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ABSTRACT  

Titia work presente the design, analysis and test resulte 
of the BPSK/NRZ-L demodulator and tetecommand decoder of the data 
collecting satellite of Missão Espacial Completa Brasileira (MECB). 
The constraints imposed by the space application motivate the adoption 
of nonconventional solutions. Basically, the innovations are the 
parallel subcarrier and bit synchronization and the replacement of 
multipliers by exclusive-or gates operating on digital signals. These 
innovations offer advantages in speed, power consumption and 
reliability. Partially, original mathematical analyse of the adopted 
solutions are presented. 
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CAPITULO 1 

INTRODUCAO  

1.1 - DESCRIÇÃO  

As mensagens de telecomando (TC) para controle do satéli-

te de coleta de dados da Missão Espacial Completa Brasileira (MECB) são 

padrões digitais de formato PCM-NRZ-L (2 kbit/s), gerados, processados 

e transmitidos para o satélite por uma estação de controle na Terra. 

As informações PCM-NRZ-L modulam uma subportadora senoi-

dal de 8 kHz em BPSK (O °  e 180 0 ). Esta subportadora e, eventualmente, os 

sinais de localização (LOC), formados por cinco tons entre 16 e 20 kHz 

e por um tom de 100 kHz, usados para determinar a distância e a velo-

cidade do satélite, modulam a portadora ascendente (2033,2 MHz) em fa-

se (PM). As mensagens de TC e os tons de localização podem ou não ocor-

rer simultaneamente [1], mas neste trabalho serã sempre considerada a 

simultaneidade, porque é o caso que mais exige do sistema. 

Como indicado na Figura 1.1, ocorre no satéliteo processo 

inverso. O receptor demodula a portadora PM e entrega a subportadora 

de telecomando, bem como os tons de localização e ruído, ao demodula-

dor BPSK. O demodulador deve recuperar os dados de telecomando na for-

ma PCM-NRZ-L e o sincronismo de bits (relõ-gio), os quais são entregues 

ao decodificador de TC direto e ã supervisão de bordo. 
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Fig. 1.1 - Cadeia de recepção de telecomando de bordo. 

As mensagens de telecomando enviadas ao satélitepodemser 

telecomandos diretos (TCDs) ou telecomandos para supervisão de bordo 

(TSBs). Os TCDs são telecomandos de alta prioridade do tipo ON/OFF, que 

devem ser executados tão logo sejam recebidos pelo decodificador, sem 

qualquer processamento adicional. Estes telecomandos seguem o padrão da 

Agência Espacial Européia - ESA (PCM-TELECOMMAND STANDARD-PSS-45/TTC- A 

- 01). A taxa de 2000 bps adotada é a mãxima prevista pelo padrão da ESA. 

Os TSBs são telecomandos de menor prioridade, executados pela supervi-

são de bordo. Assim, os telecomandos contidos nos dados PCM-NRZ-L de-

modulados são decodificados e executados quer pelo decodificador de TC 

direto, quer pela supervisão de bordo, dependendo da natureza da mensa-

gem. 

Este trabalho consiste precisamente no estudo, projeto e 

implementação do demodulador BPSK e do decodificador de TC direto. 

Devido ã aplicação espacial, ê imperativo queo consumo de 

potência dos circuitos seja o menor possível. Outra importante restri-

ção a necessidade de os circuitos e sistemas apresentarem alta con-

fiabilidade. Como ser ã visto adiante, estas restrições levam ã ado- 



BPSK/NRZ-L 

- 3 - 

ção de soluções que diferem das convencionais. Basicamente, as inova-

ções adotadas são a sincronização em paralelo de subportadora e de sim-

bolos, e a substituição de multiplicadores por portas ou-exclusivo que 

operam sobre sinais limitados (digitais). A primeira inovação permite 

a redução do tempo de aquisição dos dados, enquanto a Ultima leva a uma 

significativa economia de potência*. A novidade do trabalho inclui ain-

da a anãlise matemãtica do desempenho das configurações adotadas. 

1.2 - ESPECIFICAÇOES DO DEMODULADOR BPSK  

1.2.1 - ENTRADA 

O sinal BPSK/NRZ-L na entrada do demodulador apresenta a 

subportadora (8 kHz) modulada pelo trem de bits (2 kbits), conforme a 

Figura 1.2. O começo do bit "um" coincide com o cruzamento de zero na 

derivada positiva da subportadora. 

o 	 o 

NRZ-L 

Fig. 1.2 - Forma do sinal BPSK/NRZ-L. 

* Ambas as inovações favorecem o aumento da confiabil 'idade do sistema. 
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O nivel nominal de entrada g de 600 mV (rms). 

• 	A relação energia de simbolo/densidade de ruido(E/N o )es- 

pecificada é igual a 16 dB. O ruído é aditivo, gaussiano e branco, com 

densidade espectral bilateral N 0 /2 (Joule). 

Os sinais de localização estão 10 dB abaixo do sinal BPSK/ 

NRZ-L. 

1.2.2 - SAIDA 

O Demodulador BPSK entrega ao Decodificador de TCD os da-

dos na forma NRZ-L (±5V) e o reléigio recuperado na forma de uma onda 

quadrada (±5V, 2 kHz), cuja transição positiva coincide com o meio do 

bit de dado. 

A probabilidade de erro de bit (PEB) especificada 	é de 

i o" 

1.2.3 - TEMPO DE AQUISICAO  

O tempo de aquisição do demodulador deve ser menor que 

64ms. 

1.3 - ESPECIFICAM DO DECODIFICADOR DE TELECOMANDO DIRETO 

1.3.1 - ENTRADA 

Os dados NRZ-L ã entrada do decodificador encontram-se 

formatados conforme o padrão ESA de telecomando. Esta formatação e-  des-

crita a seguir. 
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1.3.1.1 - MENSAGEM DE TELECOMANDO 

A mensagem de telecomando, conforme mostrado na Figura 1.3, 

apresenta uma palavra de inicialização, um conjunto de n (1 n 42) 

quadros e uma palavra de finalização de mensagem. A palavra de inicia-

lização é composta de 128 bits, "zeros" e "uns" alternados,e serve para 

sincronização do demodulador. Os quadros contém as informações decoman-

do. Hí 96 bits em cada quadro. A palavra de finalização indica o fim da 

mensagem e seu comprimento õ de 16 bits. 

SITS 	 96 8I19 	 96 Mn 	 IS 8I18 _ 
PALAVRA DE PALAVRA DE 

DE QUADRO QUADRO DE 
INICIALIZAÇÃO FINALIZAÇÃO 

Fig. 1.3 - Mensagem de TCD. 

1.3.1.2 - QUADRO 

A estrutura do quadro é mostrada na Figura 1.4. A palavra 

de sincronismo e endereço (PSE) serve para sincronismo de quadro, iden-

tificação do satélite e resolução da ambigüidade inerente aos dados en-

tregues pelo demodulador. Seguindo a PSE vem a indicação de "modo", que 

traz informação sobre o modo de distribuição dos comandos no satélite. 

Neste caso ser g usado apenas um modo de distribuição, identificado pelo 

cõdigo 1100. A palavra de "modo" é repetida, proporcionando um aumento 

de redundgncia. Cada quadro contém trés palavras de comando mais suas 

respectivas repetições. Cada palavra de comando estg associada ã -  execu-

ção de um telecomando. 
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IA RITS 	4 BITS 	4 91T9 	12 BITS 	12 "BITS 	12 DITS 	12 BITS 	12 !NTS 	12 BITS 

étttomAot 
MODO COMANDO 

COMANDO 
COMANDO 

COMANDO 
COMANDO 

COMANDO 

SINCRONISMD MODO A e C 

REPETIDO A B C 

E ENDEREÇO REPETIDO REPETIDO REPETIDO 

Fig. 1.4 - Estrutura do quadro de TCD. 

1.3.1.3 - PALAVRA DE COMANDO 

A estrutura da palavra de comando encontra-se representa-

da na Figura 1.5. Os oito primeiros bits (B o  a B 7 ) são bits de infor-

mação e os quatro restantes (P o  a P 3 ) são de paridade. Cada palavra 

pertence a um código de bloco (12,8) derivado por truncamento do códi-

go Hamming (15,11). Este código possibilita a detecção de 2 erros e a 

correlação de 1 erro. Neste caso, só é usada a capacidade de detecio. 

No quadro cada palavra de comando é repetida, a fim de reduzir a pro-

babilidade de rejeição de quadro. A lei de .geração dos bits de parida-

de é dada por: 

P o  = B5GB., 0- 13 2 	B o , 

= B8G- 135C)B3. -Q- Bo, 

P2 = B7G-  B6 -0-EL® B2 -0- Bi® 13 03 

P3 = 87-0- Bye- B301- 13 1 3 

onde o símbolo C) denota a operação ou-exclusivo. 

BITS DE INFORMAÇÃO 	 BITS DE PARIDADE 

Bo I 	B i 	82  i 	I B 3 84 83 86 P I P2 

 

P3 

Fig. 1.5 - Palavra de comando. 
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1.3.1.4 - PALAVRA DE SINCRONISMO E ENDEREÇO 

	

A palavra de sincronismo e endereço contêm 16 bits e 	é 

escolhido entre as palavras padronizadas pela ESA. Como mostra a Figu-

ra 1.6, os sete primeiros bits desta palavra são endereços permitidos 

pela NASA-GSFC. Isto torna o padrão ESA compativel com o padrãc)da MASA. 

14
18 B1TS 

7 B1TS (NA$A) 	9 B1TS CEGA) • 	 
Fig. 1.6 - Palavra de sincronismo e endereço (PSE). 

1.3.1.5 - PALAVRA DE FINALIZACAO  

A palavra de finalização é idêntica ã palavra de sincro-

nismo e endereço. 

1.3.2 - SAIDA 

A saida do decodificador de telecomando direto (TCD) 

formada por 64 linhas, cada uma associada a um TCD. Embora sejam pos-

siveis até 256 TCDs, s5 serão usados 64. Na execução de um telecomando, 

a linha selecionada entrega um pulso de tensão (+5V) com duração de 5 

ms a uma interface. Esta interface (interface de atuação) transfere ao 

dispositivo a ser comandado um pulso numa tensão e potência convenien-

tes. A interface não faz parte do decodificador aqui apresentado. A 

condição de repouso das linhas de telecomando direto é de -5V. 	- 





CAPITULO 2 

DEMODULADOR BPSK 

2.1 - INTRODUÇÃO  

Neste capitulo apresentam-se a configuração global e as 

configurações dos circuitos que compõem o Demodulador BPSK desenvolvi-

do. Também apresentam-se justificativas para adoção de cada configura-

ção. 

Como mencionado no Capitulo 1, a relação energia de sim-

bolo/densidade de ruído (E/N o ) na entrada do demodulador é no minimo 

de 16 dB, enquanto a PEB deve ser no mãximo igual a 10 -5 . Caso se uti-

lizasse um receptor étimo (filtro casado) e ideal, a relação E/N o  ne-

cessãria para atingir a PEB especificada seria de aproximadamente 9,6 

dB, o que clã uma margem de 6,4 dB para as perdas de implementação. 

2.2 - CONFIGURAÇÃO GLOBAL 

Considera-se como ponto de partida o demodulador BPSK/ 

NR2-1 (0 0  e 180 0 ) coerente convencional [2], ilustrado na Figura 2.1. 

SMaTONIZADOR 
cc 

BVIS 

NAZ RUIDO 
	DETETOR 

DE 

DADOS 

Fiu-Ro 	 RECUPERADOR 

PASSA -FAIXA 
	 DE 

SUBPORTADORA 

Fig. 2.1 - Demodulador BPSK coerente convencional. 
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Este esquema é uma realização do receptor étimo. O dete-

tor de dados é um filtro "integrate-and-dump" que apresenta a menor 

probabilidade de erro na deteção de sinal NRZ-L corrompido por rufei° 

branco gaussiano. 

O funcionamento do esquema é o seguinte: de inicio a sub-

portadora é recuperada e multiplicada pelo sinal BPSK/NRZ-L, o que re-

sulta no sinal NRZ-L ruidoso. A partir do sinal NRZ-L recupera-seo re-

lógio, que é usado pelo detetor de dados para a deteção ótima. Como a 

modulação é feita por sinais antipodos (0 0  ou 180 0 ), o sinal BPSK não 

apresenta raia espectral na freqüência da subportadora. Também o sinal 

NRZ-L (considerando dados independentes e equiprovãveis) não apresenta 

raia na freqüência do relógio. Dai a necessidade dos circuitos recupe-

rador de subportadora e sincronizador de bits. 

A subportadora recuperada, assim como o relógio recupera-

do, não são referências perfeitas; apresentam ruido de fase, o que de-

grada o desempenho do demodulador. No entanto, na prãtica, esta degra-

dação pode ser mantida na ordem de alguns décimos de dB. 

Embora esta configuração apresente muito bom desempenho, 

ela não é inteiramente adequada para esta aplicação. Em primeiro lugar, 

neste caso, junto ao sinal BPSK-NRZ-L hã os tons de localização, os 

quais devem ser filtrados antes do batimento com a subportadora. Ade-

mais, nesta configuração primeiramente a subportadora é recuperada; só 

depois, num processamento serial, recupera-se o relógio. Isto pode re-

sultar num tempo de aquisição muito longo, o que torna a configuração 

inaceitável [3]. Um Gltimo ponto é relacionado com o multiplicador da 

configuração. Convencionalmente, usa-se um multiplicador analógico do 

tipo MC-1596. No entanto, o consumo destes multiplicadores é da ordem 

de 100 mW. Em vista das restrições de potência que devemser atendidas, 

isto representa um consumo excessivamente alto. Para contornar estes 

problemas, adota-se a configuração da Figura 2.2. 



Fig. 2.2 - Configuração de demodulador adotada. 

O filtro passa-faixa corta os tons de localização e limi-

ta o ruído para os circuitos recuperadores da subportadora e do reló-

gio. A subportadora e o relógio são recuperados simultaneamenteem ope-

rações paralelas, o que resulta numa aquisição mais rgpida. A inclusão 

do limitador possibilita a substituição do multiplicador analógico por 

uma porta ou-exclusivo (XOR) CMOS, cujo consumo é cerca de 50 uW.Ouso 

do limitador também permite considergvel simplificação no circuito re-

cuperador de relógio. O detetor de dados é um filtro "integrate-and-

dump" idèntico ao utilizado na configuração convencional. 

