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Resumo

Esta dissertacdo insere-se na &rea de projecto e implementacéo de circuitos para uso
em telecomunicagdes, mais especificamente de circuitos utilizados no sincronismo de

sinais digitais amuito alta vel ocidade.

A essas taxas de transmissdo a recuperacdo do sina de relégio efectua-se usando
geralmente uma estrutura em malha aberta. Outro facto importante a considerar a
essas velocidades elevadas € a integracdo da unidade recuperadora, que apresenta
muitas vantagens em termos de custo, tamanho, fiabilidade e desempenho, pelo que os

circuitos construidos foram implementados no mesmo circuito integrado.

Assim, apresenta-se 0 projecto e caracterizacdo de uma néo-linearidade e de um
amplificador sintonizado, implementados no mesmo circuito integrado monolitico de
microondas, para serem usados num circuito recuperador de rel6gio em malha aberta a
20 Gsimb/s.

E também caracterizado o desempenho da unidade formada pelos dois circuitos
projectados, ligados por um filtro de banda estreita previamente implementado, na

recuperacdo do sinal de rel égio em sistemas praticos.

A unidade de recuperacdo de relégio implementada destina-se a ser usada numa
demonstracdo piloto de transmissdo a muito alta velocidade, no ambito do projecto
SPEED (Superhighway by Photonically and Electronically Enhanced Digital

Transmission) do prograna ACTS.



Abstract

This thesis purpose is the design and implementation of circuits to be used in the

synchronization of high bit rate digital signals.

At those bit rates clock recovery is usually done using an open-loop structure. Another
important aspect to consider at those bit rates is the integration of the timing recovery
circuit, that represents many advantages from the viewpoint of cost, size, reliability
and performance. Motivated by this, the circuits were developed in the same

integrated circuit.

Thus, it is presented the design and experimental characterization of a nonlinear
circuit and a tuned amplifier, developed in the same monolithic microwave integrated

circuit, to be used in a 20 Gsymb/s open-loop clock recovery unit.

Performance assessment of the clock recovery unit consisting of the two designed
circuits and a narrow bandpass filter previously implemented is also carried out, in

pratical systems.

The implemented clock recovery unit is to be used in a high speed experimental
demonstration, supported by the European Community through the SPEED
(Superhighway by Photonically and Electronically Enhanced Digital Transmission)
project of the program ACTS.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Enquadramento e motivagdes

A sincronizagdo de sinais tem sido objecto de variados estudos, na maioria motivados
pela necessidade de, no receptor, se possuir um sinal com caracteristicas de fase e/ou
frequéncia semelhantes & portadora e/ou rel6gio utilizados no emissor B Row. Byr. Man, Bub,
Fra, Gar, Bur, Howl -3 nroblema da sincronizacdo de relégio revela-se particularmente
importante & medida que se avanca para ritmos de transmissdo elevados. Em
comunicactes digitais a alta velocidade um dos subsistemas mais criticos na unidade de
recepcdo é o circuito recuperador de rel6gio™" (CRU: Clock Recovery Unit), sendo o
seu desempenho de fundamental importancia na recuperacéo da informacéo recebida.
Este tem a importante funcéo de indicar com grande exactidao (ordem de picosegundos
em sistemas multigigabit) o ponto mais favoravel de amostragem do sinal recebido e de

controlar as unidades sincronas de recepcdo, como as unidades de desmultiplexagem.

Nos Ultimos anos, servicos tais como video-conferéncia, redes de dados de ata
velocidade, TV cabo de alta definicéo e redes integradas multi-servico tém solicitado um
constante aumento da velocidade de transmissdo dos dados, pelo que o problema da
recuperacdo de rel6gio tem sido mais do que nunca discutido e analisado, na tentativa de
se encontrarem solucdes que melhorem o desempenho do CRU e consequentemente do

sistemaem que estéincl UidO [Yam, Wan, Mon, Ono, Ima, Mon1, Bri, Pat, Yoo, Ehr, Wan1]
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Introdugéo Capitulo 1

Na grande maioria dos casos, a sincronizacdo do circuito receptor € efectuada usando um
sinal de rel6gio extraido do sinal digital recebido. Se esse sinal tiver um formato do tipo
retorno a zero (RZ: Return to Zero), a operacéo de recuperacdo do sinal de rel6gio
podera ser efectuada filtrando o sina recebido a frequéncia de transmissdo B=1/T,
usando para o efeito um filtro passa-banda, de banda estreita (NBPF. Narrow BandPass

Filter), umavez que esse tipo de sinais contém uma risca espectral a essa frequéncia®"".

