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RESUMO

Neste trabalho apresenta-se uma técnica de recuperação de relógio (RR) a partir do sinal analógico 

taxa de símbolos. 0 método é aplicado no transceptor de linha de assinante da RDSI, em desenvolvimento 

-Processamento Digital de Sinais no CPqD/TELEBRÃS, baseado no emprego de híbri da ccm cancelamento de eco (CE) 

zador adaptativo com realimentaçao da decisão). A RR consiste na combinação de uma formatação adequada do 

transmissão e da inserção de um cruzamento de zero na parte pré-cursora do pulso recebido. É desenvolvido 

de estados finitos (cadeia de Markov) e a análise do desempenho quanto a convergência e 

vés de simulação.

I. INTRODUÇÃO

As técnicas de recuperação de relógio (RR) podem 

ser classificadas de acordo com o processamento empre

gado: analógico ou digital. No caso analógico, o sinal 

recebido é amostrado após o processamento (filtragem, 

equalização, etc), isto é, a informação do relógio é 

derivada após uma reconstrução do sinal recebido, ao 

passo que no digital pode ser obtida através de amos

tras tomadas à taxa de símbolos.

Alguns métodos básicos analógicos analisados na li

teratura são: linha espectral, cruzamento de limiar, de 

rivada amostrada, estimativa de máxima verossimilhança, 

etc !1,2|. As técnicas como método de linha espectral 

são frequentemente usadas em repetidores PCM devido â 

simplicidade de implementação.

Neste trabalho, abordar-se-á uma técnica de RR com 

processamento digital, onde a informação de erro de fa

se é derivada das amostras tomadas à taxa de símbolos. 

Esta solução é bastante atrativa para aplicação em li

nhas de assinante onde pretende-se a implementação de 

transceptores inteiramente digitais, visando a integra 

ção em circuitos dedicados. Como o transceptor é basea 

do no emprego da híbrida com cancelamento de eco (CE) 

e ADFE (equalizador adaptativo com realimentação da de 

cisão), é interessante realizar a remoção do eco e da 

IIS (interferência intersimbólica) apenas no instante 

em que se amostra para decisão, visto que a amostragem 

em qualquer outro instante ou é redundante ou não traz

amostrado na 

na área TR1- 

e ADFE (equali. 

pulso de 

um modelo 

jitter", são mostrados atra

informação para decisão. Além disso,, para cada fase, 

dentro da janela de um símbolo que se pretende amos

trar, seria necessário um CE e um ADFE. Isto tornaria 

a implementação em circuito integrado bastante comple

xa, pois levaria a circuitos demasiadamente grandes. Es 

te seria o inconveniente de se trabalhar com um siste

ma fracionai. Por esta razão a taxa de amostraqem deve 

ser tão baixa quanto possível, para limitar & complexida 

de | 3 | .

H .  RECUPERAÇÃO DE RELÓGIO NA TAXA DE SÍMBOLOS

O esquema de RR que será tratado é o proposto por 

Mueller e Muller |1 j. A informação de erro de fase é 

obtida através da combinação linear das amostras da res 

posta impulsiva do canal

f(x) = Zv±h± (1 )

onde:

f (t ) = função erro de fase

T = fase de amostragem

h i = h(r+iT)

Wi = ctes adimensionais

T = período de amostragem

Desta combinação linear pode-se derivar uma infinidade 

de funções erro de fase. Para esta implementação esco

lheu-se uma particular

f(x) = v_ih_! = h(x-T), y_i= 1 (2) 

Este esquema ajusta um ponto da parte pré-cursora h_j, 
como apresentado na fig.l, igual a zero.



salda do filtro FRX em casos de linhas com e sem deri-

(a) (b)

Fig.l - a) Resposta impulsiva do canal com cruzamento 

de zero na IIS pré-cursora. b) função erro 

de fase.