Como é mostrado nos capítulos seguintes, a degradação do 

desempenho devido ao uso do filtro de entrada e do limitador (em rela-

ção ao desempenho do demodulador convencional) é-  desprezível, sendo, 

portanto, superada pelas vantagens da configuração. 
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2.3 - CIRCUITOS COMPONENTES DO DEMODULADOR 

2.3.1 - FILTRO PASSA-FAIXA DE ENTRADA 

O filtro passa-faixa de entrada corta os tons de locali-

zação e limita o ruído para os circuitos recuperadores da subportadora 

e do relégio. O filtro adotado é um passa-faixa Butterworth com fre-

qüência de corte (3 dB) em 6 kHz e 10 kHz, ganho unitãrio na freqüência 

central e atenuação de pelo menos 40 dB em 16 kHz. Com  esta caracterís-

tica de freqüência o filtro deixa passar praticamente sem atenuação o 

primeiro lébulo do espectro do sinal BPSK. Embora isto represente mais 

de 90% da potência total ocorre certa distorção no sinal de saída, 

o que afeta o desempenho da configuração. Aumentar a bandado filtro se-

ria a solução para reduzir a distorção. No entanto, para 

manter a mesma atenuação em 16 kHz a ordem do filtro precisaria ser au-

mentada e haveria a necessidade do uso de um filtro adicional para li-

mitar o ruído ã entrada do circuito de recuperação da subportadora. Is-

to significaria aumento na complexidade (com conseqüente queda da con-

fiabilidade) e aumento no consumo de potência. 

2.3.2 - LIMITADOR 

O limitador implementa V.sgn(x),onde V é uma constante e 

sgn(x) é uma função definida por: 

= 	+1, se x 	, 
sgn(x) 
	1. -1, se x <0. 

2.3.3 - CIRCUITO RECUPERADOR DE SUBPORTADORA 

O circuito adotado para recuperação da subportadora &mos-

trado na Figura 2.3. A não-linearidade valor absoluto, lxi, gera uma 

raia espectral no dobro da freqüência da subportadora, a qual é poste-

riormente extraída e dividida por dois. O filtro passa-faixa tem a fun- 
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ção de cortar as demais harmónicas geradas pela não-linearidade. O PLL 
funciona como um outro filtro passa-faixa bem mais estreito. 

lx1 	FPF 1 	tj PLL 	+2 
BPSK (F ILTFtA DO) 

121ÁDO 

Fig. 2.3 - Circuito recuperador de subportadora. 

Esta configuração difere da convencional 	[4,5] 	apenas 

porque a não linearidade usada g Ix1 em vez de x 2 . A literatura mostra 
[6] que, para relação sinal/ruido alta (como no presente caso), o tremor 
de fase da subportadora recuperada quando se usa a não-linearidade lxi 

g 2 dB menos intenso do que o obtido quando a não-linearidade g x 2 . Algm 
disso, a implementação de ixi consome menos potência do que a implemen-
tação usual de x 2  (quando se usa o multiplicador analógico MC-1595). 

2.3.4 - CIRCUITO SINCRONIZADOR DE BITS  

Um mgtodo usual para recuperar o relógio [3, 7, 8 e 9] 

consiste em gerar uma raia espectral através de um processamento 
não-linear, do tipo atraso/multiplicação, aplicado seqügncia de sim-
bolos binãrios recebida. A configuração escolhida é mostrada na Figura 

2.4. A raia espectral na freqüéncia do relógio (2 kHz), depois de gerada 
pela não-linearidade, g extraida por meio de um filtro de faixa estreita 

(Q . 100). O limitador na saida entrega o relógio recuperado na forma 
de uma onda quadrada (±5V),adequada para o detetor de dados e para o de-
codificador de TCD. 



- 14 - 

BPSK/NRZ—L (umnAno) 	 XOR 	FILTRO DE I 	 
•I LIMITADOR 

e"—^ 1 RELOGIO 

ATRASO 

T/2 

Fig. 2.4 - Circuito sincronizador de bits. 

Denota-se por T a duração nominal de um bit (i.e., T 

0,5 ms). A linha de retardo usado no sincronizador possui um atraso 

igual a T/2. A escolha deste atraso é justificada na parte referente ã 

analise do circuito. 

Sendo o sinal de entrada digital (BPSK/NRZ-L limitado), é 

possivel o uso de uma porta CMOS ou-exclusivo (XOR) para executar a 

multiplicação, o que representa economia de potência. Além disso, o 

atraso T/2 pode ser facilmente implementado com registradores de des-

locamento CMOS. Um atrasador anal5gico para esta freqüência seria bem 

mais complexo. 

2.3.5 - CIRCUITO DETETOR DE DADOS 

Como mencionado, o detetor de dados é um filtro "integra-

te-and-dump", ilustrado na Figura 2.5. O sinal de entrada é um sinal 

digital que resulta da operação ou-exclusivo entre o sinal PSK/NRZ-L 

limitado e a subportadora quadrada de 8 kHz recuperada (Figura 2.2). 

Portanto, o sinal de entrada é a seqüência de dados NRZ-L corrompida 

por ruído não-aditivo. 

Usualmente o sinal de entrada do detetor de dados é equa-

lizado por um filtro linear para reduzir a interferência intersimbali-

ca provocada pela faixa finita do canal. No entanto, a entrada digital 

deste modelo não se presta ã equalização linear. Como é visto no Capi-- 
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tino 4, a perda de desempenho causada pela filtragem do canal não e 

significativa. 

NRZ-L RUIDOSO  • 	
j: 

(SINAL DIGITAL) 

DECISÃO 
DADOS 
DETETADOS 

RECUPERADO 

Fig. 2.5 - Circuito detetor de dados. 

Ao fim de cada símbolo, a saida do integrador é amostrada 

e fornecida ao dispositivo de decisão. Se a amostra é positiva, deci-

de-se por bit "1"; caso contrãrio, decide-se por bit "O". Ap6s cada de-

cisão o integrador volta condição inicial para receber o préximo sím-

bolo. 





CAPITULO 3 

ANALISE DO DEMODULADOR BPSK 

3.1 - INTRODUÇÃO  

Neste capitulo são avaliados alguns parãmetros relativos 

ao desempenho do demodulador. Inicialmente faz-se a análise do circuito 

recuperador da subportadora. O parãmetro chave g o tremor de fase (rms) 

da subportadora recuperada. Discute-se tambgm o tempo de aquisição 	do 

PLL. A segunda anglise trata do circuito sincronizador de bits. 	Aqui 

tambgm os parâmetros mais importantes são o tremor de fase (rms)eo tem- 

po de aquisição. Finalmente g feita uma anglise da probabilidade de er- 

ro de bit (PEB) do sistema, levando em conta o uso do limitadornaentra- 
da. 

3.2 - CIRCUITO RECUPERADOR DE SUBPORTADORA  

A anglise tem como objetivo calcular os parãmetros 	do 

PLL (para um valor especificado do tremor de fase (rms) da subportadora 

recuperada) e estimar o tempo de aquisição da subportadora. AFigura 3.1 

apresenta o modelo adotado para o circuito recuperador de subportadora. 

Hin 1-1 I xl 1-1 G (t) ft-1 PLL 
FRE 1n---"nCUPERADA 

z(t) 	'OH 	 sdin 	 uh) 

Fig. 3.1 - Modelo do recuperador de subportadora. 

- 1 7 - 
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Seja Am(t)cos(27rf o t +e) a subportadora modulada no forma-

to PSK/NRZ-L, de amplitude A e frequéncia f 0  = 8 kHz. A modulação m (t) 

assume o valor +1 ou - 1 (com probabilidade 1/2) a cada período T. O si-

nal de entrada x(t) do circuito é a subportadora modulada mais o ruído, 

i.e. 

x(t) = Am(t) cos (2mf 0 t + e) +nb(t), 	 (1) 

onde e é uniformemente distribuído em [0,27-r] e nb(t) go ruído branco 

gaussiano com densidade espectral de potência N 0 /2 (Joule). 

A partir de um valor escolhido para o tremordefase (rms), 

calculam-se os parãmetros do PLL e estima-se o tempo de aquisição. 

3.2.1 - CÁLCULO DA RELACÁO SINAL/RUU0 NA ENTRADA DO PLL  

O sinal ã saída do filtro de entrada é dado por 

y(t) = Am(t) cos (2uf o t + e) + n(t) 
	

(2) 

O filtro de entradaderespostaH(f)éconsideradoideal,com 

banda equivalente de ruído (unilateral) B I  = 4 kHz e freoliéncia central 

fo = 8 kHz. Sup5e-se que o filtro não introduz distorção aprecigvel no 

sinal de entrada. n(t) é o ruído gaussiano de banda limitada cuja po-

téncia é N2 = BINO. 

Da especificação dada no Capitulo 1 tem-se que 

E 	S2T 	ic AD = 	= iv uu, 	 (3) 
No 	No 

onde E e T são respectivamente a energia e a duração de um símbolo; S2 

é a potência media ã saída do filtro H(f) (ponto (2) da Figura 3.1).0b- 

servando que B I  = 2/T, a relação sinal/ruído no ponto (2) pode ser ob- 

tida como 



-19- 

52 . 52 	S2T 	
13 dB. 
	 (4) 

N2 	BINO 	2N 0  

Sejam Sy a poténcia de raia em 2f 0  no ponto (4) da Figura 

3.1 e N4 a potência de micto neste ponto. A literatura [6] mostra que 

para (S2/N 2 )»1 a relação (S4/N4) é dada por 

m 	(B /B ) (S /N (S4/.4/ = 	
) 1 2 	2 	2  

3 	 (B) 
2[1 + (v/2) 2 ] 

onde 62 é a banda equivalente de rui -do do filtro G(f), eu é um pari-

metro que vale 1 para a não-linearidade Ixl. Nesta expressão o espec-

tro de ruido na saida da não-linearidade 1x1 é considerado plano emto-

da faixa do filtro G(f), que possui fator de mérito Q = 15. 

Da Equação 5 calcula-se 5 4 /N4 = 12,8 dB. Conhecidas a re-

lação sinal/ruido na entrada do PLL (5 4 /N 4 ) e a variãncia do tremor de 

fase (a 2  ) desejada ã saida do PLL, o filtro de malha é calculado na 20 
próxima seção. 

3.2.2 - CALCULO DO FILTRO DE MALHA DO PLL 

O PLL adotado é o circuito integrado CD 4046 de tecnolo-

gia CMOS, devido ao seu baixo consumo de potência (600 pW). E alimen-

tado com ±5V eafreqüência livre do VCO é ajustada em = 16 kHz. 

O modelo do bloco PLL é mostrado na Figura 3.2. 
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r 
I 

0) 1 
--1.---#. 
MOh 

I 
i 
i 
L— 	  

XOR 
O 
a 

PLL 
. 

------• VCO  

—1 
I 
I (5) 

Koffl 

i 
I  
I 

/- 10V 

••15V ---1 
E(s) 

 	J 

Fig. 3.2 - Modelo do circuito PLL com o CD 4046. 

F(s) denota a resposta do filtro de malha, que 	externo 
ao CI 4046. O detetor de fase e uma porta ou-exclusivo (XOR) e apre-
senta uma caracteristica triangular. Dos dados do fabricante, Cm-se 
os seguintes parêmetros: 

- fator de ganho do detetor de fase (k d ) 	(V/rad); 

64 	•10 3 7r  - fator de ganho do VCO (k o ) - 	(rad/V.$). 
10 

O sinal na entrada do PLL "e" dado por 

s(t) 	cos 4wf 0 t + n y  (t). 	 (7) 

A densidade de potência do ruído n(t) "a" entrada do PLL na freqüência 
f = 2f 0  é igual a 

4,(2fo) 	
2B2 
	 (3) 

Blanchard [11] mostra que para (Synh.)»1 a densidade espectral de po-
tência (W0 /2) do ruldo defaseã entrada deum detetor de fase de carac-

teristica triangular e: 
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NO 	N 

2 	Ai 2  
(9)  

onde 11/2 e Ai denotam, respectivamente, a densidade de ruído ea ampli-

tude do sinal a entrada do PLL. 

No presente caso tem-se: 

ti; L = 
	

(S4 / N4 r i  (10)  
2 	2B2S 4 	2B2  

Substituindo a Equação 5 na Equação 10 obtém-se: 

= [1 + (v/2) 2 1 (S2/N2) -1 B7. 1 . 	 (11) 
2 

E interessante notar que NO/2 independe da banda do filtro G(f). 	Da 

Equação 11 tem-se: 

NO/2 = 1,5662 x 10 -s rad 2 /Hz. 	 (12) 

A variancia do tremor de fase (c4yb) na saída do PLL é da- 

da por [11]: 

cscp= NOBn  , 	 (13) 

onde Bn é a banda equivalente de ruído (unilateral) do PLL. Desta equa-

ção avalia-se adiante o valor adequado da banda do PLL. 

Na escolha do filtro de malha considera-se desprezível a 

variação de freqüência provocada pelo efeito Doppler (esteefeitoacar-

reta um desvio mãximo na freqüência da subportadora da ordem de0,2Hz). 

Deste modo, o filtro de malha adotado é um filtro passivo, com função 

de transferência da forma 

F(s)  _ 1+-1.2s . 
(14) 

1+Tis 
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Da literatura [11], tem-se que para este tipo de filtro a 

banda equivalente de ruido do PLL é: 

28n . _a_ [i 	(2E - 
Wn 

 
4€ 	 K° Kd 

onde Wn e 	são, respectivamente, a freqiiéncia natural e ofator deamor- 

tecimento da malha fechada (U ordem). Também de [11] tem-se que 

K°K
d 	/ = r 	1, 2 , 	 (16) "n 

TI 

= 	[ Ko Kd ]1/2 [r2 	. 	 (17)  

2 	ri 	 KoKd 

Agora jã se dispõe de elementos suficientes para calcular 

o filtro de malha. Dado um valor adequado do tremor de fase a' 	obtém- 

se 2Bn da Equação 13. Com  fator de amortecimento 0,707 (valor usual-

mente adotado), calcula-se Wn  através da Equação 15. FinalmenteasEqua-

ções 16 e 17 fornecem os parãmetros T2 e 72. 