Por outro lado, quando se usa uma codificagdo binaria sem retorno a zero (NRZ: Non
Return to Zero), a recuperacdo do sina de reldgio deixa de ser possivel como descrito
anteriormente, uma vez que o espectro desses sinais apresenta um nulo a frequéncia de
transmissdo e em todos os seus multiplos. Nesta situacdo torna-se necessario o uso de
estruturas mais complexas para a recuperacdo do relogio. Dado o carécter
cicloestacionario de um sinal digital de dados é possivel gerar uma componente discreta
a partir do seu espectro continuo, mediante uma operacdo ndo-linear apropriada que
produz batimentos muiltiplos desse espectro®*> ™ Mal Egte tipo de processo resulta na

estrutura cléssica apresentadana Figura 1.1.

Néo- Filtro de banda Gerador de
Sindl digital sem | | nearidede sseita (15PF) PuISS | Reégio
componente de ou loca

relégio

Figura 1.1 - Esguema convencional de recuperacéo de rel6gio

Como se observana Figura 1.1, para aimplementacdo de circuitos sincronizadores pode-
se optar por uma estrutura em malha aberta®", usando um filtro de banda estreita a
sequir & ndo-linearidade, ou em malha fechada-™. Estas Ultimas fazem uso do principio
de engate de fase (phase lock) e podem tomar uma variedade de formas tais como os
sincronizadores baseados no principio conhecido por méxima verosimilhanca (maximum
likelihood trakers)™a! sincronizadores “early late gate’™>™ou mais vulgarmente um
circuito ndo-linear (NLC: Nonlinear Circuit) seguido por uma malha de engate de fase
(PLL: Phase Lock Loop) convencional, como se observa na Figura 1.1. De um ponto de
vista conceptual, a estrutura adaptativa € preferivel, uma vez que apresenta capacidades

inerentes de controle automatico de frequéncia (AFC: Automatic Freguency Control),
1.2




Introdugéo Capitulo 1

permitindo uma baixa largura de banda sem perder capacidades de sintonia. Além disso,
estes circuitos sdo facilmente integraveis. Contudo, para se obter o sinal de sincronismo
de sinais digitais com ritmos de transmissao superiores a alguns Ghit/s, € usual o recurso
a sistemas recuperadores de rel6gio em malha aberta, dado o custo e dificuldade de
implementacdo de circuitos reaimentados a essas frequéncias™”®. Para ritmos de
transmissdo entre 1 e 3 Ghit/s, os circuitos recuperadores de rel 6gio em malha aberta séo
implementados essencialmente usando filtros que exploram a interferéncia de ondas
aclsticas superficiais (SAW: Surface Acoustic Waves)®™. Para frequéncias mais
elevadas os filtros SAW sdo de dificil implementacdo, uma vez que o0 espaco requerido
entre eléctrodos € muito reduzido. A essas frequéncias utilizam-se normalmente filtros

baseados em ressoadores dieléctricos (DR: Dielectric  Resonator)™® Mo Montl

apresentando boa estabilidade com a temperatura e perdas consideravelmente inferiores
as obtidas usando filtros SAW. Além disso, devido a elevada constante dieléctrica, os
filtros baseados em ressoadores dieléctricos, as frequéncias referidas, estéo disponiveis
em tamanhos reduzidos, permitindo a miniaturizacdo do sistema de recuperacéo do

relogio.

Esta dissertacéo insere-se na area de projecto e implementacéo de circuitos utilizados no
sincronismo de sinais a uma elevada velocidade de transmisséo (20 Gbit/s), usando, por
Isso, uma estrutura em malha aberta com um filtro de banda estreita baseado num

ressoador dieléctrico.