O diagrama de blocos da fig . 2  mostra o princípio 

de RR empregado no transceptor da interface U j 3[ .

ek=ec0
Uj<=sinol remoto

nu = ruído do 
cano!, 
(gaussiano) 

êk =eco estimado.

ik =IIS estimodc

bk =sirnbok> esti
mado.

r k=sk"ek~'k 

sk ”ek+uklf1k

Fig.2 - Transceptor da interface U

III. CARACTERÍSTICAS DO CANAL DE TRANSMISSÃO

Ê empregado um filtro de transmissão (FTX) do ti

po passa-baixas, implementado digitalmente, e atende 

basicamente duas necessidades: reduz o ruído de diafo 

nia, devido ã minimização do conteúdo espectral acima 

de 80 KHz, o que é importante quando se deseja trans

mitir sobre longas distâncias sem o emprego de repeti 

dores, e permite uma formatação do pulso de maneira 

bastante regular na sua borda de subida, quando trans 

mitido por canais passa-baixas. Ele imprime ao pulso 

transmitido um formato trapezoidal, como mostrado na 

fig.3.

O filtro de recepção (FRX) é passa-baixas e tem 

a função de rejeitar o ruído, visto que o espectro do 

sinal concentra-se abaixo de 80 KHz. Não tem função 

de equalização.

Na fig.4 são mostrados vários pulsos obtidos na

vações e com uma variedade de comprimentos. Pode-se ve 

rificar |3| que o pulso sofre praticamente nenhuma mo

dificação em sua borda de subida, qualquer que seja a 

linha simulada. Tal efeito é devido, principalmente,ao 

tipo do FTX escolhido. As variações sofridas pela for

ma do pulso em sua parte pós-cursora não são preocupan 

tes, pois são bem resolvidas com o emprego do ADFE

I 1 0  | .

Fig.3 - Pulso trapezoidal

Fig.4 - Pulsos de recepção

0 algoritmo de RR requer a definição de uma função 

erro de fase, cuja minimização leva o sistema ã fase 

õtima de amostragem. Graças â propriedade observada a- 

cima, ê possível processar o sinal na recepção, de for 

ma a inserir um cruzamento de zero na parte pré-curso

ra do pulso recebido e definir o pulso em torno deste 

ponto como a função erro de fase.

0  processamento adequado que se encontrou |4 | é a 

filtragem digital por um filtro (FHZ) de resposta im

pulsiva

hR (n)= — (n)+õ (n-1) (3)

Processando-se os pulsos (a,b) da fig.4 por este 

filtro tem-se suas formas modificadas para as da fig.5.
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Fig.5 - Pulso com cruzamento de zero

Fig . 6 - Amcjstras de pulso

O pulso jresultante passa por um máximo T segundos 

apôs o cruzamento de zero. Portanto, uma vez locali

zado o ponto de cruzamento de zero, está definida a 

fase ótima de amostragem. Este método permite também 

o controle da IIS pré-cursora, visto que uma vez a- 

marrado nesta fase seu valor é desprezível. Na fig . 6  

é mostrada a resposta impulsiva hz(t) na saída do 

filtro FHZ, onde hQ é o valor do pulso no instante 

de decisão e h_i e h _ 2 acarretam em IIS pré-cursora.

IV. DEFINIÇÃO DO ERRO DE "ASE

0 bloco processador de fase (PF) da fig.2 deve e- 

xecutar sucessivas correções na frequência (OSC) vi

sando encoritrar uma fase de amostragem que minimize 

a função erro de fase. No caso ideal, quando não há 

erro de fase de amostragem, deseja-se ter :

hR=hz[(k+1)T], k—-2,-1,0,1,2... (4)

sendo h0 o valor do pulso principal para decisão.