Fazendo a 2  -0,01 rad', o tremor de fase (rms) percentual 

da subportadora (J 	) é rms 	igual a 

' 
100 / a220  J 	 = 0,79% , nms = 2n 	4 

(18) 

o que representa uma degradação desprezivel* no desempenho de um demo-

dulador BPSK [19]. Adota-se portanto dt = 0,01 rad'. e obtém-se os se-

guintes parãmetros: 

* Por exemplo, um tremor de fase percentual de 3% acarreta uma perda de 
aproximadamente 0,3 dB. 
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2B
n 

5 638 Hz, 

Ko Kd  = 64.10, 

= 0,707, 

Wn  = 607 rad/s, 

II = 1,727x 10-1 s, 

T2 = 2,313x 10 -3 s. 

3.2.3 - AQUISIÇÃO DO PLL 

A faixa de captura imediata ("lock-in range") [10, 12] é 

dada por 

- 	-1- • K o k
d 

• -Ts- . 	 (19) - 
2 	 TI 

Substituindo os valores da seção anterior, obtêm-se AWL  5 ± 1346 rad/s. 

Como é visto no Capitulo 4, é possivel projetar o PIL de modo que, mes-

mo com toda variação de temperatura do satélite, a freqüóncia recebida 

esteja sempre dentro do "lock-in range". Na faixa de largura 2AW L  a aqui-

sição de freqüência é praticamente imediata e não ocorrem perdas de ci-

clos ("cycle slipping"). O tempo de aquisição é devido somente ao tran-

siente de fase. Para o presente caso (W n  9 607 rad/s e = 0,707),semcon-

siderar o efeito de "hang-up"* [10], o tempo de aquisição é menor que 10 

ms. 

3.3 - CIRCUITO SINCRONIZADOR DE BITS  

Apresenta-se uma anãlise teórica do circuito sincroniza-

dor de bits com os cãlculos da relação sinal/ruido na saida do filtro 

de relógio (Figura 3.3), do tremor de fase rms (J' rms ) do relógio recu-

perado e do tempo de aquisição. 

A Figura 3.3 apresenta o modelo adotado para o circuito 

sincronizador de bits. 

* O efeito de "hang-up" não C" crítico para o sistema em questão, pois além do 
tempo de aquisição especificado (64ms) ser bem maior do que a duração do 
transiente de fase (10ms), o democtulador opera em redundância. 
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1+v  
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Fig. 3.3 - Diagrama de bloco do modelo. 

O sinal de entrada x(t) é passado pelo filtro H(f) exata-

mente como na seção anterior. Desprezando a distorção causada pelo fil-

tro H(f), o sinal filtrado y(t) é dado por 

Y(t) t- A cos [27rf t+cp(t) + e]+n(t), 	 (20) 

onde 0(t) é a modulação que a cada período T assume os valores O ou TE 

rad,com probabilidade 1/2. Esta equação é idêntica ã Equação 2,a menos 

da forma em que a modulação é apresentada. 

3.3.1 - DETERMINAÇÃO DO SINAL P(t) NA SAIDA DA NÃO-LINEARIDADE  

O ruído de faixa estreita n(t) pode ser escrito como 

n(t) = ri c (t)cos[21-rfot++(t) + e - n 5 (t)sen[2ufot+4)(t)+ e], 	(21) 

onde nc (t) e n s (t) são processos gaussianos banda-base com média nula e 

variãncia a 2 *. Portanto 

y(t) = [A+ n c (t)] cos [27rf o t 4)(t) + e] n s (t) sen [21rfat + ((t) + e], 

* A varia-fletia a 2  é igual iz potência de ruído N2 = NoB i  vista na seção 
anterior. 
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que pode ser representado na forma 

y(t) = E(t) cos [2:rfot+0(t)+y(t) +0], 	 (22) 

COM 

E(t) = 	[A + nc(t)]2 +n52 (t) 	 (23) 

e 

y(t) = tg -1  E 	
n5(t) 
	 (24) 

n(t) +A 

Para simplicidade de notacio,seja 

0(t) = 2wfot+.(t) +y(t) +0. 	 (25) 

Da Figura 3.2 tem-se, a saida do limitador, 

s(t) = V.sgn[E(t) cos 0(t)]. 	 (26) 

Este sinal pode ser expandido em série [13] como 

t i-1, 
= 4V \--- ( _ 1) ' 2 	cos 	i e(t)  s(t) 	 (27) 

n 1' 	• 
1=1 

impar 

Detalhando o termo genérico da série tem-se 

cos 18(t) = cosi [21Tfot+4)(t)+y(t) +0] 

cos i.(t) cos i[27rf 0 t+y(t) +e] - sen i cp(t)seni[21Tfot+ 

+ y (t ) + e ] . 	 (28) 
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Como (p(t) assume apenas os valores O ou w,pode-se escrever 

	

cos i 0(t) = m(t)cosix(t) , 	 (29) 

onde m(t) é a modulação, tal como definida na Seção 3.2,e 

X(t) = 2Trf 0 t +y(t) + 0. 

Substituindo a Equação 29 na Equação 27 tem-se 

(i-1)  

s(t) 

	

4V m(t)  y (.1)  2 	cosi x(t)  . 	 (30) 

i=1 .  

Da Figura 3.3, o sinal Z'(t) ã saida da porta XOR é dada por 

- 	- T)  r(t ) 	s (t ) 	s(t r ) 

	

. 	. 	(i+j-2)  

(-1) . :161 m(t) m(t-T) 	 2 	tos ix(t)cosjx(t-T)  

	

\/> 	\i> 	 . 
Ir 2 	 1i 

1=1 5=1 	 (31) 
i,j impar 

Simplificando a notação, define-se 

M(t ) = - v m(t)rn(t- T). 
	 (32) 

Observa-se que os indices da somatória dupla são impares. Portanto,a so-
matória só contém raias nas freqüências nf o (0, 16 kHz, 32 kHz ...),onde 

n é par. Dai se conclui que a raia espectral desejada em 1/T (2 kHz), 
se presente no sinal Z 1 (t), deve vir do processo M(t), objeto de anãli- 

se na próxima seção. 
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3.3.2 - ESPECTRO DO PROCESSO M(t 

Na Figura 3.4 são traçados os sinais m(t), m(t-T) e M(t). 

m(t-z) 

Fig. 3.4 - Diagrama no tempo de m(t), m(t-T) e M(t). 

Observa-se que M(t), a cada periodo de bit T, assume 	as 

formas de onda x1(t) ou x 2 (t). Sempre que ocorre uma transição de dados 

(O -4- 1 ou 1 4- O) tem-se em M(t) a forma de onda x 2 (t). Caso contrãrio, 

tem-se x2(t). Como os dados são equiprovíveis e independentes, as ocor-

rências destas formas de onda no processo M(t) são também equiprovãveis 

e independentes. Segundo Lindsey e Simon [4] o espectro Sm(f) do pro-

cesso M(t) é dado por 
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Sm (f) . -1— \,> ' -1—j s i (-2-) +s2( -Lr) 1 2  d(f ... 2—) 
T2 	• 4 	T 	T 	 T 

+ I- • J— 1 S I (f) - S2(f) 1 2  , 	 (33) 
T 	4 

onde 

• 
Si(f) = 1 Xi(t)e -j2wftdt , com i = 1,2 , 	 (34) 

e 6(f) é-  a função delta de Dirac. A seguir avaliam-se as transformadas 

de Fourier Si(f) e S2(f). 

As formas de onda X l (t) e X 2 (t) são 

41 	O t < T, 
Xl (t) 

-V 	T t 	T, 

X 2 (t) = -V, 	O t T. 

Portanto 

V f e -32wftdt - v J T e_i2dtdt  
o 

Ve-i wrI senufr 	V ,^-j2ufT 
-e

-j2uf-r ).  
+ — ke 

nf 	 j2uf 

Utilizando 

[e -3274T e -j27rf-r ] 	_ e -37rf(T+T) [ejuf(T-T) _ e-jirf(T-T)] 
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obtém-se 

. V e-jnft [sennf-r - 	sen [uf (T - t)] 	 (35) 
Trf 

Analogamente, 

jn 
5 2 (f) = -V fT

49f+ 	-Ve- f  TsennfT  (36) 
o 	 nf 

Deste modo, 

SIM+ S2(f) = 	Ce-j uft -sennfT - e -iwf(T+T) sen[nf(T-T)] - 
Trf 

e-fT esennfT]. 	 (37) 

Expandindo as exponenciais complexas e rearranjando-as, tem-se 

S 1 (f)+5 2 (f) = 	{[sen2TrfT - sen2nfT] - j[cos2nfT -cos2nfT]}.( 38 ) 
Trf 

Desta equação resulta 

1. 1 S 1 (f)+S 2 (f) 12 . 	sen 2 nf(T-T). 	 (39) 
4 	 w2f2 

Analogamente, chega-se a 

1  1 SIM- 52(f) 1 2  = -r-- sen 2 nft. 
4 	 w2f2 

(40) 

Observa-se que a Equação 33 do espectro de M(t) é consti-

tulda de uma parte discretaedeumapartecontinua. Na parte discreta es-
tã a raia na freqüência do relOgio (1/T) que se deseja recuperar.Apar- 
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te continua é indesejãvel e tem sido chamada na literatura de "self-

noise" [12] ou "pattern noise" [9]. Pode-se escrever 

Sm(f) = D(f) + CU), 
	 (41) 

onde 

D(f) 	\/> 1-  1 	+ S2(24 1 2  8(f --II-) 	 (42) 
T 2 	• 4 	 T 	 T 

e 

CM.' 1 	- S2(f) 1 2 
	

(43) 
4T 

são as partes discreta e continua, respectivamente. Substituindo 	as 

Equações 39 e 40 nas Equações 42 e 43 Cm-se 

D(f) 	1/.2-\/> 
' se? [nn(1 —I)] (5(f 	 (44) 

r2 	' 	 n 2 

e 

C(f) - 	 sen 2 uft. 
V 2 	 (45) 

TIT 2 f 2  

Na Equação 44, a potência (SR) da raia na freqügncia do relógio (f.1/T) 

é 

SR= 	sen 2 u(1 __i_) Ui  sen 2  — . 
IT 2 	 r2 
	 (46) 

Neste ponto jã se dispõe de elementos para considerar a 

escolha mais adequada do atraso t. Um bom critérioseriaescolheroatra-

so que maximiza a relação potência da raia/densidade do "self-noise" na 

freqüência 1/T. Posteriormente mostra-se que o "self-noise" é a parcela 

de ruldo predominante na saída da não-linearidade. 
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A relação potíncia da raia/densidade do "self-noise" 	em 
f =, 1/T é igual a 

	

SR V 2 /
n
_2sen 2 wt/T 	4 

= 	i 	
= 	I . 

C(1/T) 	22 sen 2 nt/T 	T 	
(47) 

TV/w  

Vi-se que SR/C(1/T) independe do atraso t. 

Um outro critério consiste em maximizar a poténcia SR da 
raia. Da Equação 46 resulta que o valor T que maximiza SR g To = T/2. 

Isto justifica a escolha do atraso T/2.como vistonaconfiguraçãodosin-
cronizador de bits do Capitulo 2. 

Substituindo T = T/2 na Equação 44 e 45 tini-se: 

D(f)  = 	sen2  ( nw )6(f  _ n ) , (48) 
IT 2 	, 	n 2 	2 	T 

C(f) = —21- sen 2 (1fI) . 	 (49) 
Tn 2 f2 	2 

A Figura 3.5 mostra o esboço do espectro de M(t). 
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Fig. 3.5 - Esboço do espectro do processo M(t) com T =T/2. 

3.3.3 - CÁLCULO DO ESPECTRO DE V(T) NA FREQÜÊNCIA DO RELÓGIO 

Considerando T =T/2 na Equação 31 tem-se 

00 , = 	( i+j-2)  

r(t) = 16  M(t) \/> 	(-1)' 2 	
cosi x(t)cosj X(t -T/2)  . (50) 

n 2 	 ij 
i=1 j=1 

i,j impar 
Expandindo 

cOs j X(t - T/2) = cosj [2irf o T - nf o T + y(t - T/2) + e], 

e observando que f o  = 4/T,obtEm-se 

cosj X(t - T/2) = cosj n(t) , 

onde 

n(t) = [2wfot + y(t - T/2) + e]. 
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Portanto, 

v(t) 	M(t) 
TF' 

( i+j-2 )  

\/> 	(-1) 	2 	• 

i=1 j=1 
j impar 

(cos[iX(t)-jn(t)] + cos[ix(t)  

ij 

Verifica-se facilmente que o espectro da somatéria dupla 

ocorre nas vizinhanças das freqüencias nf o , com n par, i.e., o espectro 

da somatéria é composto de "ilhas" situadas nas freqüências f.0, 16 kHz, 

32 kHz, ... 

O sinal Z'(t) passa pelo filtro G'(f) de alta seletivida-

de (Q=100),centrado na freqüência do relégio (f=1/T =2 kHz). 

As contribuiçées para o espectro de Z 1 (t) em f. 2 kHz pro-

venientes das "ilhas" do espectro da somatéria dupla centradas em 21' 0 , 

4f 0 , ... podem ser desprezadas. Considera-se apenas a contribuição da 

ilha centrada em f = O, que se origina dos termos da somatéria com i j. 

Assim, obtém-se a expressão simplificada 

cosKa(t) 	 (52) Z'(t) 	M(t) >7 	K2 	 g 

W
2 

K.1 
impar 

onde 

a(t) = x(t) - n(t) = y(t) - y(t - T/2) • 	 (53) 

Embora a Equação 52 expresse apenas a parcela do sinal Z'(t) com espec-

tro em torno de f= 2 kHz, por simplicidade a mesma notação é mantida. 

Avalia-se em seguida a somatória da Equação 52. Da Equação 24 tem-se 
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Y(t) = tfl 	
ns(t)  

-1 [ 	 . 

n(t) +A 

Em vista da alta relação sinal/ruído, A»n c (t). Isto implica que 

y(t) = ns(t)  « 1 ; 	 (54) 
A 

portanto, A(t)«1 (cf. Equação 53). 

Por outro lado, a expansão em série de Fourier da função 

periadica 

{x 	0<x5.1r, 
f (x) = I x I = 

- x 	-Tr5.x5, O, 

de periodo 2u é dada por [14] 

f (x)  _ u 	4 	cos x 	cos 3 x 	cos 5 x  + ...] 
2 	ir 	12 	32 	52 

Portanto, pode-se escrever 

\ ' cos KA(t) . 	Elá(t) I -w/217r  = TF' _ u km ' .  
(55) 

'1 
 

 • K2 4 8 4 
K=1 

Finalmente, substituindo a Equação 55 na Equação 52 obtém-se 

z' (t) = m( t)[1 - -2-- 1 6 (t)I ] = m(t) E 1 -Q (t )], 
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onde 

Q(t) g 	Lir(t) - y(t- T/2)1. 