Para a implementac&o dos circuitos, dado que se esta a lidar com frequéncias elevadas,
foi preferivel, por forma a conseguirem-se circuitos compactos e fiaveis, a utilizacdo de
tecnologia monolitica integrada de microondas de Arsenieto de Gaio (GaAs MMIC:
Monolithic Microwave Integrated Circuit). Esta tecnologia ja foi aplicada em
recuperadores de rel6gio a 10 Ghit/s™® e recentemente a 20 Ghit/s'"'*™!! tendo revelado

excelentes desempenhos.

A motivacdo para o desenvolvimento de um recuperador de relégio em malha aberta a
20 Ghit/s, assentou no facto de, apesar de ja terem sido implementados com sucesso
CRUs a essa taxa de transmissao"'®™ M haver necessidade de realizar uma estrutura
integrada com caracteristicas especificas, mais concretamente que o seu desempenho

fosse optimizado para sistemas de transmissdo usando codificacdo multinivel a 20

13



Introdugéo Capitulo 1

Gsimb/s. O CRU construido ndo € completamente integrado uma vez que o ressoador
dieléctrico para implementar o NBPF ndo pode ser integrado em tecnologia monolitica.
O NBPF utilizado, que apresenta um excelente desempenho na prética, foi construido

aI [Monl

por Monteiro et Assim, integrou-se apenas 0s restantes constituintes,

nomeadamente um circuito ndo-linear e um amplificador sintonizado.

1.2 Objectivos

O principa objectivo deste trabalho € a implementagdo de um circuito recuperador de
relégio, para sincronizar sistemas de elevada velocidade de transmissdo, mais
concretamente a trabalharem a 20 Gsimb/s, e que utilizem uma codificagdo de linha tal
gue 0 seu espectro tenha pouca poténcia associada a frequéncia de transmissao. Recorre-
se, portanto, a uma estrutura em malha aberta, em que o filtro de banda estreita é

implementado usando um ressoador diel éctrico.

O desenvolvimento do CRU regeu-se por dois objectivos principals. a sua integracéo e a
optimizacéo do seu desempenho para sistemas multinivel, no sentido de o aproximar do

seu desempenho usando codificacdo binaria NRZ.

Como se referiu, 0 CRU ndo é completamente integrado, uma vez que 0 ressoador
dieléctrico para implementar o NBPF ndo pode ser integrado monoliticamente. Para os
outros constituintes do CRU, principamente para a ndo-linearidade, vao-se estudar
algumas opgdes de implementacdo, tendo em vista a simplificacdo, e consequente
facilidade de integragdo, e o bom desempenho usando indiscriminadamente as

codificacOes referidas.

1.3 Estrutura

Esta dissertacdo esta dividida em oito capitulos que descrevem o projecto, construcdo e
caracterizacdo de um recuperador de rel6gio em malha aberta para a frequéncia de 20
GHz.

Assim, apds o primeiro capitulo introdutdrio, descreve-se, no segundo capitulo, o
funcionamento de um CRU em malha aberta, impondo-se restrigdes as caracteristicas

dos seus constituintes no sentido de minimizar o ruido de fase ou jitter, quando se usa

14



Introdugéo Capitulo 1

codificacdo binaria NRZ, e analisando-se qual o efeito no seu desempenho quando se
considera a adicéo de ruido Gaussiano e a utilizagdo de uma ndo-linearidade néo-

bal anceada, bem como de outras codificagbes de linha, que ndo aNRZ.

No terceiro capitulo procede-se ao projecto de um circuito ndo-linear ndo-balanceado e
de um amplificador sintonizado em 20 GHz, num mesmo circuito integrado, usando-se
tecnologia monolitica de Arsenieto de Gélio. E também descrito sucintamente o
processo de implementacdo do NBPF que vai ser usado em conjunto com os dois

circuitos referidos, paraformarem o CRU em malha aberta pretendido.

No capitulo quarto apresentam-se os resultados das simulacdes efectuadas com os

circuitos projectados usando o simulador de microondas HP-MDSMds Mdsll

, Que
permitem verificar que os referidos circuitos cumprem as especificacOes pretendidas, e
prever que o circuito recuperador de relégio por eles constituido permitira a recuperacéo

efectivado sina de relégio.