No entanto, a fase de amostragem pode ericontrar- 

-se deslocada de x segundos em relação ao valor óti

mo, o que leva a :

h, =hz [(ktl]T+t] , T T (5)
K ~2’x<2

Quando x=0 (ideal), tem-se h_̂ ---0» ao passo que 

h_ 2 =g^-ho, ou seja, a IIS pré-cursora é desprezível. Um 

valor x^O aumenta a IIS e corresponde a um erro de fa

se de amostragem.

No k-êsimo instante de amostragem tem-se (vide fig.2):

uk= . E ,hibk-i=h-2 bk+ 2 +h-lbk+l+h0bk+<E1 hlbk-ii=-2 i=] (6 )

IIS pré-cursora U q IIS pós-cursora 

e o estimador de erro de fase calculado no bloco PF ê 

dado por:

ek=bk (rk-l'G0k-l> (7) 

A variável u q ^ é a estimativa do sinal remoto útil, em 

pregado para decisão, dada por :

ÚQ. =b,.h,I lnk (8 )

e ê calculada imediatamente após a decisão quando ê co 

nhecido o valor de b^. A geração do coeficiente ho^ ê 

realizada via algoritmo do gradiente

hn =hn +gb,.erro1., erro1.=r1.-ún (9)

6=constante de ganho
‘ok+i=hok+Bbkerrok' errok=rk - %

Com isto

ek=Bk [bk+lh-2+bkh-l+ (u0k_1 _uCk_1) + ̂ - V V l '  + ̂ - l ^ k - l ’ +nk-l]
(10)

onde i .̂_̂  e denotam a IIS pós-cursora e sua esti

mativa e e denotam o eco e sua estimativa,

respectivamente.

Fazendo-se as seguintes hipóteses para a operação 

em regime:

- a decisão de 5^ se faz sem erro (B^=bk );

- ocorre cancelamento total do eco, da IIS pós-cur

sora e de un . Obtém-se para o erro de fase:
1 k

ek=bk (bk+lh- 2 +bkh-l+nk-l) ( 11 )

Supondo ainda que bkbn=0 para k^n (b^ é ruído branco), 

o que é facilmente obtido com o emprego de embaralha- 

dores na sequência binária antes do codificador 2B1Q, 

conclui-se que em média o estimador é igual á amostra 

pré-cursora h_^ da resposta impulsiva do canal

sk=abh-i (1 2 )

0  efeito da variância na medida do estimador sobre 

o erro de fase será discutido na seção VI.

A título de exemplo, considere a situação em que 

x >0. Neste caso h_^>0, o que implica em £^>0/ e a fâ- 

se deve ser corrigida da seguinte forma:

Tk+l=Tk"A^sign(í:̂ ) , Aõ=degrau de fase (13)
A mesma equação (13) se aplica para h_^<0, o que im 

plica em

81



É importante observar que, em regime, devido ao 

ADFE, há um cancelamento da cauda de hz(t), a resposta 

impulsiva total do canal. Além disso, como o circuito 

PF executa também uma remoção de u^ , a resposta impul

siva, para efeitos da função erro de fase se resume â 

indicada na fig.7.

V. ETAPAS DE CONVERGÊNCIA

Para acelerar a convergência, o processo de RR é 

dividido em 2 etapas:

1  - durante I iterações o erro de fase é acumulado 

num somador e a frequência mantida em 1/T Hz. Na I_ési 

ma iteração é tomada a decisão de adiantar ou atrasar 

a fase. O degrau de fase empregado é um valor grande, 

da ordem de T/32. Este procedimento se repete até que 

se detete a proximidade da fase ótima.

2 - a cada iteração é feita uma correção de fase. 

O degrau de fase é pequeno, da ordem de T/10000. Nesta 

etapa a largura de uma janela de símbolos para a base 

de tempo do receptor será T+A0 ou T-A0, mas nunca igual 

a T, de forma que apenas em média, a largura da janela 

será o valor nominal especificado de T segundos. Como 

A0 é muito pequeno, a variância resultante na frequên

cia do sinal de relógio recuperado (jitter) é tolerá

vel.