Para calcular a densidade espectral de Z'(t),determina-se a seguir 	a 

função de autocorrelação Rz , (T): 

Rz ,(T) = E[Z 1 (t)Zj(t- 

= E[M(t)[1 - Q(t)] M(t - T)[1 - Q(t - T)]] 

= ErM(t)M(t - T) - Q(t)M(t)M(t - T)-M(t)M(t - T)Q(t - T) 

+ M(t)M(t - T)Q(t)Q(t- T)]. 

Sendo M(t) e Q(t) estatisticamente independentes, tem-se 

Rz ,(T ) = Rm (T)- ( E[Q(t )] +E [Q(t- 'C)]) RM(T)±RQ(T)RM(T). 

O processo Q(t) é estacionário; logo E[Q(t)]=E[Q(t- "C)] = U(t) e 

Rz ,(T) = [1-2r(t)+R Q (T)] Rm(T). 	 (56) 

No Apindice A, avalia-se R
Q
(T) e encontra-se 

R
Q
(T) 

8R
à 
 (0) 

- 

R 	(T) 
( 	á  

f 

) 2  + 
R
A 
(T) 

R( 0 ) A 

R 	(T) 
A  sen -1 { 

] 
s (57) 

Tr
3 RA  (0) RA  (0) 

} 

onde 

	

2 	2WT 	1 	1 	1 	 
(X) = 2- sen — [ 	+ 	 ]. 	(58) Rá  

	

A2 	T 	uT/T 	27T(T/T-1/2) 	2u(T/T+1/2) 
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Desta expressãopodem-secalcular 

e 

= E[Q(t)] =- ' 	 (59) 
u3/2A 

E[Q 2 (t)] =  8a2  . 	 (60) 
n 2 A2  

Assim, o processo Q(t) apresenta média não-nula. Definindo o processo 

Q'(t) Q(t) - E[Q(t)], tal que E[Q 1 (t)] = O e NI(T) = EN(T)- -(P], a 

função de autocorrelação de Z'(t) pode ser escrita como 

R21 (t) = [1- M(t) + Q2  +  

Efetuando a transformada de Fourier obtém-se o espectro desejado 

Sz ,(f) = [1 - 2Q + 2 ]Sm (f) +Sm (f) *S Q , (f). 

Finalmente, a Equação 41 implica que 

S(f) = [1- 2t)- + 2 ]D(f)+ [1 -2-Q+112 ]C(f) +D(f)eS
Q
,(f) Z' 

+ C(f)*S Q ,(f) 
	

(61) 

onde o asterisco denota convolução. 

O rei69i° é recuperado ao passar ZI(t) através do fil-
tro estreito Gl(f), centrado em f=1/1".0 primeiro termo de Sr(f) na 
Equação 61 representa o espectro discreto e contribui com a raia em 
f= 1/T. As demais parcelas representam a parte continua do espectro e 
constituem ruído. A primeira parcela é decorrente do "self-noise", a se-

gunda decorre do ruldo gaussiano e a ultima resulta da interação do 
"self-noise" com o ruldo gaussiano. Na préxima seção avalia-se a rela-

ção sinal/ruldo ã salda do filtro GIM. 
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3.3.4 - RELAÇÃO SINAL/RUÍDO A SAÍDA DO FILTRO G 1 (f)  

O filtro G 1 (f) possui banda equivalente de ruido 13; bas-
tante estreita. A relação sinal/ruido (S/N 1 ) ã saída pode ser aproxima-

da por 

(62) 
N' 	(N; + N; + N;)B; 

onde se definem: 

S = 2[1 -21)- +I 2 ]D(1/T), (63a) 

NI; 	= 	2[1- 21+4,2]C(1/T), (63h) 

N;= 2D*SQ ,(1/T)*, (63c) 

N;= 2C*S
Q
,(1/T). (63d) 

A seguir avaliam-se numericamente a potência de sinal e as 

parcelas que contribuem para o ruido. 

Potência do Sinal (S): 

Das Equações 63a, 48 e 59 tem-se 

8a 	16a2  i V 2  S = 2 [1- 	 - • 

W 3 / 2 A 	U 3 A 2 	1T 2  

* Para simplicidade de notação, denota-se D(PcSQ ,CP calculada em f = 
= 1/T por D*SQ,(1/T). 
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Substituindo 131 = 13 dB (Equação 4), naequaçãoanterior, obtém-se 
20 2  

S = 1,571 YI . 	 (64) 
n 2 

Parcela de ruido 

Das Equações 63b e 49 obtém-se 

Ni = 2T El 	80   4. 16c 2  ] V 2  

n 3 / 2A 	n 3A2 	n2  

Considerando taxa de 2 kbit/s e o valor de A 2 /0 2  encontra-se 

NI . 7,854x10 -4  ‘Ê- . 	 (65) 
7r 2 

Parcela de ruido N;: 

O termo D(f)*S ,(f) í dado, a partir da Equação 48, por 

. A 2  \d>  ' sen 2  (n 	)s 	(f  _ n). 	 (66) Q  / 	." 	
2 	Q I  7r 2. 	n2  

flco 

O espectro SQ,(f) é a transformada de Fourier de uma fun-
ção par, expressa por 

s
Q
.(f) = 2 f o R

Q
,(r)cos2ufT dt 
	

(6 7) 

Usando as Equações 57, 58 e 670 valor de Sw(f) pode ser avaliado nu-

mericamente. A Figura 3.6 apresenta o grãfico de D(f)*S .(f). 
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DM* Se (fl 

• • 

Fig. 3.6 - Espectro unilateral de D(f)*S cr (f). 

Na freqUãncia f = 1/T, considerando apenas as contribui-
çiSes de SQ 1 (f- 1/T), SQ , (f- 3/T) e SQ.(f-5/T), a densidade espectral 
de ruído 1\1;, é".  dada por 

_ 64o2T 
 (0,192 
	0,683x10 - ' 	0,381x 10 -3 	V' 

) 

	

Tr 3 A2 	 9 	25 	Tr 2  

isto é , 

N;= 4,972x 10 -6  12- 	 (68) 
Ir a  

Parcela de ruido 

A antitransformada da Equação 49 clã a função de autocor-
relação do "self-noise", 

Re(t) 	2 
•-V± [1-2 1 2=1 ], 	se ITI < T/2, 	

(69) 

0, caso contrãrio. 
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A convolução dos espectros C(f) e S Q .(f) pode ser escrita como 

T/2 
C(f)*SQ ,(f) = 2 f 	RQ  ,(T)RC 

 (T)cos2ufr dT. ' 	 (70) 
o 

A partir das Equações 57, 69 e 70 avalia-se NI; por métodos numéricos, o 

que resulta em 

32 q 2  T V2  • 0,1599, 
u 2 

isto é, 

N; = 2,041 x10 -5  ‘f 
	

(71) 
2 

Observa-se das Equações 65, 68 e 71 que NI é a parcela do-

minante de ruido. Isto justifica a afirmativa da Seção 3.3.2 de que a 

parcela de ruído proveniente do "self-noise" predomina. 

Na implementação de G'(f) utiliza-se um filtro sintoniza-

do de segunda ordem, com fator de qualidade Q.100. Isto implica que a 

faixa equivalente de ruído = 10u Hz. Portanto, 

f SN 	 1,571  

N' 	(7,854x 10 - " +4,972x 10 -6  +2,041 x 10") • 10u 

isto é, 

(SIM') = 61,6 = 17,90 dB. 

Se fossem desprezados N i2  e NI, obter-se-ia (S/N')=18,05dB, 

que confirma a dominãncia de N. 
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3.3.6 - TREMOR DE FASE DO RELÓGIO RECUPERADO 

A saida do filtro de rel6gio pode ser escrita como 

CK (t) 	V'cos(-?E) + r
c
(t)cos(?-1.-t) + r s

(t)sen(?2I) , 	(72) 

onde r(t)  é a componente em fase e rs
(t) é a componente em quadratura 

do ruido. Desde que (S/N 1 ) » 1, pode-se aproximar 

C
K
(t) = /[1r+ r

c
kW + r

s
2 (t) r  cos[ 	+ *(t)] , 	 (73) 

onde 

	

r (t) 	r (t) 
s 	] 	s 	 (74) 

	

V' + r(t) 	V' 

O sinal C
K
(t) passa por um limitador e i saida apresenta um tremor de 

fase J' dado por 

	

j e _ T 	 T 	rs  (tk ) 	

(75) 

	

211 	 27T 	V' 

	

onde t
K 	o instante de cruzamento de zero de C K

(t)
' 
isto é

' CK (t) = O. 

O tremor de fase J' é uma variível aleat6ria de desvio padrão percen-

tual (relativo ao periodo T) 

	

j , 	_ 	 › 	x 100% . 
MIS 

	(r, 2 ) 1 / 2  

2nV 1 

	 (76) 

Segundo Imbeaux [9], o espectro da componente de quadra-

tura do "self-noise", definida pela Equação 49, é expresso por 
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4V 2 1-  f2T2cos2ufT/2 	
(77) S r  (f) - 

n 2 	(1 - (fT) 2  ) 2  

onde se observa que S rs (f) é nulo em f=0. 	Usando as Equaccies 76 e 77 

e considerando B = 10u Hz, pode-se avaliar numericamente o tremor 	de 

fase devido ao "self-noise" (J; msi ), do que resulta 

J 	g 0,12% . 	 (78) rms i  

O tremor de fase (Jrm52I 	) devido ao termo D(f)*SQ 1 (f) po- 

de ser facilmente avaliado a partir da Equação 68. Considerando o espec-
tro da componente em quadratura uniforme sobre a banda de passagem do 

filtro W(f), tem-se 

J I 	g O 11% . rms2 	' 
(79)  

O tremor de fase decorrente da parcela C(f)*SQ.(f) é considerado des-

prezivel. Portanto, o tremor de fase rms total é igual a 

1 2 	1/2 
(J

12 	
+ J 	) / 	g 0,16%. = 

Jrmss 	rms i 	rms 2  

Pode-se demonstrar que a degradação no desempenho do demodulador BPSK é 

desprezivel para um tremor de fase desta ordem [4]. 

Como é mostrado no préximo capitulo, o uso de um filtro de 
entrada, com banda passante de 4 kHz, leva a um tremor de fase bem su- . 
perior ao especificado na Equação 80. Ainda assim, a degradação na de-

modulação é da ordem de 0,1 dB. 

(80)  
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3.3.7 - TEMPO DE AQUISIÇA0  

O fator limitante para o tempo de aquisição é a largura 

de faixa do filtro W(f) de saida. Embora o tempo necessgrio para que 

a saída do filtro atinja regime permanente seja da ordem de 50 ms, o 

tempo de aquisição é bem menor (aproximadamente 10 ms). Isto ocorre 

porque o limitador pode fornecer uma saida quadrada estável mesmo quan-

do a entrada é uma sen6ide de pequena amplitude (de algumas dezenas de 

mV). 

3.4 - DESEMPENHO DO DEMODULADOR 

Nesta seção estabelece-se um limitante superior para a 

probabilidade de erro de bit da configuração adotada para o demodula-

dor. Na anãlise não são considerados os tremores de fase da subporta-

dora e do rel6gio recuperado. 

3.4.1 - O MODELO 

O modelo do demodulador considerado na anglise é mostra-

do na Figura 3.7. O limitador transforma o sinal analagico de entrada 

y(t) em um sinal digital s(t) apropriado para operaçãoou-exclusivocom 

a subportadora recuperada. O sinal 1"(t) ã saida da porta ou-exclusivo 

passa por um integrador. Ao final de um periodo de simbolo, efetua-se 

uma amostragem D da saida do integrador. Se D for positiva, decide-se 

pelo simbolo "1"; caso contrãrio, decide-se pelo simbolo "O". Apiis a 

decisão, o integrador volta a sua condição inicial para receber o pr6- 

ximo símbolo. 
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RELÓGIO 

rT '----- I --* 
--1-- 	

XOR 

	

0 	  

	

O 
.. 	jo   DECISÃO --• 

DADOS 

	  s(t)1 

	

et t ) 	  
YO 1 	LIMITADOR 

SUBPORTADORA 

Fig. 3.7 - Modelo do demodulador. 

Utiliza-se a seguinte notação. O sinal de entrada do de-

modulador é expresso por 

Y(t) = A cos[W o t + 
	

(81) 

onde (p(t) é a modulação (O ou ¶ rad), W o  é a freqüéncia da subportadora 

(8 kHz) de periodo T I  (T I  = 2Tr/W 0 ), e n(t) é um processo passa-faixa 

gaussiano centrado em W o , de faixa 13 1  = 2/T, média nula e variância 

a 2  = N o  B I . A relação sinal ruido ã entrada é dada por 

(SIM). 13 dB. 
2a2  

3.4.2 - DESENVOLVIMENTO ANALITICO 

Pode-se escrever 

y(t) = A cos [W o t + (1)(t)] + n c (t)cos[W o t + s(t)] - n s (t)sen[W o t + cp(t)], 

(82) 

onde nc (t) e n s (t) são processos gaussianos de banda básica, 	indepen- 

dentes, de média nula e variância a'. Alternativamente, escreve-se 

y(t) = / [A + ri c (t)] 2  + n s a (t) cosN o t 4,(t) + y (t)], 	 (83) 
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onde 

y(t) = tg-I [  ns(t)  	]. 	 (84) 
n(t) +A 

Para um determinado símbolo (e.g., para (p(t) = O) tem-se 

s(t) = V sgn [cos[W o t +y(t)]] , 	 (85) 

ondesgn(.)denotando a função sinal. Para a subportadora, considera-se 

uma onda quadrada sem tremor de fase. Uma forma de onda típica 	resul- 

tante da operação ou-exclusivo entre a subportadora e o sinal s(t) 	é 

ilustrada na Figura 3.8. 

SUBPORTADORA 

rat 

ÁL.1.1 

4- Ar 
-2 

4- 
- 3 -• - 4 

4- 	-o. 
l'• 	- 5 

	

4- 	-EM 
•-••• - 6 

4- 4.,  
--• -7 

4-- 	4. 
--• -6 

4- 

V sna. s. As 

t 

Fig. 3.8 - Diagramas de tempo tipicos dos sinais 
de subportadora, s(t) e Vi(t). 

z"“) 
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Conforme se observa na Figura 3.8, surgem em Z"(t),devi-

do a ruido, pulsos X i  (i = 1 8) de largura aleatéria nos instantes 

de transição da subportadora. Da Equação 85, cada pulso apresenta lar-

gura (em radianos) igual a 

X i  = I y(t i ) I = I y i  I , i = 1, 2, ... 8, 	 (86) 

onde t. denota os pontos de cruzamento de zero do sinal s(t). 