Seguidamente, no capitulo quinto, considerando os resultados de simulacéo do NLC e do
amplificador, e os resultados experimentais do NBPF existente, constroem-se modelos
para os constituintes do CRU, e avangam-se com estimativas para os valores de jitter
esperados em sistemas préticos, usando o programa SCORERP! e tratando

posteriormente os ficheiros obtidos em Matlab™'®,

No sexto capitulo sdo apresentados os resultados experimentais dos constituintes do
CRU, nomeadamente o NLC, o NBPF e o amplificador sintonizado, que permitem
confirmar definitivamente que os referidos circuitos cumprem as especificactes

pretendidas.

Seguidamente, no capitulo sétimo, apresentam-se os valores medidos do jitter do sina
de rel6gio recuperado em sistemas préticos, comparado-os com os valores obtidos no

capitulo 5.

Finalmente, no Ultimo capitulo, sdo apresentadas as principais conclusdes.

1.4 Contribuicdes da Dissertacao

As principais contribuigdes desta dissertagdo podem resumir-se no seguinte:

15
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Capitulo 1

Projecto, implementacdo e caracterizacdo de uma né&o-linearidade néo-
balanceada capaz de gerar uma componente discreta a frequéncia de
transmissdo, a partir de uma sequéncia de dados cujo espectro apresente pouca
poténcia a essa frequéncia, sem recorrer a um préfiltro para formatar

previamente o espectro do sina a sua entrada;

Projecto, implementacdo e caracterizacdo de um amplificador sintonizado em
20 GHz, com um valor de ganho elevado a frequéncia e com bom
decaimento fora da banda, capaz de amplificar o sinal de relégio para o nivel
de poténcia desgjado, e atenuar a degradacdo provocada pelos modos espurios
do NBPF;

Construcdo de um CRU em malha aberta para sistemas de transmissdo a 20
Gsimb/s, usando codificagdes de linha cujo espectro apresente pouca poténcia
a frequéncia de transmissdo, que utiliza os dois circuitos referidos (NLC e
amplificador) e um NBPF previamente implementado™® revelando um

excelente desempenho na pratica;

Desenvolvimento de técnicas de projecto de circuitos de microondas lineares

(amplificador) e ndo-lineares (NLC).

16



Capitulo 2

Recuperacao de Reldégio em Malha Aberta

2.1 Introducao

Neste capitulo vai-se comegar por descrever o funcionamento de um CRU em malha aberta, indicando

qual a contribui¢do de cada um dos seus constituintes para a recuperacéo do sinal de relégio.

Seguidamente, estuda-se em pormenor 0 seu desempenho quando se usa codificagdo binaria NRZ,
calculando o jitter do sina de rel6gio recuperado e impondo restricdes as caracteristicas dos seus
congtituintes no sentido de o anular. O jitter do sina de reldgio é decomposto em duas partes. a parte
gerada no CRU e a parte causada pelo jitter do sinal de entrada Y. O jitter gerado no CRU depende por
sua vez de causas diversas tais como a forma do impulso elementar, a sequéncia particular de dados
considerada e o ruido!®*> ™ Yo Bl g jitter que se vai considerar é o desvio de fase introduzido pelo CRU
guando a sua entrada se tem uma sequéncia aleatéria sem jitter, e sem se considerar o efeito do ruido. Em
principio € possivel recuperar um sinal sem ruido de fase a partir de um sinal sem jitter e sem ruido, como
seval ilustrar brevemente. Contudo, num sistema prético tal resultado é muito dificil de conseguir devido

as limitacSes da tecnol ogia usada para implementar o CRU.

Finalmente, analisa-se qual o efeito no desempenho do CRU quando se considera a adicdo de ruido
Gaussiano, a utilizagdo de uma ndo-linearidade ndo-balanceada e o uso de outras codificacfes de linha,

que ndo o NRZ.