6^ pode assumir M valores discretos igualmente espaça

dos, 01 , 02 ,..;,0M tais que - 1 / 2 < 0 1 < 0 2 < .. . <0m < 1 / 2 . Com 

o sinal 2B1Q filtrado pelo canal e ruído gaussiano na 

recepção, a sequência de erro de fase obedece ao dia

grama de transição de estados da fig . 8

de zero

onde :

Fig.8 - Diagrama de trans- 

sição
denota a probabilidade do erro de

fase passar de 0  ̂ para 0  ̂ numa dada iteração. O diagra 

ma representa uma cadeia de Markov.

Importante observar que P ^ ^ O  apenas para

i=2,3,...,M-1 e j=l quando i=M e j=M quando i=l.

demais çasos P^j=0 .

Pode-se definir uma matriz de probabilidade 

transição P

(19)

j=i±lf
Nos

de

VI. MODELO DE ESTADOS FINITOS 0 P 2 1
0 0 -- PM,1

Nesta seção procura-se mostrar que o processo da
P 1 2

0 P32 • 0 0

adaptação pode ser representado por uma sequência de P= 0 P23 0 P 43 0

estados finitos, caracterizando-o como uma cadeia de

Markov. 0 modelo desenvolvido permite uma análise do de 0 0 0 0
0 PM,M-

sempenho em regime, e é válido apenas para a etapa 2 .
P1,M 0 0 0 PM-1,M °

Os resultados são similares aos apresentados em |5|.

Define-se o erro de fase no relógio no k-ésimo ins 

tante de amostragem como :

Seja q^ (k) =P [0.^=0^] a probabilidade do erro de fa 

se ser igual a 0^ na iteração k. A distribuição de pro 

habilidade do erro de fase na k-êsiraa iteração será da

Considerando-se que o período de um símbolo é dividido 

em M possíveis fases, com M par
T (15)

8k+l= i-'Tk-si9n(ek :
iíiAMJT (16)

ek+l=ek"^si5n(Ek :i (17)
onde:

da pelo vetor

q (k) = < 9 2  (k) ,q2 (k) , . . . ,qM (k) >T (2 1 )

e evolui ao longo do tempo segundo a recorrência:

q(k+l)=Pq(k) (22)

Para se conhecer q(k) num instante qualquer é necessá

rio calcular a matriz de transição.

O modelo de cadeia de Markov será empregado para a 

valiar o desempenho em regime (média e potência do erro(18)
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(30)de fase). O desempenho durante o transitório não será 

considerado devido ã complexidade da análise, pois de 

ve-se lembrar que o CE e o ADFE estão se adaptando si

multaneamente ao relógio e nesta fase não vale a hipó 

tese de que bj_=b^, bem como a de que a cauda de hz(t) 

é cancelada.

No limite, quando k tender a infinito, q(k) tende

rã a uma distribuição única

g=lim q(k)=<gi,g2 ...g >r (23)
k->-»

independentemente da distribuição inicial q(0 ) usada 

para iniciar a recursão |6 |. A solução em regime é en 

contrada resolvendo o sistema

g=Pg (24)

e g corresponde ao auto-vetor do auto-valor um da 

transformação P.

[p-l]g=0 (25)

Como o sistema é homogéneo e uma dada linha pode 

ser escrita como combinação linear das demais, é ne

cessário mais uma equação para resolvê-lo. Esta equa-
M

ção é dada | pela condição de que E gj_=l uma vez que 
+ _ i = 1g ê um vetor de probabilidades. Com isto, a média do

erro de fase em regime será dada por:
M

9= E 0,g. (26)
i=l 1 1

e a variância:

o2
0

M
= E 
i = l

(27)

O que se fez então foi determinar a matriz de transi

ção em função da resposta impulsiva e do ruído de ca

nal, suposto gaussiano. Com o auxílio do computador, 

os elementos da matriz foram calculados e g obtido 

pela solução do sistema dado por (25). O procedimento 

foi realizado considerando-se uma variedade de linhas 

e de relação sinal-ruído. A distribuição do erro de fa 

se, bem conjto sua média e variância, foram determina

das em cada caso. Os resultados são apresentados mais 

adiante.