Como A » n c (t) e A » n s (t) ' e como n s (t) é um processo 

banda bãsica com faixa de 2 kHz,é razoãvel desprezar a ocorrincia 	de 
"clicks" e de superposições de pulsos no sinal Z"(t), bem como 	supor 

que o sinal s(t) não apresenta mUltiplos cruzamentos de zeros em tor-
no dos instantes de transição de subportadora. Deste modo, a amostra 

da saida do integrador ao fim de cada simbolo é dada por 

8  

5"[-I-BuTY "'  
i =1 1  

(87) 

onde K denota uma constante. Ocorre um erro quando o sTmbolo trans-

mitido é 0 1" e D O ou quando "0" é transmitido e 5 > O. Considerando 

simbolos equiprovãveis, a probabilidadedeerro de bit (PEB) é 

1 	 1  PEB --- P[110] + — P[011] , 	 (88) 
2 	 2 

onde P[110] representa a probabilidade de transmitir d1H e decidir "O" 
e P[011] é a probabilidade de transmitir "O" e decidir "1". Da Equação 
87 e das considerações acima, pode-se escrever 

8  

	

PEB = P[110] = P[011] 	P[ 	X. 	4u3. 	 (89) 

1=1 
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de 
'ri 
	é 

Segundo Schwartz [16],a função densidade de probabilidade 

1 + --- 	-- 
/(17 

cosye
-a2sen2y[ 1+erf(pcosy)], 	lyi<ff ) 	 , 

211- 	2 	IT 
P 
'ri 

O, 	lyi 	W 	, 

' 

(90) 

A2 
onde p 2  denota a relação sinal/ruido (i.e., p 2  = 	) e 

2a 2  

u 2 
erf(x) 	fx 

e-' 	dy "e" a função de erro. 
O 

Seja W a variEvel aleatória definida por 

8 8 

ly i l 	. (91) 

i=1 

A obtenção da função densidade de probabilidade de Wé extremamente di- 

ficil. Além da expressão de p (y) ser bastante complicada, tem-se ainda 
Yi 

que os diversos y i (i .1 , 	8) sao variEveis correlacionadas,pois n(t) 

tem faixa limitada. Simplificando o problema,pode-se supor que todos 

'ri ' sejam idênticos (mãxima correlação). Alternativamente sup6e-se que 
todos y i 'S sejam independentes (correlação nula). O caso real estãentre 

estas duas simplificações extremas. Supor que todas variãveis y i  sejam 

iguais conduz a uma variãvel aleatória W de variãncia oito vezes maior 

que a obtida quando as variãveis y i  são consideradas independentes*. 

Istolevaa intuir que a hipótese de mãxima correlação representa o pior 

caso. 

* Numa aplicação simples de desigualdade de Schwartz, pode-se tambéM 
mostrar que Var(W) s Var(8 X1). 
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3.4.3 - ANÁLISE DOS CASOS SIMPLIFICADOS  

Supondo que as variáveis Xi =lyil são idènticas para 1.1, 

..., 8 é suficiente efetuar a análise em torno de uma transição da sub-

portadora. Da Equação 89, a probabilidade de erro P el  associada a esta 

simplificação do problema pode ser expressa por 

P 	= P[X 1 	u/2] = 	Px1  (x) d x. 	 (92) 
el 

w/2 

A área sombreada da Figura 3.9 representa a probabilidade Pel  

Fig. 3.9 - Esboço da função densidade de probabilidade de X 1 = Hl. 

Usando as Equaçées 90 e 92, obtém-se por métodos numéri-

cos os valores de probabilidade de erro apresentados na Tabela 1. 
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TABELA3.1  

PROBABILIDADE DE ERRO ASSOCIADA A HIPÓTESE DE MÁXIMA CORRELACAO  

E/N o 	(dB) p.E/2 No Pel 

16 19,95 0,1332x10 -9  

15 15,84 0,9006x10 -9  
14 12,58 0,2612x10 -6  
13 10,00 0,3872x10 -s  

12 7,94 0,3362x10 -4  
11 6,30 0,1909x10 -3  

10 5,01 0,7726x10 -3  
8 3,16 0,5954 x 10 -2  
7 2,51 0,1250x 10 -1  

A probabilidade de erro P eo  de um demodulador BPSK ideal é 
dado por 

re o 	g N o  

onde 

Q(x) = 	re-Y2/2dy 
/21T .  

(93) 

denota a função complementar de erro. ComparandoosvaloresdaTabela3.1 
com os valores de P eo  obtidos da Equação 93 conclui-se que o desempenho 
do sistema hipotético é aproximadamente 3 dB inferior ao do demodulador 
ideal. 
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Na suposição de que todas variáveis y i , 1=1, ...,8 são 

independentes, a distribuição da variável W pode ser aproximada,segun-

do o Teorema do Limite Central, por uma gaussiana de mgdia 

E(W) = 8 E [X i ] 	 (94) 

e variãncia 

Var(W) = 8 Var[X i ]. 	 (95) 

Por métodos numéricos podem-se avaliar E[W] e Var(W), assim como a pro- 

babilidade de erro P 	à P[W?: 4r] associada a esta hipétese de corre- 
e2 = 

lação nula. Os resultados apresentam valores de P
e2 

inferiores aos va-

lores correspondentes de P
et, 

(do demodulador ideal). 

Os argumentos heuristicos apresentados indicam que P
el 

representa um limitante superior da probabilidade de erro de bitdo mo-

delo em estudo*, isto é, que o desempenho do modelo é menos que 3 dB 
inferior ao desempenho do demodulador ideal. Na realidade, as medidas 

realizadas no protétipo construido demostram que o desempenho do sis-

tema, sem filtrar o sinal PSK, é da ordem de 1 dB inferior ao ideal. 

* Por outro lado, Fez representa UM limitante inferior desta probabi-
lidade. Aparentemente um limitante inútil, pois em todos os casos a-
valiados (7: E/N o  s. 16 dB), Pe2 foi inferior a Peo , um trivial limi-
tante inferior da PEB. 



CAPITULO 4 

CIRCUITOS E MEDIDAS DO DEMODULADOR BPSK  

4.1 - INTRODUÇÃO  

A configuração completa do demodulador BPSK é representa-

da na Figura 4.1. 

RECUPERADOR DE SUBPORTADORA 
	 — -i 

1 
e 
1 
I —0  IXI ' 	- FPF r--4J PLL -----1. 	2 
4 
e 
e.  	 -4 

DETETOR DE DADOS  
DE ENTRADA 	LIMITADOR 	 r 	 

i 
j"  $ 	 I 	T F_. 	 I 

FPF —o—. 	 () , 	 oecisT4 ' 

	

XOR 	 DADOS 

-.....-~ 	

L.,rj  1 	

II 
t 
I 

J:  

	

S2 	 . 

r 	 ---e 	

, 

e 	 XOR 	 II 1 	 FILTRO _ui  I I 
I 	 O 	... 

DE J 	 I 
I 	 RELÓGIO 
I 
e 
a 
s 
a 
a — ATRASO 
I 	1,  T/2 	E 	 • 
I 

L   	
SI NCRONI ZADOR DE BUS 

Fig. 4.1 - Configuração completa do demodulador. 

Neste capitulo apresentam-se os circuitos de todososblo-

cos da Figura 4.1, bem como os resultados das medidas feitas em labora-

tório. 

-51 - 
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4.2 - FILTRO DE ENTRADA  

O filtro montado é do tipo passa-faixa Butterworth, 	de 

quinta ordem, com freqüência central igual a 7745 Hz, freqüênciadecor-

te (3 dB) em 6 kHz e 10 kHz, ganho unitário na freqüência central e ate-

nuação em 16 kHz superior a 40 dB. 

O filtro é implementado com cinco estágios em cascata do 

tipo representado na Figura 4.2. O projeto do filtro baseia-se na refe-

rência [17]. R2 é uma associação em série de um resistor fixo e um po-

tenciêmetro para ajuste de filtro. A alimentação dos operacionais e de 

±5V. 

Vi 

R
3  

VoN) 

Fig. 4.2 - Estágio básico do filtro passa-faixa de entrada. 

Os valores de projeto para cada um dosestágiosestãoapre-

sentados na Tabela 4.1. Define-se a seguinte notação: Q éo fa-

tor de mérito, f r  é a freqüência de ressonáncia e A r  eoganho na freqüe-n-

cia de ressonância do estágio. 
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TABELA 4.1 

VALORES DE PROJETO DO FILTRO DE ENTRADA 

ESTAGIO Q fr  (Hz) Ar Ri 	(2) R2 	(2) R3 	(2) C (KpF) 

19 2,4224 6.635 1,2515 17.195 2.052 43.039 2,7 

29 2,4224 9.041 1,2515 12.618 1.506 31.584 2,7 

39 6,4550 6.066 3,3389 18.784 784 125.436 2,7 

49 6,4550 9.889 3,3389 11.523 480 76.949 2,7 

59 1,9365 7.745 1,0000 14.736 2.267 29.473 2,7 

4.3 - CIRCUITO LIMITADOR DE ENTRADA 

O esquema é mostrado na Figura 4.3. 

ENTRADA 
10 Kfl 

4%1 
4050 

LM393 

4050 -5 
10111'.  1~1 

'Ma 

Fig. 4.3 - Circuito limitador. 

(+5 e -5V) 

E
;2
(0e-5V) 

O circuito integrado LM393 é um comparador de voltagem de 
baixo consumo. A histerese introduzida pelos resistores de 1M2 e 1K2 

evita oscilacaes em torno das transiçées. Os circuitos integrados 4050 

atuam como "buffers". 



)A 
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A salda S 2  para o circuito sincronizador de bits é de O e 

- 5V, o que, como visto adiante, permite uma redução significativa no 
consumo deste circuito. 

4.4 - CIRCUITO RECUPERADOR DA SUBPORTADORA 

4.4.1 - CIRCUITO IxI  

O circuito que implementa a função madulo lx1 é mostrado 
na Figura 4.4. O projeto baseia-se na Referéncia [18]. 

Fig. 4.4 - Circuito Ixl. 

O circuito integrado LM308 é um amplificador operacional 

de baixo consumo alimentado por +5 e -5V. O ganho de tensão da configu-

ração é igual a 2. 
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4.4.2 - FILTRO DO RECUPERADOR DE SUBPORTADORA  

O filtro passa-faixa adotado 	ativo, com freqUéncia cen- 
tral igual a 16 kHz e banda passante (3 dB) de aproximadamente1000Hz. 
A configuração escolhida [17] é apresentada na Figura 4.5. 

L 
SEÇÃO PASSA FANA H (s ) 

Fig. 4.5 - Filtro passa-faixa do recuperador de subportadora. • 

A realimentação através de R3 permite um aumento do fator 

de mérito Q da seção passa-faixa H(s), destacada na Figura 4.5. A seção 
H(s) possui fregliéncia de ressonância f r  e ganho unitérionestafreglié-n-

cia. A função de transferéncia da configuração completa é dada por 

2nf s __—t_ 

T(s) . 	Q  , 	 • 	(I) 
(2Ilfri) 

s2 + 	Q  

+ (2ufr ) 2  , 
1 - 0 

onde 0 relaciona o fator de mérito Q da seção H(s) com o fator de méri-
to efetivo Qeff da configuração através de 

(2) 
Qeff 
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Outras equacaes de projeto [172 são 

R3 = RIS, 

R = R5 = R , 

R2 - 	 
Tr fr c 

Ia  .= Rz2  

e 
Ria  

R + R - 	 lb 	p 	2Q2  _ 1  

Especificando 

Q = 5 , 

4eff = 15, 

fr  = 16 kHz, 

C = 2,2 KpF, 
e 

R = 100 Ka, 

obt6-se 

0= 2/3, 

Ria  = 22.6072, 

Rlb + Rp  4602, 

R2 = 45.2142, 

(3)  

(4) 

(5)  

(6)  

(7)  
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R3 = 150 KO, 

e. 

Ry = Rs = 100 C. 

O ganho de tensão da configuração completa na frequência de ressonância 

é dado por 

A =  r 	1 _ 

Na prãtica, os valores de R ia , R2 e (Rib +R p ) usados não 

são exatamente iguais aos valores calculados. O fator de mérito efetivo 

peff medido obtido foi um pouco maior que 15. 

4.4.3 - PHASE-LOCKED LOOP (PLL) 

O circuito adotado para o PLL é o circuito integrado CD4046 

mostrado na Figura 4.6. 

EP 

Iv 

Fig. 4.6 - Circuito PLL com o CD4046. 
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Os resistores R1, R2 e o capacitor C formam o filtro de 

malha com função de transferência: 

F(s)  . 1 + T2S  

1 + IS 

T1 = ( R1 	R2)C 

T2 = R2C. 

Tomando C = 2,2 pF e usando os resultados obtidos na anglise do Capi-

tulo 3, obtêm-se 

R I  = 79 Kn, 

e 

1 KR. 

O capacitor 0 1  e o resistor R3 determinam a freqüência 

livre UI) do oscilador controlado a tensão (VOO). No circuito montado, 

C 1 .1 KpF e R3 é um potenciametro de 100 K2 ajustado para que f l.  . 16 

kHz. A variância da freqüência livre do VOO com a temperatura especi-

ficada pelo fabricante do 004046 é de aproximadamente +600 ppm/ °C. O 

capacitor Cl e o resistor R3 devem ser escolhidos de modo a compensar 

ou minimizar esta variação para que a frequência recebida esteja den-

tro do "lock-in range" do PLL. 

4.4.4 - DIVISOR POR DOIS 

onde 

e 

O divisor é implementado por um simples flip-flop do ti-

po D, como mostrado na Figura 4.7. 
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4069 

CK 
RECUPERADA 

Fig. 4.7 - Circuito divisor por 2. 

A porta inversora CMOS 4069 é necessíria para compensar a 

defasagem introduzida pelo PLL e pelo circuito lxi. 