2.2 Descri¢éo do funcionamento

O diagrama de blocos de um sistema recuperador de rel 6gio em malha aberta é apresentado na Figura 2.1.
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— ~ Filtro Reldgio
Dados | préfiltro ~ Néo- pesserbanda
P(f) linearidade H()

Figura 2.1 - Diagrama de blocos de um sistema recuperador de rel6gio em malha aberta

Numa primeira fase o sina a entrada do sistema € passado por um pré-filtro para limitacdo da banda do
ruido e para a melhor formatacéo espectral do sinal. Devido a cicloestacionaridade dos sinais digitais,
submetendo o sinal NRZ a uma operacdo ndo-linear € possivel gerar uma componente discreta a
frequéncia de transmissao®*™ ™. O sinal de rel6gio sera posteriormente extraido usando para o efeito um
filtro passa-banda, de banda estreita, centrado a frequéncia de transmissdo. Para velocidades de
transmissdo superiores a 5 Ghit/s os ressoadores diel éctricos constituem uma boa opgao para a realizacdo
de filtros passa-banda, com factor de qualidade da ordem das centenas™™ M Finalmente, o sina
passara por um amplificador sintonizado que pretende normalizar o nivel de poténcia do sinal, atenuar a
degradac@o provocada pelos modos espurios do filtro com ressoador dieléctrico e isolar o circuito

recuperador de rel6gio das unidades subsequentes.

2.3 Estudo do desempenho

Seguidamente vai-se estudar o desempenho de um recuperador de relégio em maha aberta, usando
codificagdo binaria NRZ, que € o caso mais geral, e depois verificar quais as ateragdes nesse mesmo

desempenho quando se usam outras codificacoes.

2.3.1 Codifica¢do binaria NRZ

Comega-se por uma andise qualitativa que pretende ilustrar a funcdo de cada um dos constituintes de um
CRU em malha aberta, bem como estabelecer um conjunto de condic¢Bes genéricas a que devem obedecer
esses congtituintes para se obter um sinal de relégio sem ruido de fase. Apresenta-se também uma andlise
mais profunda, em que se quantifica o jitter introduzido pelo recuperador nas condi¢des referidas, ou seja,
considerando a entrada uma sequéncia aleatéria sem jitter e sem se considerar o efeito do ruido. Séo
estudadas novamente as limitagdes a impor aos vérios constituintes do CRU para se obter o sina de

reldgio sem jitter, restringindo-se ainda mais as condicfes obtidas com a andlise qualitativa.

2.3.1.1 Andlise qualitativa

Para explicar qualitativamente o funcionamento de um CRU em malha aberta utiliza-se o proposto por J. J.
O'ReillyR®l, e mais tarde por Mourad™®!, para ilustrar as condicdes que permitem uma recuperacéo sem

jitter do sinal derelégio.

Um sinal digital NRZ sem ruido e sem jitter pode ser representado por:
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+oo
X(t)= Y ag(t-KT) @D
Kk=—oco
onde {a,} é a mensagem, que se assume derivar de um processo estacionario de média ndo-nula com
elementos independentes, g(t) € aforma do impulso elementar recebido e /T o ritmo de transmissdo.

A equagdo (2.1) pode ser escrita da seguinte forma:

X(t) = g(t)* i a 5 (t - KT) 2.2)
X(t) = g(t) * s(t) 23)

onde * é aoperacéo de convolugdo e Xt) € afuncdo delta de Dirac.

Invocando o corol&rio do teorema da amostragem, pode-se associar a s(t) um sinal em tempo real, a(t),

com banda limitada a [f [<1/2T'?¢!. O espectro desse sinal, A(f), é apresentado na Figura 2.2.

A

A(f)

A(0)

| |

12T 12T f

v

Figura 2.2 - Espectro ilustrativo da mensagem

Como A(f) é real, A(f)=A’(-f), ou sgja A(f) é Hermitiano. Aqui, ~ significa conjugagio complexa. Pode-se
demonstrar que o espectro de s(t), Sf), é dado porlRei'J:

S(f):%iA(f—%) (2.4)

[=—oc0

e esti apresentado na Figura 2.3.
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Sy

Ly

32T Ut 12T V2T uT 32T f

v

Figura 2.3 - Espectro A(f) repetido

Do apresentado anteriormente (f) é Hermitiano e periédico, ou seja, S(f)=S (-f) e S=SF-n/T), n=0, +1,
+2, ... Como X(t) =g(t)* s(t), X(f)=G(f)S(f). NaFigura 2.4 apresenta-se 0 espectro de um
sinal digital NRZ, resultante da multiplicagdo dos espectros S(f), apresentado na Figura 2.3, e G(f). Como
se esta a considerar um sinal NRZ com formato rectangular, G(f) € uma sinc com nulos a frequéncia de
transmissdo e em todos os seus multiplos, 0 mesmo se verificando para X(f), pelo que ndo se podia

recuperar o sina de relégio simplesmente filtrando X(f).

v

f

Figura 2.4 - Espectro de x(t), X(f)=f)G(f)

Torna-se, portanto, necess&rio, conforme se referiu anteriormente, 0 uso de um circuito ndo-linear para
gerar uma componente a frequéncia de relégio que serd posteriormente filtrada, e de um pré-filtro que

minimize o jitter.