V I .a . CÃLCULO DA MATRIZ DE TRANSIÇAO

O cálculo é feito levando em conta codificação 

2B1Q |3 |

p i,i+i= p LEk<0/9k=?J = p [s i g n U k ,=--1/ek=?J  (28)

P.i,i+l=pt£k (bk+lhÍ2 * bkh-l + "k-l)<0/9k=?,i]

onde:

= ruído gaussiano de desvio padrão a

h_^, h^ 2 = valor da resposta impulsiva tomada na 

parte pré-cursora com fase CL.

Seja, s^= +3, s2= +1, s3= -1, s^= -3, então:
2

Pi , 1 + 1 = ^  tbk=S j 'bk+lh- 2 +S jh-l + T1k-l<0/ek=í? J  +

+ E p[b =s.,b. .h „+s.h t+ d, -,>0/6=#.] j L k j' k+ 1  - 2  3 - 1  k - 1  k *iJ

Após algumas manipulações, obtém-se:
4 2
E E

c í fi+ 1  81=1 j=l
i v _ s .h .+ s.h „

p .,,=4.^ ,Q( 3 ~1 1 ~2)

onde

Q (x ) =——  f°°e 2 dn
/2tt

pi,i+i= 1 -pi,i-i

(31)

(32)

(33)

(34)

VII. RESULTADOS

Definindo SR=hp/o como a relação sinai-ruldo quan

do o símbolo transmitido é "1 " (relação sinal-ruído de 

pior caso), obteve-se os seguintes resultados com 
A?=10 - 4  .

Fig.9 Potência do "jitter"

Observa-se que as curvas de potência do erro da fig.9 

apresentam pouca diferença de um caso para o outro. Es 

te comportamento era esperado, uma vez que na parte 

pré-cursora os pulsos recebidos têm praticamente a mes 

ma forma.

Na fig.10 é mostrado a distribuição de 0̂ .. A medi

da que a relação sinal-ruído aumenta, a distribuição 

tende a se acumular em torno da origem, e a potência 

do erro diminui. Quanto maior for a relação sinal-ruí
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do, melhor é o desempenho do estimador, o que justifi 

ca o comportamento observado.

Os valores obtidos para o erro de fase são bastan 

te pequenos e toleráveis para aplicação em RDSI.

- 2.0 - 1.0 0.0 1.0 2.0

Fig.10 Distribuição do erro de fase no caso (a)

VIII. c o n v e r g ê n c i a  DO SISTEMA

Quando o sistema inicia uma comunicação, ele pas

sa pela fase de ativação, onde os coeficientes do CE 

e do ADFE partem de valores aleatórios e são sucessi

vamente adaptados |3 | até atingirem um valor ótimo, 

em regime, que minimize o eco e a IIS residuais na re 

cepção.

Se a amostragem do sinal na recepção se der sem

pre com uma fase fixa, as respostas impulsivas, as 

quais o CE e o ADFE procuram reproduzir, são invarian 

tes com o tempo, e a convergência destes filtros se 

dá como discutido em |3,7|. No entanto, a busca da fa 

se ótima de amostragem deve se dar juntamente com a 

adaptação dos filtros. Uma modificação da fase de a- 

mostragem na entrada provoca alterações nas respostas 

impulsivas do eco (35) e do canal (36).

he^.=he (kT+x^.) (35)

hck=hc(kT+xk ) (36)

Se o sistema já havia convergido, uma modificação na 

fase provoca uma deconvergência |8 |. Na etapa 2, o 

valor do degrau de fase empregado é muito pequeno, o 

que torna este efeito desprezível. No entanto, na eta 

pa 1 , o degrau ê relativamente grande e a deconvergên 

cia ê considerável. É necessário, portanto, que entre 

duas correções sucessivas de fase (I iterações, vide

item V.), haja tempo do sistema reconvergir. Para ace 
lerar a convergência nesta etapa, ê interessante em

pregar um valor elevado de ganho (3) na malha de con

trole do CE e do ADFE. O valor ótimo |3 | ê dado por :

60T°M+L <37)
onde :

M = número de coeficientes do CE

L = número de coeficientes do ADFE .