4.4.5 - RESULTADOS 

Na Tabela 4.2 apresentam-se as medidas do tremor de fase 
de pico (i r ) e rms (Jns) da subportadora recuperada, com e sem ruído 
gaussiano aditivo, para as seguintes seqüências de símbolos: seqüên-

cia de "Os" e "Is" alternados (0101...), seqüência cíclica de um "1" e 
sete "Os" (1/8), seqüência cíclica de um "1" e quinze "Os" (1/16) e se-
qüência pseudo-aleatêria (PRN) com periodicidade de (2 16 -1). O valor de 
Jrms  foi estimado a partir de cem amostras do desvio de fase entre a 

subportadora e a referência. 

TABELA 4.2 

DE FASE DA SUBPORTADORA RECUPERADA 

SEQÜÊNCIA E/N o 	(dB) J p 	(%) Jrms (%) Jrms (rad) 

0101 	... - 0,10 desprezível - 

1/8 co 0,80 0,07 0,44x 10 -2  

1/16 . 0,80 0,07 0,44 x 10_ 2  

PRN . 2,00 0,84 0,52x 10 -1  

(continua) 
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Tabela 4.2 - Conclusão 

SEQUÊNCIA E/N o (dB) J p 	(%) irms 	(%) Orms 	(rad) 

0101 	... 16 3,60 0,87 0,55x10 -1  

1/8 16 3,20 0,82 0,51 x10 -1  

1/16 16 3,20 0,85 0,53x10 -1  
PRN 16 4,00 1,16 0,73x10 -1  

Estes valores concordam razoavelmente com o valor de pro-
jeto da Equação 18 do Capitulo 3. As discrepâncias, particularmente pa-
ra PRN, podem ser atribuidasao fato de as implementaçaes do gerador BPSK 

e do recuperador de subportadora não serem ideais. Ainda assim,adegra-

dação introduzida por um circuito recuperador de subportadora com estas 
caracteristicas é desprezivel [19]. 

O tempo de aquisição medido está dentro do esperado, in-
ferior a 10 ms. 

4.5 - CIRCUITO SINCRONIZADOR DE BITS  

4.5.1 - ATRASO T/2  

O atraso de T/2 segundos é conseguido fazendoo sinal BPSK 
limitado passar por um conjunto de registradores de deslocamento com um 

total de n=256 estágios ativados por umrelõgiode frequéncia F=1024kHz, 
conforme mostra a Figura 4.8. 
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X01 
	

X (t -T/2) 
C04031 1 	1 CD4031 1 	1 C04031 1 	1 C04031 

OSCILAD0R I 
I 	1024 kHz 	I 

Fig. 4.8 - Atrasador T/2. 

O circuito integrado CD4031 é um registrador de desloca-
mento CMOS de 64 estãgios, alimentado com O e -5V. 

O atraso (T) da configuração é dado por 

ri 	256 S  
T - 	=  

F 	1024x 10 3  

onde T é a duração de um bit. 

O uso do grande numero de estãgios (256) permite a redu-

ção do erro no atraso decorrente da não-coeréncia do sinal de entrada 
com o oscilador de 1024 kHz. r fãcil mostrar que este erro vale no mã-
ximo 1/F. Com  F=1024 kHz e desprezando o desvio de freqüincia do osci-
lador, o erro relativo a T/2 é no mãximo 0,4%. Isto resulta em uma per-

da desprezivel de poténcia na raia situada em f =1/T, conforme a Equa-
ção 46 do Capitulo 3. 

Para garantir uma boa estabilidade de frequéncia com 	a 

temperatura,adota-se um oscilador de 1024 kHz a cristal, cujo circuito 
é mostrado na Figura 4.9. O projeto baseia-se na referéncia [20]. 
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Fig. 4.9 - Oscilador a cristal de 1024 kHz. 

O circuito integrado CD4069 é uma porta inversora 	CM05. 

Quanto maior a diferença entre a tensão de dreno VD e a tensão de fonte 

V s ,maior o consumo de potência. Deste modo adotam-se VD=OV e V s  =- 5V. 

Isto determina a alimentação de O e -5V dos registradores de deslocamen-

to e justifica a conversão de nivel feita no limitador de entrada (Fi-

gura 4.3). 

O consumo do oscilador é inferior a 3 mW. 

4.5.2 - MULTIPLICADOR 

O multiplicador é implementado por meio de uma porta ou-

-exclusivo CM05, o circuito integrado CD4070. O circuito é mostrado na 

Figura 4.10. 

x(t11:1> 

x(t-r/2) 	
.01éx(r-T12) 

Fig. 4.10 - Circuito multiplicador. 
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4.5.3 - FILTRO DE RELÓGIO  

O filtro de reit-59i° é um filtro ativo, sintonizado, 	com 

freqügncia de ressonãncia f r  = 2 kHz, ganho na freqügncia de ressonifn- 

cia Ar s' 1 e fator de mérito Q :-: 100. Adota-se a configuração 	Biquad 

[17], que é especialmente adequada quando se deseja um alto valor de Q 
e baixa sensibilidade (em relação aos valores dos componentes). A Figu- 

ra 4.11 ilustra a configuração. 

Fig. 4.11 - Filtro de relégio. 

A função de transferencia dessa configuração e 

2ufrAr  s  
Vo(s) _ 	  

Vi(s) 	s2 	2ufrs 	( 2wfr )2 
(8) 

onde 

1  
fr = 

 2nC 1,72-3fr 	
(9) 

5. 
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n 
A _ R4 	, 	 (10) r R I  

e 

Ry  
Q = 	 (11) 

irt,R 5  

Observou-se no protótipo montado, conforme prevê a lite-

ratura [17], o efeito denominado "Q enhancement", que consiste num au-

mento do Q real com relação ao valor de projeto. Este efeitodecorredo 

fato de a largura de banda de um amplificador operacional real ser fi-

nitas Um valor de Q excessivamente alto pode levar o circuito ã insta-

bilidade. Isto leva a usar o operacional RC-4136 em lugar dolM308,que 

apresenta consumo inferior mas largura de banda insuficiente. 

Os valores de projeto são 

Q = 85 * , 

A
r 

= 1 

e 
fr 	2 kHz. 

Fazendo R2 = 10 Ks-2, R3= R5 e C= 6,8 KpF e usando as Equações 9, 10e 11, 
obtêm-se R I  = R4=1 M5-1 e R3 =R5 = 11.702Q. Na verdade, R5 é uma associa-
ção serie de um resistor fixo e de um potenciõmetro para ajuste de f r . 

No protótipo montado, com valores de projeto, mediram-se 

Q a,  96 

e 
A = 1,12, 

que confirmam o efeito "Q enhancement". 

* O efeito "Q enhancement" se encarrega de levar a figura deméritoao 
valor desejado de aproximadamente 100. 
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4.5.4 - LIMITADOR DO SINCRONIZADOR DE BITS 

O circuito limitador é ilustrado na Figura 4.12. O proje-

to baseia-se na referência [22]. 

KI1 

LIA 393 
DETETOR 

DE 
DADOS 

IMA 	 DECODIF1CADOR 
DE 

TC DIRETO 

Fig. 4.12 - Circuito limitador. 

O circuito integrado LM393 é um comparador de voltagem de 
baixo consumo. Os resistores de 11(2 e 1M2 introduzem histerese e previ-

nem oscilaciies [21]. Os circuitos integrados 4049 são portas inversoras 

CMOS e atuam com "buffers" nas saidas. 

O relógio recuperado que vai para o decodificador de te-
lecomando direto deve ser invertido, pois deste modo a transição posi-

tiva coincide com o meio do bit detetado. 

4.5.5 - RESULTADOS 

Apresentam-senestaseção medidas do tremor de fase de pi-

co (J;) ) e rms (J;Ins ) do relógio recuperado com e sem ruído, para asmes- 

mas seqügncias de simbolos definidos na Seção 4.4.5. 
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Para ter noção do efeito do filtro de entradanode-

sempenho do sincronizador de bits,primeiro efetuaram-se medidas sem fil-
trar o sinal, como mostra o esquema da Figura 4.13. 

GERADOR I 	1 	FI LTRO 	 SINCRCNIZADCR 4  

DE 	 DE 	 1) 	DE 
RU IDO 	 ENTRADA 	 BITS 

REGUPERADOR 

GERADOR 
DE 

SINAL 

Fig. 4.13 - Esquema de medida sem filtrar o sinal. 

Na Tabela 4.3 apresentam-se os resultados. 

TABELA 4.3 

	

MEDIDAS DO J I  E J I 	DO RELÓGIO RECUPERADO SEM FILTRAR O SINAL  p 	rms 

SEQÜENCIA E/N o 	(dB) J I 	(%) P Jims 	(%) r 

0101 	... . 0,1 0,75x 10 - ' 
1/8 . 0,2 0,11 
1/16 . 0,2 0,12 
PRN . 0,2 0,10 
0101 	... 16 0,4 0,86x10 -1  
1/8 16 1,2 0,37 
1/16 16 2,6 0,76 
PRN 16 0,6 0,21 



- 67 - 

Observa-se que estes valores concordam razoavelmente com 
os resultados da an -álise da Seção 3.3.5. 

O esquema de medidas com filtragem do sinal BPSK/NRZ-L 
ilustrado na Figura 4.14. 

GERADOR 	 FILTRO SINCRONIZADOR 

DE 	 DE 	 DE 

RUÍDO 	 ENTRADA 	I 	BITS 

GERADOR 
DE 

SINAL 

Fig. 4.14 - Esquema de medida com o sinal filtrado. 

A Tabela 4.4 relaciona os resultados. 

TABELA 4.4  

MEDIDAS DE J I  E 3 1 s  DO RELOGIO RECUPERADO COM FILTRAGEM DO SINAL P 	rm 

SEQÜÊNCIA E/N o 	(dB) Jp (%) Jrms (%) 

0101 	... . 0,1 0,10 
1/8 . 0,2 0,14 

1/16 . 0,3 0,22 

PRN . 0,4 0,14 

0101 	... 16 1,6 0,47 
1/8 16 3,6 0,98 

1116 16 4,6 1,63 

PRN 16 2,4 0,80 
_ 
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Constata-se, comparando estas tabelas, que o uso do fil-

tro de entrada realmente afeta o desempenho do sincronizador de bits. 

Mesmo assim, segundo Lindsey [4], um sincronizador de bits com o desem-

penho da Tabela 4.4 provoca uma degradação menor que 0,2 dB num demodu-

lador convencional. 

O tempo de aquisição é inferior a 10 ms, bem inferior 	ã 

especificação de 64 ms. 

4.6 - CIRCUITO MULTIPLICADOR  

O circuito multiplicador que precede o detetor de dados 

efetua o batimento do sinal de entrada com a subportadora recuperada. E 

implementado por uma porta CMOS ou-exclusivo CD4070, alimentada com ±5V. 

Em conseqüência, o sinal resultante é bipolar. 

4.7 - DETETOR DE DADOS  

O esquema do detetor de dados é apresentado na Figura 4.15. 

A borda de subida do relógio recuperado gatilha o monoes-

tível CMOS CD4528 que fornece, ã saída Q, um pulso estreito (5ps). Este 

pulso provoca o fechamento da chave CD4066 que descarrega o capacitor de 

1 KpF, levando o integrador ao estado inicial. O amplificador operacio-

nal LM308, o resistor de 470 KR e o capacitor de 1 KpF formam o circui-

to integrador. 

O comparador de voltagem LM393 implementa um circuito li-

mitador. Se a saida do integrador é positiva, então a saída do limita-

dor é de -5V; caso contrário, é de +5V. A borda de subida do relógio re-

cuperado transfere este valor (+5 ou -5V) para a saída Q do flip-flop 

CD4013. t importante frisar a ordem dos eventos. Primeiro,a saidadoli-

mitador é transferida para a saída Q do flip-flop pela borda do relógio; 

só então, o integrador é zerado. 
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Fig. 4.15 - Circuito detetor de dados. 

A inversão de dados provocada pelo circuito limitador não 

acarreta nenhum problema, pois, na verdade, o sinal NRZ-L da entrada do 

detetor de dados lã apresenta ambigüidade. Não ó possivel dizer, semin-

formação adicional, se os bits do sinal NRZ-L recuperado são os trans-

mitidos ou complementados. Esta ambigüidade decorre do processo de re-

cuperação da subportadora e é inerente ã demodulação BPSK com subporta-

dora suprimida [12]. Assim, a inversão no limitador não alteraestacon-

dição de ambigüidade. O decodificador de telecomando deve ser capaz de 

solucionar esta ambigüidade. 

4.8 - DESEMPENHO DO DEMODULADOR 

Mediu-se a probabilidade de erro de bit (PEB)emfunção da 

relação energia de simbolo/densidade de ruido (E/N 0 ) para o demodulador 

com e sem o filtro de entrada. As medidas, feitas após o sistema ter 
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atingido o regime, são baseadas na comparação bit a bit entre a seqUin-
cia (obtida de um gerador de sequéncias pseudo-aleatérias) que modula a 

subportadora de telecomando e a seqüència demodulada. 

A PEB é estimada como 

PEB = 	, 
N
t  

onde N e é o nUmero de erros observados e N t é o nUmero de bits transmi-
tidos. Em cada medida, observaram-se no minimo 10 erros. Isto limita o 
erro da estimativa no eixo E/N o  da curva PEB versus E/N o  a ±0,3 dB com 

um coeficiente de confiança de 90% [22]. Outra fonte de erro é a medida 

do valor da densidade de ruido N o . que leva a uma imprecisão deaté-0,5 
dB no eixo E/N o  da curva de desempenho. A imprecisão tem sinal negativo, 
pois se mediu o valor mãximo de N o . Oeste modo, as curvas traçadas es-

tão sujeitas a um erro total de -0,8 a +0,3 dB no eixo horizontal. 

A Figura 4.16 apresenta os pontos medidos, assim como a 
curva de desempenho do demodulador étimo ideal. 

As curvas da Figura 4.16 mostram que a especificação de 
PEB = 10 -5  para E/N 0 =16 dB é" facilmente atingida com ou sem o filtro 
de entrada. Também é evidente uma degradação de cerca de 0,5 dB devida 
ao uso do filtro, que distorce o sinal de entrada*. Como visto no Capi-
tulo 2, o filtro é necessãrio para remover os tons de localização e li-
mitar o ruido. 

* Entre os efeitos nefastos causados pela distorção do sinal de entrada 
inclui-se a interferãncia intersimbólica. 
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— CONFIGURAÇÃO COM FILTRO DE ENTRADA. 

(x) - CONFIGURACÃO SEM FILTRAR O SINAL BPSK. 