Vai-se assumir que afuncéo de transferéncia do pré-filtro, P(f), € tal que apresenta simetria Hermitiana nas
partes positiva e negativa do seu espectro, a volta de f=#1/2T. A saida do préfiltro teriamos entfo
Y()=X(HP(H)=SNG(HP(f), que apresenta também a simetria Hermitiana de P(f)*®!, como se observa na
Figura 2.5 b). Observando Y(f) nessa figura, pode-se concluir que y(t) tem a forma de um sinal modulado

em amplitude com supresséo da portadora, DSB (Double Sde Band), que pode ser expresso por:
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_ n (2.5)
y(t) = u(t) cos(T J

em gue u(t) é o sinal modulante.

v

-3/2T Ut 2T 32T f

a)
AAY(f)
m / \/\
12T 12T i
b)

Figura 2.5 - Filtragem de X(f) para obter Y(f) com as simetrias desgjadas. a) X(f) e resposta do pré-filtro,
P(f). b) Espectro do sinal asaida do pré-filtro

Aplicando y(t) a uma néo-linearidade quadrética, obtém-se;

2(t) = y*(t)

2 2 n
=u“(t) cos (?J

= % (Uz(t) +Ug (t){l+ co{%ﬂ (26)

onde uz(t) é o termo DC de u’(t) e u§ (t) é o quadrado de u(t) sem o termo DC. O sina representado

pela equagao (2.6) tem um espectro, Z(f), semelhante ao apresentado na Figura 2.6.
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kZ(f)

-3/2T -UT 12T 12T uT 3/2T f

Figura 2.6 - Espectro do sinal & saida da ndo-linearidade quadratica

Como se pode constatar por observacdo da Figura 2.6 o sinal a saida do NLC j& tem poténcia associada a
frequéncia de transmissdo. Aplicando este sinal a um filtro passa-banda (ver Figura 2.7 a)), H(f), de banda
estreita, tal que Z(f)H(f) apresente simetria Hermitiana em torno de f=t1/T e H(f) elimine as componentes
de banda base™®!, o sinal de relégio recuperado ter4 um espectro, O(f)=Z(f)H(f), como o apresentado na
Figura 2.7 b) que faz lembrar o espectro de um sinal modulado em amplitude (AM: Amplitude
Modulated). No dominio do tempo o sinal a saida do recuperador de rel6gio pode ser escrito da seguinte

forma

oft) = [r® +r, (t)]co{% " 9) @7)

onde r(t) representa a parte DC de r(t), o sinal correspondente a parte continua do espectro do sinal de

relogio, ry(t) éigua ar(t) sem acomponente DC e € representa a fase deterministica.

Um sina com tal formato tem as passagens por zero claramente definidas, ou sgja, o sina de reldgio
recuperado tem associado jitter nulo, apesar da sua amplitude variar. A quantidade de perturbac&o na

amplitude pode ser reduzida aumentando o factor de qualidade (Q: Quality factor) do filtro passa-banda,

H().

-3/2T M’ -12T

a)
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o)

v

-3/2T -UT -1/2T 12T uT 32T f

b)

Figura 2.7 - Filtragem de Z(f) para obter O(f). a) Espectro a saida da ndo-linearidade quadrética e resposta

do filtro passa-banda. b) Espectro do sinal a saida do recuperador de reldgio

Em resumo, e atendendo ao exposto anteriormente, as seguintes condi¢des devem ser satisfeitas para se

extrair um sinal de reldgio semjitter de uma sequéncia NRZ:

e O espectro do sina a saida do préfiltro deve apresentar simetria Hermitiana em torno de
f=+1/2T;

e O espectro do sinal a saida do filtro passa-banda deve apresentar simetria Hermitiana em

torno de f=+1/T;

e O filtro passa-banda H(f) deve eliminar as componentes DC e de banda base do sinal a saida

da ndo-linearidade.

