
com . i

(k) = ¢(K) - ¢, (k) . (A.5)

.representando o jitter de alinhamento, e

dy, = —k | | (A.6)

Pela eq.(2.72) temos que

e(n) = Llu(m)] = £ u{k)h(n-k) - . (A.7)

z
k

Utilizando (A.1), a eq.(A.7) pode ser escrita como
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e(n) = Llg; (n) +v(n)] + LIZ; ()] + L[Z,(n)] < (A.8)

Por conveniénica, faremos

¢1(n) = L[¢i(n) + v(n)] (A.9)
9,(n) = LIZ;(n)] (A.10)
P (n) = L[Zz(n)] . (A.11)

No Capitulo 2 assumimos como valida a aproximacgao

91 (n) +¢,(n) + ¢7(n) = ¢, (n) (A.12)

o (n)

Isso € razoavel se

T T

p3(n) << oim) " | (A13)
: , ‘\
¢z(n) << ¢7(n) ‘ (A.14)

Assumiremos que (A.12) seja valida e tentaremos mostrar
que; nesse caso, (A.13) e (A.14) também o serdao, o que, entao, jus
tificara nossa hipotese inicial.

A "potencia' meédia de Z,(k) € dada por

Zzz(k) - EE . T EGTRY (A.15)

Como estamos assumindo (A.12) valida, podemos, numa pri
meira aproximacao, considerar Ae¢(k), como sendo dado pelo modelo
da se;éo 2.8 (esse modelo ignora fontes héo sistematicas de jitter
como a representada pelo ruido, mas isso nao é essencial para esta
discussao).

Temos entao que o espectro de Aeo(k) se concentra.numa pe
quena -faixa de frequéncias em torno da origem. Por outro lado,se a
sequéncia de simbolos a, - € tal que simbolos um pouco afastados
sejam estatisticamente independentes, a sequéncia d, tem sua poten

cia bastante distribuida em frequéncia. Como consequéncia, dk e
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A¢(k) sao variaveis aleatdOrias com muito pouca correlacdo, o que tor
na valido escrever

TEPRI? << a2 . [ap(017 (A.16)

Portanto,

2 . | |
(0017 = —U=B)” | 1ap010772 (A.17)
N . p

T____. 2

22K << (a)
'onde p indica a probabilidade de bk ser igual a 1. A eq.(A.17) mos
tra que nos casos em que p nao € muito pequeno, a poténcia de Zz(k)
€ muito menor que a poténcia de A¢(k). O espectro de Z,(k) tem a
mesma forma do espectro de dk (veja eq.(A.4)) e portanto a poténcia
de Zz(k) € bastante distribuida. A transformacdo I. consiste numa fil
tragem passa-baixa. Nos casos praticos, a faixa de passagem & feita
muito estreita, o que faz com que apenas-as componentes muito prSXi
mas da frequéncia zero "passém”.pelo filtro, o que faz com que, pe
la eq.(A.11), a poténcia dé.ws(n) seja muito menor que a poténcia
 de Zz(n) e, pela desigualdade (A.17),muito menor ainda que a poten
cia de A¢(n). Como nos casos praticos a poténcia média do erro de
alinhamento, Ag(n), & menor que a poféncia meédia do jitter absoluto,
¢, (n), decorre (A.14). T

A potencia média de Z,(k) & dada por

2700 = dilap(0) 17 - TEFTIZ 5 a2 (ap (k)]

Note que

dlz('[A‘P(k)]z < —p12—— [Acp(l\)]. | P qualquer
A2 a1 = [ap(K)]2 p = 1/2

41889 (017 < [ap0k)12 Cp s

Em qualquer caso, a menos que p seja muito pequeno, a po



téncia de 2, (k) nao deve exceder de muito a poténcia de Ag(k). Pa
ra p em torno de 1/2, elas serao da mesma ordem. Das propriedades
espectrais dos processos dk e Ap¢(k) resulta, pela eq.(A.3),que tam
bém o espectro do processo Z,(k) sera bastante distribuido. Devido
a filtragem passa-baixa de faixa estreita, a poténcia de ?ZCn) sera
uma pequena fracao da poténcia total do processo Z1(k) e decorre
(A.13).
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