Fig. 4.16 - Desempenho medido com ( • ) e sem (x) filtro de entrada e 
desempenho do demodulador ideal. 
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4.9 - CONCLUSO 

Os resultados obtidos são satisfatarios. A perda de im-

plementação para E/N o  na faixa medida (8 a 12 dB) é inferior a 2 dB. 

Isto mostra que apesar de terem sido adotadas configurações diferentes 

das convencionais, na operação em alta relação sinal/densidade de rui-

do, o desempenho praticamente não se degrada. E provEvel que o desem-

penho das configurações adotadas não tenha a mesma sorte na operação 

em baixa relação sinal/densidade de ruído. 

A especificação de tempo de aquisição g também facilmen- 

te atingida. 

O intento de obter um demodulador de baixo consumo 	é 

plenamente alcançado. O consumo total da configuração é inferior a 150 

mW. 

Observa-se ainda que a configuração realizada é bastante 

simples, o que traz benefícios de confiabilidade. 



CAPITULO 5 

DECODIFICADOR DE TELECOMANDO DIRETO  

5.1 - INTRODUÇÃO  

O decodificador de telecomando direto (TCD) recebe do de-

modulador o sinal de telecomando na forma NRZ-L formatado segundo o pa-

drão ESA, efetua a decodificação da mensagem e entrega os telecomandos 

decodificados ã interface de atuação na forma de pulsos. Para desempe-

nhar essas funçaes,o decodificador deve executar as seguintes tarefas: 

• detetar a palavra de sincronismo e endereço (PSE) ou a seqüãncia 

complementada (135r); 

• resolver a ambigüidade do sinal NRZ-L a partir do conhecimento 

da palavra de sincronismo e endereço; 

• detetar e aceitar a palavra de modo; 

• testar e validar as palavras de comando recebidas; 

• validar o quadro recebido; 

• entregar cada comando ã interface de atuação através de uma linha 

dedicada, na forma de pulso. 

Por problemas de qualificação espacial, consumo de potên-

cia e mesmo filosofia de projeto, uma solução com microprocessador é 

descartada. O que se deseja é um dispositivo simples, que use componen-

tes com qualificação espacial e que apresente baixo consumo de potência. 

Assim, o decodificador de telecomando é projetado e implementado usando 

apenas circuitos integrados CMOS da série 4000. 

Neste capitulo apresentam-se o funcionamento, o projeto e 

consideraçées pertinentes ao decodificador de telecomando direto. 

- 73 - 
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5.2 - CRITERIOS PARA ACEITAÇÃO DO TELECOMANDO 

Os critérios para aceitação de comandos São a base do pro-

jeto e seguem o padrão ESA de telecomando descrito no Capitulo 1. Rela-

cionam-se as seguintes condiçaes: 

1) Os telecomandos sé são executados depois da aceitação do quadro. 

2) Um quadro é aceito quando: 

• é reconhecida uma palavra de sincronismo e endereço no começo 

do quadro e outra imediatamente depois do quadro; 

• pelo menos uma das palavras de modo estã correta (modo ou mo-

do repetido); 

• pelo menos uma das duas palavras de cada comando estã correta 

em todos os três comandos do quadro; se, por exemplo, tanto o 

comando A como o comando A repetido estiverem incorretos, to-

do o quadro é rejeitado. 

3) A palavra de sincronismo e endereço é aceita se pelo menos 15 

dos 16 bits estão corretos. A palavra recebida pode estar na 

forma complementada. 

4) A palavra de modo esta correta se for exatamente 1100. O bit 

mais significativo é o primeiro a ser transmitido. 

5) Uma palavra de comando é considerada correta quando nenhum er-

ro é detetado pelo cédigo de Hamming. 

Os telecomandos não são executados simultaneamente. Pri-

meiro é executado o comando A, depois o comando B e,por últimm coman- 

do C. 
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5.3 - FUNCIONAMENTO DO DECODIFICADOR DE TELECOMANDO DIRETO  

O diagrama de blocos do decodificador de telecomando di-

reto é mostrado na Figura 5.1. Seguindo este diagrama apresenta-se uma 

descrição do funcionamento do decodificador. 

Inicialmente os dados passam através do eliminador de am-

bigüidade, que, dependendo da PSE detetada, funciona como uma porta in-

versora. Em seguida os dados são carregados no registrador de entrada. 

Tem-se assim disponivel, em paralelo, os 16 últimos bits recebidos. No 

inicio do quadro, sempre que a palavra de sincronismo e endereço é de-

tetada, tem-se um pulso (SINO) ã saida do detetor. Se a palavra deteta-

da estiver na forma complementada, apresenta-se na outra saida do dete-

tor um pulso (PSE) que muda o estado do eliminador de ambigüidade. Este 

passa a entregar o restante dos dados do quadro ao registrador de entra-

da na forma correta, sem ambigüidade. 

O sinal SINO zera o contador de bits para iniciar a con-

tagem. Na saida deste contador hã dois detetores. Um detetor do número 

7,que indica o fim da palavra de modo,e um detetor do número 95,que in-

dica o fim da PSE do préximo quadro. Quando 7 é detetado, o detetor da 

palavra de modo é habilitado, gerando o sinal MOK ou MOK, conforme o 

teste seja positivo ou negativo, respectivamente. O sinal MOK habilita 

o contador de bits de comando, que neste instante inicia a contagem. MOK 

indica que ambas as palavras de modo estão incorretas e atua através do 

bloqueador de decodificação, inibindo o contador de bits. 

Na saída do contador de bits de comando hã dois detetores. 

O detetor do número 4 gera um sinal que inicializa o codificador Hamming 

para a recepção dos bits de informação da palavra de comando. Ao final 

da palavra de comando, o detetor do número 12 gera um sinal que zera o 

contador de bits de comando para nova contagem. Esse sinal tambern incre-

menta o seletor de comando a ser armazenado e atua no detetor e memori-

zador de erros. 
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O codificador Hamming, a partir dos bits de 	informação, 

gera os quatro bits de paridade. Esses bits são entregues ao detetor e 

memorizador de erros, que calculam a sindrome e detetam a ocorrência de 

erro na palavra recebida. Se não hã erro, o sinal CR é enviado para a 

memória de comando. Caso contrãrio, a condição de erro é memorizada e a 

recepção da palavra de comando repetida é aguardada. Se esta palavra 

também contém erro, o detetor e memorizador de erros gera o sinal Z que 

inibe o contador de bits de comando, o seletor de comando e o contador 

de bits, interrompendo assim a decodificação do quadro. 

A saida A do seletor de comando só é ativada na recepção 

do comando A e A repetido. Do mesmo modo, a saida B só é ativada para o 

comando B e B repetido, e analogamente para a saida C. Estes sinais in-

dicam a posição da memória no bloco memória de comando, onde o comando 

será armazenado. O carregamento ocorre em decorrência do pulso CR que 

vem do detetor e memorizador de erros. No fim da recepção do quadro, tem 

. -se os três telecomandos acumulados na memória de comando na forma bi-

nãria, com 8 bits cada um. 

A saida dos telecomandos da memória de comando para a ma-

triz 8 x 64 é controlada pelo temporizador de execução. Cada linha do 

circuito temporizador endereça, por um periodo de 5 ms, um dos três co-

mandos armazenados na memória de comando. A matriz executa apenas a de-

codificação de 8 para 64. A temporização é ativada pelo pulso EXEC ge-

rado pelo gatilho de execução. Esse pulso ocorre somente quando, ime-

diatamente após um quadro, é detetada a PSE. Se nesta posição não é de-

tetada a PSE, o bloqueador da decodificação inibe o contador de bits e 

apaga os comandos já acumulados na memória de comando. 

O contador de bits de comando e o seletor de comando a ser 

armazenado são inicializados (e inibidos) sempre que se detetar a PSE, 

ou o nómero 95, ou quando o sinal Z for ativado. 
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5.4 - PROJETO E FUNCIONAMENTO  

5.4.1 - REGISTRADOR DE ENTRADA 

O registrador de entrada efetua uma conversão série/para-

lelo. É implementado com dois circuitos integrados CD4015,que são re-

gistradores de deslocamento de 8 estãgios. O registradorégatilhado pe-

la borda de subida do relégio,e nas saídas paralelas estão disponiveis 

os últimos 16 bits recebidos. Suas ligac&es são feitas conforme a Figu-

ra 5.11. 

5.4.2 - DETETOR DA PALAVRA DE SINCRONISMO E ENDEREÇO (PSE) 

A palavra a ser detetada contém 16 bits, pode se apresen-

tar na forma normal ou complementada e deve ser aceita mesmo que no mã-

ximo um bit esteja incorreto. 

Para dar maior flexibilidade ao sistema, as 16 saidas do 

registrador de entrada são inicialmente comparadas bit a bit comuma PSE 

programada a priori na placa, como mostra a Figura 5.2. Nesta figura, 

Qi(i =1, ..., 16) denota os bits recebidos, disponiveis ã saida do regis-

trador de entrada; Pi(i = 1, ..., 16) representa os bits da PSE, progra-

mados na placa; Si(i =1, ..., 16) é o resultado da operação ou-exclu-

sivo. 
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Fig. 5.2 - Comparador da palavra de sincronismo e endereço. 

O problema então se reduz ao exame de S 1 S 2  ...S 1 6. Se os 

bits recebidos formam exatamente a PSE, então todos Sis são "O". Se 

bã um erro, o Si correspondente é 11111.  Se, devido ã ambigüidade, a 

PSE 	estã invertida, então todos 5-is  são "1". Havendo umerroo Si cor- 

respondente é "O". Basta,portanto,detetar todas estas situações. 

Hã, evidentemente, mais de uma solução para a implementa-

ção. Por questões de simplicidade e consumo, a solução adotada é um cir-

culto combinacional. A Tabela 5.1 mostra a tabela verdade das variáveis 

envolvidas. 

A função minimizada que implementa SINC é 

SINC(S i , 	, S16) --;52S35-4 • • • 15 .-ç16 +1S3-54 • • • S1 5S1 6 + 

5-ir2s-4 • • .S1 5 5 16 + • • • + 3.5-2 -5-34 • • • 16 + ÇI:W3S-4 '  • • • 'Ç1 5 + 

S2S3SI4 • • • S155116 + SIS3S4 • • • S15516 + S1S2S4 • • • S1 5S1€ + • • • 

+ S1S 2S 3S4 ...S16+ SiS2S 3 S4 ...S1s. 	 (1) 
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A função minima para PSE é dada por 

•PSE (S i , ... SIG) = S2S3S4... SIsSIG + S1S 3 54 ...‘S 1 5SI5 + 

S1S2S 4 	Sl6S16 + 	+ S1S2S3S4 	S16 + SIS2S3S4 ... S16. (2) 

TABELA 5.1 

TABELA VERDADE DE SINC E PSE  

S1 S2 S3 S.. 	... S16 S16 SINC PSE 

0000  ... 0 0 1 0 
1000  ... 0 0 1 O 

0100  ... 0 O 1 0 

0010  ... 0 O 1 O 

O O O 1 	... O J 1 O 

' . 

• 

. 
• 

. . . 
0 0 0 0 	... 1 O 1 O 

0 0 0 0 	... O 1 1 0 

1 1 1 1 	... 1 1 1 1 

0111  ... 1 1 1 1 

1011  ... 1 1 1 1 
1101  ... 1 1 1 1 

1 1 1 0 	... 1 1 1 1 

. . . 

. . 
. • . 

1111  ... 0 1 1 1 

1111  ... 1 O 1 1 

. . . 

• • . 
. . . 

}

Todos os de-

mais são "0". 
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O diagrama de blocos do detetor é apresentado na Figura 

5.3. Os flip-flops (FF) são usados para tornar sincrona a atuação de 

SINC e PSE. 

Qi 

COMPARADOR 	
CIRCUITO 	I  PSE  I 1D FF 

COMBINACIONAL 	

O 

Pi 
D Q USino 

FF 
b" ----4Shc 

Fig. 5.3 - Circuito detetor da PSE. 

5.4.3 - ELIMINADOR DE AMBIGÜIDADE  

O esquema do eliminador de ambigüidade é-  apresenta-

do na Figura 5.4. 

Fig. 5.4 - Eliminador de ambigüidade. 
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Sempre que a condição PSE 	detetada, o estado do flip- 

-flop muda e a porta ou-exclusivo passa de porta não-inversora 	para 

inversora ou vice-versa. 

5.4.4 - CONTADOR DE BITS 

O contador de bits é implementado com dois 	contadores 

bingrios CD40161. Na saida deste contador estgo os detetores de 7 e de 

95. O "clock" deste contador é o próprio relógio de entrada de dados 

(ver Figura 5.11). 

5.4.5 - DETETOR DE 7 E DE 95  

Os detetores dos nómeros 7 e 95 são implementados 	com 

circuitos combinacionais. O detetor de 7 só fornece saida "1" para a 

entrada 0000111. O detetor de 95 só fornece saida "1" para a entrada 

1011111. 

5.4.6 - DETETOR DE MODO  

O detetor de modo é implementado com um circuito combi-

nacional. O sinal MOK é ativado quando a palavra de modo ou modo repe-

tido é 1100 e, simultaneamente, a se:ida do detetor de 7 é "1". HDR 
ativado quando a saida do detetor de 7 é "1" e nenhuma das duas pala-

vras de modo (i.e., modo e modo repetido) são iguais a 1100. 

5.4.7 - CONTADOR DE BITS DE COMANDO  

O contador de bits de comando conta de 1 a 12. Ê ini-
cializado e habilitado a contar pelo sinal MOK e é inibido por qual-

quer dos sinais SINC, Z ou 095. Seu"clock"& o próprio"clock"de entrada 

de dados. O circuito é implementado com um CD40161, que na verdade 

constitui um contador de 15. O sinal 012 se encarrega de inicializar 

este contador a cada contagem de 12 bits. A sai-da do contador têm-se 

um detetor de 4 e Um detetor de 12. 
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5.4.8 - DETETORES DE 4 E DE 12  

Os detetores dos ntimeros 4 e 12 são implementados 	com 

circuitos combinacionais. A deteção de 4 provoca um "clear" no circui-
to codificador Hamming, que começa a codificação no préximo bit. A sai-
da do detetor de 12 é usada para inicializar o contador de bits de co-

mando e como relégio do seletor de comando, e do detetor e memorizador 

de erros. 