2.3.1.2 Andlise quantitativa

No ponto anterior descreveu-se qualitativamente a extracgdo do sina de reldgio considerando codificacdo
bindria NRZ. Contudo, essa aproximacdo ndo nos permite quantificar a degradacdo introduzida pelo CRU
no sinal de reldgio recuperado caso ndo se verifiquem as condigdes que conduzem a uma Situagdo sem
jitter, como acontece na prética, pelo que se torna necess&rio efectuar uma andlise mais detalhada.
Comega-se entdo por quantificar o jitter introduzido pelo recuperador considerando a ndo existéncia de
ruido e a utilizagdo de um quadrador completo como néo-linearidade. Numa fase posterior da andlise
estuda-se as consequéncias para o desempenho quando se consideram as situages muito frequentes na
prética, referidas anteriormente: a adicdo de ruido Gaussiano e a utilizagdo de um circuito ndo-linear ndo-
balanceado.

2.3.1.2.1 Caso geral

Um sina de reldgio recuperado na prética apresenta um diagrama de olho semelhante ao ilustrado na

Figura2.8 a).
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T et/

b)

to T/2 T

Figura 2.8 - Sinal de rel6gio recuperado (simulagdo de situacdo prética). a) Diagrama de olho. b) Variacdo
do valor quadratico médio

Como se vé nesta figura, o sinal de relogio apresenta flutuacfes aleatdrias na amplitude e na fase. O valor
quadrético médio do sina de relégio recuperado, E/0%(t)/, é periddico e baixa para um valor minimo na
vizinhanga das passagens por zero de o(t), como indicado na Figura 2.8 b). O que é proposto por
Bubrouski et al®*! é que o valor minimo de E/0?(t) / seja um indicador efectivo da quantidade de flutuagéo
na posi¢ao das passagens por zero. O ponto t, indicado na Figura 2.8 b), no ou perto do valor quadrético
médio minimo é a passagem por zero média do sinal de relégio. Os desvios rms de t,, relativamente ao
periodo T, ou sgja, as flutuagdes de fase no sinal de relogio, podem ser quantificados usando a seguinte

expressao'®*':

at) 1 yEl)] (28
(?jm " T incmédia(t,)

onde t, é o instante da passagem por zero média, dada aproximadamente por E/o(t,)/ =0, e E/o%(t,)] é 0
valor quadrético médio em t,, Como E/o(t,)/ =0, a varidncia e o desvio quadrético médio assumem o
mesmo valor em t,. Desta forma, e observando a equagdo (2.8) conclui-se que para se determinar o jitter
gue afecta o sinal de relégio recuperado, deve-se calcular a variancia e ainclinagdo média (inc.média (t,))

do sinal dereldgio emt,. Vai-se comegar por determinar avariancia, var o(t).

A codificagdo binaria NRZ (ver equagdo (2.1)) é um codigo de linha com média ndo nula. A variancia do
sinal de reldgio obtida neste caso é igual a obtida se considerarmos o sinal correspondente com média nula
(para efeitos de simplificacéo dos cél culos vai-se considerar o caso de média nula com ae {+1,-1}) eigual

amplitude pico a pico, acrescida de uma quantidade®"':
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Ver o) = Var o)} s+ X, 0 1 27 @9

onde

W A TR (- (oo e

sendo d(t)=p(t)*9(t), D(F)=PHG().

A variancia no caso da média nula é dada por®**":

[Var O(t)]média_nula = Zvr eXp(j @) (2'11)
onde
v ZEA{L)_E B(L) (2.12)
CT\T) TAT
com

1 | |

_1 B o _ (L (2.13)
A(T) TZ”H(f VH@)D(f —v n)D(n)D(v+n TJD(T njdvdn
e

(2.14)

B(f) {H(f)TD(f —v)D(v)dv}*[H(f)TD(f —v)D(v)dv}

Para simplificar o cdculo dos coeficientes de Fourier, V;, v8o-se impor restricdes de banda a H(f) e D(f),

gue sdo bastante razoaveis tendo em consideracdo os sistemas actuais:

1
>

1)H(f):0,‘|f|—% o7

1 (2.15)
2)D(f):0,|f|>?