E a taxa de convergência para Bq t [3]:

4 34 3
C “_è+L_ dB/iteraçao (38)

Quando a fase de amostragem se aproxima da fase ótima, 

passa-se ã etapa 2 (vide V ) . Neste caso, como é empre 

gado um degrau de fase pequeno, a correção pode ser 

feita a cada iteração, pois praticamente não haverá 

deconvergência. Nesta etapa o valor de 8 é reduzido, 

a fim de se obter em regime um erro de cancelamento 

menor do que aquele obtido com 6qt -

Foi feito um programa de simulação, denominado 

SITRU (Simulador do Transceptor da Interface U), o 

qual simula no domínio do tempo, amostra por amostra, 

a evolução do processo de adaptação conjunta do CE, 

ADFE e relógio, e fornece como saída o erro de cance

lamento (CE,ADFE) e de fase (jitter) ao longo do tem

po. Alguns resultados são mostrados nas Figs. 11 e 12

0 15000 30000 45000 60000

Fig.ll Potência do erro de cancelamento em relação a 
u0 x nÇ de iterações

- -4Na simulaçao foi empregado M=N=40, 8=10 , SR=S. A li

nha simulada corresponde ao caso (a) da fig.9. Na eta
-4pa 1 fez-se A()=l/32 na etapa 2 A 0 = 1 O , e parte-se do

pior caso de erro de fase inicial. O caso apresentado 

é ilustrativo, não sendo empregado 8qt . Quando os de

graus de fase são grandes, a convergência é lenta, po 

rêm estável. Na segunda etapa, a variação de fase é 

mínima, sendo praticamente fixa a fase de amostragem,
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e o sistema converge quase que exponencialmente. Vê-se 

que a partir de 30.000 iterações o sistema estabilizou,

correspondendo a cerca de 370 m s . A medida da potência
2 -5do erro de fase forneceu oQ = 1.7*10 em regime.

0 15000 30000 45000 60000

Fig.12 Erro de fase X n9 de iterações

Uma solução alternativa, encontrada na literatura 

|8,9|, para resolver o problema da deconvergência re

sultante da variação de fase, consiste em aplicar in

terpolação. A partir dos coeficientes do CE que compen 

sam he^ faz-se a interpolação |8 | de um polinómio de 

grau n (em geral n = 2 para simplificar a implementa

ção) , para obter-se os novos coeficientes que compen- 

sam h e ^ ^  . Obtém-se boa precisão quando é um

número pequeno, da ordem de alguns centésimos do perío 

do de símbolo. Esta técnica requer uma complexida

de maior dos circuitos e nao foi considerada.

IX. CONCLUSÕES

Neste trabalho discutiu-se uma técnica de RR a par 

tir de um sinal amostrado na taxa de símbolos, abaixo 

da taxa de Nyquist, o que a torna bastante conveniente 

para aplicações em linha, de assinante. Mostrou-se que 

o método pode ser modelado por uma sequência de esta

dos finitos (cadeia de Markov) o que permite a análise 

do desempenho em regime. Simulações também foram fei

tas no domínio do tempo, mostrando a convergência a par 

tir de situações de pior caso de ruído e erro de fase 

inicial. O relógio recuperado através desta técnica a- 

presenta "jitter" bastante pequeno mesmo em condições 

bastante desfavoráveis de relação sinal/ruído.
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