5.4.9 - SELETOR DO COMANDO A SER ARMAZENADO  

O seletor de comando é implementado com 	um 	contador 

CD40161 e um circuito combinacional. O circuito integrado CD40161 con-
ta as palavras de comando recebidas e o combinacional gera os sinais A, 

B e C, conforme a Tabela 5.2. 

TABELA 5.2 

TABELA VERDADE DAS SAIDAS A, B E C 

ESTADO DO CONTADOR A B C 

0000  O O O 

0001  1 O O 

Dolo  1 O O 

0011  O 1 O 

0100  O 1 O 

0101  O O 1 

0110  O O 1 

0111  O O O 

• ' 
• 

• 
• 

• 
• 

. . . . i Todos os demais 

são "O". 
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As saidas A, B e C indicam ã memória de comando onde as 

mensagens de comando devem ser armazenadas. 

5.4.10 - DETECAO DE ERRO ATRAVÉS DO CÓDIGO HAMMING  

Como visto no Capitulo 1, as palavras de comando perten-

cem a um código de bloco (12,8) sistemãtico. Sua estrutura ó mostrada 

na Figura 5.5. 

BIT3 DE INFORMAÇÃO MIS DE PARIDADE 

Bo I B I B 2 B 3 B4 B e  B e  87 Po P 1 P 2 P 3 

Fig. 5.5 - Palavra de comando. 

Os bits de paridade São calculados pelas seguintes re- 

gras: 

= EIS O BA O B2 0 80 

PI = 8 6 (:)B5 () B 3 01- B i  e B o , 

P2 = B7C)B4 C)13,. (DB 2 0 BIC)Bo 

P3 = B7 eB4 0B3 0[3 ]. . 

O código (12,8) empregado ó derivado por truncamento do código Hamming 
(15,11), que ó um código cíclico. Assim, toda palavra do código deri-

vado (12,8) é uma palavra do código (15,11) onde os três primeiros bits 

de informação são zero. Esta observação demonstra que sepodemusar as 

propriedades do código Hamming (15,11) para deteção de erro nas pala-

vras de comando. 
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A deteção de erro através •de um código ciclico [23] con-

siste em verificar se a sindrome (S) associada a palavra recebida g a 

"0000". Define-se a sindrome [23] por 

So P o  Co 

A PI (1) ci , 	 (3) 
52 - P2 C2 

53  P 3  C 3  

- onde P 	[Po Pi P2 P 3 ]
t   e formado pelos bits de paridade da palavra de 

comando recebida, e C = [Co Cl C2 C3]
t 	

composto pelos bits de pari- 

dade resultantes da codificação dos bits de informações (B o  a B 7 ) re-

cebidos. Deste modo, a deteção de erro se resume a calcular C, imple-

mentar a Equação 3 e testar o valor de S. O codificador de um código 

ciclico pode ser facilmente implementado com registradores de desloca-

mento, conforme mostrado na Figura 5.6. 

Fig. 5.6 - Codificador de um código cíclico (n, k). 

Os valores g i , 9 2 , ... g 	são os coeficientes do poli- 

nômio gerador do código g(x) = x i  + g i _ i  x i-1  + 	+ g ix + 1. Os bits 

de informação do código são colocados serialmente na entrada de dados. 

A cada bit é feito um deslocamento. Para o código (n,k), com kbits de 

informação, ao final do k-ésimo deslocamento tem-se os (n-k) bits de 

paridade armazenados no registrador. O polinómio gerador g(x) do códi-

go Hamming (15,11) é 

g(x) = x" + x + 1 . 	 (4) 
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Portanto, o codificador Hamming desejado pode ser implementado confor-

me o diagrama da Figura 5.7. 

FF1 	 FF2 	 I FF5I 	FF4  

Qi 	''(!) 	02 	021 	t 	

T  

Q3F 	 D4 	04 

DE 
DADOS 

Cs 	 IC2 	 ICI 

Fig. 5.7 - Codificador Hamming. 

O detetor e memorizador de erros calcula 	a síndrome 

(Equação 3) para cada palavra de comando recebida. Se a síndrome é-  nu-

la, ativa-se o sinal CR para carregamento dos bits de informação da pa-

lavra de comando na memOria de comando. Se o teste da síndrome indica 

ocorrência de erro, o sinal CR = O I enviado ao memorizador de erros. 

A Figura 5.8 mostra o diagrama do circuito detetor e me-

morizador de erros. 

TESTADOR CR MEMORIZA 
COMPARADOR DA DO 

SÍNDROME ERRO 
4 S 

í?c 

Fig. 5.8 - Detetor e memorizador de erros. 
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5.4.11 - MEMOR1ZADOR DE ERRO 

Conforme os critérios estabelecidos na Seção 5.2, se em 

um quadro ambas as palavras de um mesmo comando contém erro, o qua-

dro deve ser rejeitado. Por outro lado, se pelo menos uma das palavras 

de cada comando estã correta, o quadro é aceito. Este controle é 
feito pelo memorizador de erro, um circuito sequencial sincrono 	cujo 

diagrama de estado é apresentado na Figura 5.9. 

11 10 
CONVENÇÃO: 

VO 	 X/2 - X - ENTRADA 
I /O ii 	 0/1 	 z_sAíDA 

40/0 

MOK 

00 
01 

Fig. 5.9 - Diagrama de estado do memorizador de erros. 

A variãvel de entrada deste circuito ã o sinal CR, indi-
cador de erro na palavra de comando recebida. A saída Z indica se am-

bas as palavras de comando (i.e., comando e comando repetido) estão in-

corretas. Durante a recepção do quadro, o sinal MOK (que indica modo 

correto) leva o circuito ao estado inicial 11. Assim, quando a primei-

ra palavra de comando E recebida, o estado do circuito é 11. Seguindo 

o diagrama de estado (Figura 5.9) E fãcil concluir que o circuito sé 
atinge o estado 00 quando ambas as palavras de um mesmo comando estão 

incorretas. Neste estado, ativa-se o sinal Z. O circuito é mostrado na 

Figura 5.10. Seu relégio é derivado do detetor de 12. 
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Fig. 5.10 - Memorizador de erro. 

5.4.12 - MEMGRIA DE COMANDO  

Quando uma palavra de comando estã correta, seus bits de 

informação são armazenados na memória de comando. O .carregamento é con-

trolado pelo sinal CR do detetor e memorizador de erros e pelas saídas 

A, B e C do seletor de comando. 

O circuito é implementado com seis circuitos integrados 

CD4076. Cada C1 armazena 4 bits. As saídas do CD4076 são "TRISTATE". 

Assim, para a execução de um comando, basta habilitaras saidas dos dois 

circuitos integrados que o armazenam. 

5.4.13 - MATRIZ 8 x 64 

Na execução de um telecomando direto, os 8 bits da saida 

da memória de comando são habilitados e a matriz 8x 64simplesmentede-

codifica estes bits numa de suas 64 linhas de saída. A matriz é imple-

mentada com dois circuitos integrados C04514 (decodificadores 4 por 

16) e 16 circuitos integrados CD4081 (portas lógicas AND). Para maior 

simplicidade, o protótipo construído apresenta apenas 15 saídas, como 

visto no diagrama completo da Figura 5.11. 
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5.4.14 - TEMPORIZADOR DE EXECUÇÃO  

O temporizador de execução, •ao receber EXEC, gera 	se- 

quencialmente três pulsos (mutuamente exclusivos) que habilitam as sai-

das dos telecomandos armazenados na memória de comando. r implementado 

com três monoestãveis CD4538. 

5.4.15 - GATILHO DE EXECUÇÃO 

O gatilho de execução gera o sinal EXEC quando são dete-

tados SINO e D95 num mesmo periodo de bit. E implementado com uma sim-

ples porta AND e um flip-flop D. O flip-flop é necessãrio para manter 

o sincronismo. 

5.4.16 - BLOQUEADOR DE DECODIFICAÇÃO  

O bloqueador de decodificação recebe os sinais SINC,D95, 
Z e MOK, e desempenha as seguintes funções: 

• se ocorre D95 e a PSE não é detetada, o circuito inibe ocon-

tador de bits e apaga os telecomandos armazenados na memória de 

comando; 

o se ocorre Z ou MOK, o circuito inibe o contador de bits e apa-

ga os telecomandos armazenados na memória de comando. 

O circuito é implementado apenas com algumas portas (AND 

e OR) e um flip-flopquefunciona no modo assincrono. 

5.5 - CONCLUSÃO 

O protótipo do decodificador foi montado conforme o dia-

grama global da Figura 5.11. Os testes feitos em laboratório mostram 

que o circuito atende as especificações funcionais. O consumo de potên-

cia, com alimentação de +5 e -5V, é da ordem de 50 mW. Também foram 

feitos testes integrados do demodulador e do decodificador, que indi-

cam desempenho satisfatório. 





REFERENCIAS BIBLIOGRÁFICAS: 

[1] INSTITUTO DE PESQUISAS ESPACIAIS (INPE). Missão Espacial Completa 

Brasileira. São José' dos Campos, dez. 1979, Anexo 2. 

[2] SPILKER, J.J. Digital communications by satellite. Englewood 

Cliffs, NJ, Prentice-Hall, 1977. 

[3] FEHER, K.; TAKHAR, G.S. A new symbol timing recovery technique 

for burst modem applications. IEEE Transactions on Communications, 

COM-26(1):100-108, Jan. 1978. 

[4] LINDSEY, W.C.; SIMON, M.K. Telecommunication engineering. 

Englewood Cliff, NJ, Prentice-Hall, 1973. 

[5] FRANKS, L.E. Carrier and bit synchronization in data communiCation 

- A tutorial review, IEEE IY,ansaction on Communications, COM -28(8): 

1107-1120, Aug. 1980. 

[6] OBERST, J.F.; SCHILLING, D.L. The SNR of a frequency doubler. 

IEEE Transaction on Communication Technology, COM - 19(1):97 -99, Feb. 

1971. 

[7] MOGHAZY, A.E.; MARAL, G.; BLANCHARD, A. Digital PCM bit 

synchronizer and detector. IEEE Transaction on Communication, 

COM-28(8):1197-1203, Aug. 1980. 

[8] NOSAKA, K.; OGAWA, A.; MURATANI, T. PSK demodulator with delay 

une for PCM -TDMA system. IEEE Transactions on Communication 

Technology, COM-18(4):427-434, Aug. 1970. 

[9] IMBEAUX, J.C. Performances of the delay-line multiplier circuit 

for clock and carrier synchronization in digital satellite 

communication. IEEE Journal on Selected Arcas in Communication, 

Vol. Sac - 1(1):82 -95, Jan. 1983. 

[10] BEST, R.E. Phase-locked Zoops theory, design and applications. 

New York: McGraw-Hill, 1984. 

-91 - 



-92- 

[11]BLANCHARD, A. Phase- locked loops, application to coherent 

receiver design. New York, Wiley, 1976. 

[12]GARDNER, F.M. Phaselock techniques, 2. ed. New York, Wiley, 

1979. 

[13] SPRINGET, J.C.; SIMON, M.K. An Analysis of the Phase Coherent-

Incoherent output of the Bandpass Limiter. IEEE Transaction on 

Comunication Technology, COM-19(1):42-49, Feb. 1971. 

[14] SPIEGEL, M.R. Manual de fórmulas e tabelas matemdticas, SJo 

Paulo, McGraw-Hill, 1973. 

[15] PAPOULIS, A. Probability, random variables, and stochastic 

processes. McGraw -Hill, New York, 1965. 

[16] SCHWARTZ, M. Information transmission, modulation, and noise. 2. 

í 	" 	ed. New York, McGraw- Hill, 1970. 	• 

[17] WILLIAMS, A.B. Electronic filter design handbook. New York, 

McGraw -Hill, 1981. 

[18] GRAEME, J. Designing with operational amplifiers. New York, 
f• 	McGraw -Hill, 1977. 

[19] STIFFLER, J.J. Theory of synchronous communications, Englewood 

Cliffs, Ni: Prentice - Hall, 1971. 

[20] EATON, S.S. Timekeeping advance through COS/MOS technology. New 

York, RCA, 1971 (Application note ICAN 6086). 

[21] SMATHERS, R.T.; FREDERIKSEN, T.M.; HOWARD, W.M. EM139/1M239/ 

,/LM339 a quad of independently fUnctioning comparators. Santa 

Clara, National, 1973. (Application note AN 74). 

[22] KEELTY, J.M.; FEHER, K. On-line pseudo-error monitor for digital 

transmission systems. IEEE Transactions on Communications, COM -26 

(8)1275-1282, Aug. 1978. 

[23] LUCKY, , R.W.; SALZ, J.; WELDON JR., E.J. Principies ofidata 

communication, McGraw-Hill, New York, 1968. 



APÊNDICE A  

AVALIAÇA0 DE RQ(T)  

O processo Q(t) g definido por 

Q(t) = -2-  

onde á(t) = y(t) - y(t - T/2) e y(t) 	n5(t)/A. O processo n5 (t) g, o rui- 
do de quadratura ã saida do filtro H(f) de entrada (cf. Figura 3 -.3). 
um processo gaussiano de mgdia zero e variãncia a' «A'.Como o filtro 
de entrada é aproximadamente ideal, com banda de passagem 2/T, a função 
de autocorrelação de y(t) ã dada por 

R (t)  _ a' sen2ITT/T 	 (A.1) 
v 	A2 	2wr/T 

Da equação 53 tem-se 

RA  (r) = 2R (T) -R (r -T/2)- R (T+T/2) ; 	
.(A.2) 

portanto, 

1 	 RA(T) 	-C  sen 2 TrT/T 1 	1 	+ 	 1 	
1- (A.3) A2 	 ITT/T 	27r(T/T - 1/2) 	2-n- (T/T + 1/2) 

Da referênc{a [15], a' função de autocorrelação . db proces-
so lá(t)I em termos da funçãO de autocorrel 'ação Tici l processo 	gausSiano 
A(t) é expre5Sa: por 	 - 

• 	- 

, Riál(t)  _ 2RA(0)  [ ,//1  _ (Rá(T))2 	Rá(T)  :{(T)  }]. 	(A.4) 
r • 	(0) 	RA (0). (0) 	R (p) - 	à 

-A.1 - 



-A.2- 

Finalmente, obtém-se 

R (T)  . 8RA(0)  r il  _ ( RA(T) ) 2.,  R(t) sen -1  f RA (T)  } ] . 	(A.5) 
1T 

Q 	3 	I- If  . 	RAA (0) 	R (0) 	t RA  (0) 
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