3)D(0)=0

Aplicando as duas primeiras restricdes da equacdo (2.15) vemos que a variancia no caso NRZ € apenas

afectada (em relagdo ao caso de média nula) por uma constante. De facto, aplicando a segunda condicéo,
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apenas se considera o caso m=n=0 para o calculo dos coeficientes W, (ver equacdo (2.10)), e essas duas

restrigBes levam a que W,=0 para r=0. Dessa forma, a varincia no caso NRZ era apenas incrementada da

8 2 2
quantidade W, :FD (0)I|H(f)|2D (f)df | em relacso ao caso de média nula (ver equagdo (2.9)).

A constante anterior pode facilmente ser evitada usando a terceira restri¢éo da equagdo (2.15), D(0)=0, ou
sgja, dado que D(f)=P(f)G(f), usando um pré-filtro, P(f), que proporcione o corte da componente DC do

impulso elementar, g(t).

As duas primeiras restri¢des também levam a que os coeficientes de Fourier, V;, se anulem, a excepgao dos

casos r=0 e r=£2, e que sgjam necessarios N0 Maximo trés termos para calcular esses coeficientes. Vem

entao:

=T22 | H(f)z{j ID(f +0) D) do-Ti DX —u)D(v)dzf +2R4C(f +v)C(v)dv}df (2.16)
com C(f)=DHD(L/T-f,
Vv, = Tizj H (TE— f jH (f){jc( f— Ti+ ij(v)dv —TPO(TE— f ]Po(f)}df (2.17)

com Py(f)=D()* D(P).

O coeficiente de Fourier V, € um nlimero complexo definido por um médulo e fase, V,=|V,|€’. O outro
coeficiente, V.,, tem 0 mesmo modulo que V,, mas fase simétrica. Assim, var o(t) é simplesmente uma

constante mais um termo sinusoidal, como se demonstra de seguida:

VarO(t) [VarO(t) média_nula Z V e

r=0,£2

=V, +V, exp{j 4?7&)+V2 ex;{— 14?7&)
=V, +|V2|ex;{ (—+9 }+|\/2|exF{ —+9 }

=V, +2V,| 005(4?7Zt + Hj (2.18)

Para se calcular o jitter associado ao sinal de relégio recuperado (ver equagdo (2.8)) precisamos de

55

determinar também, além da variancia no instante t,, a inclinagdo média do sinal de rel6gio nesse mesmo
instante. Essa inclinagd média é dada pela derivada do valor médio do sina de relégio, E/o(t)/, no

instante t,. Devemos, portanto, calcular de seguida o valor médio do sinal de rel6gio.
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Impondo as duas primeiras restri¢des da equagéo (2.15) o valor médio do sinal de relégio obtido no caso
NRZ é igual ao obtido quando se considera o sinal correspondente de média nuld®". Vai-se entdo
calcular o valor médio do sinal de reldgio para este Ultimo caso (como se referiu anteriormente est&se a

considerar aye {+1,-1}):

Uma vez que {a,} é uma sequéncia estaciondria esse valor médio é dado por®"”":
1 I . 27t
Elo®)]==>"> 0,Qul = |exp | — (219)
[o(t)] T2 QO(TJ IO(J Tj

onde on=E/anaxm/ € Qum(f)=H(f)P(f) sendo P,(f) a transformada de Fourier de p(t)=d(t)d(t-mT). Aqui,

d(t), como ja se referiu anteriormente, é o formato do impulso elementar a entrada da ndo-linearidade.

Considerando a primeira restri¢o imposta anteriormente (equagéo (2.15)), vem que H(l/T)=0, para |I}=1.

Assim a equagdo (2.19) transforma-se em:

Elo(t)]= %Zm: aQO(%) exp( j %} +%Zm: aQO(— %) exp(— j %j (2.20)

Como a sequéncia de dados € estatisticamente independente, de média nula e de variancia unitaria, vem

0,=1 e o,,=0 para m#0 obtendo-se da equacéo (2.20):

ol -Sa{2j12) 20l 212

=—H 1 PO(EJZCO{—j
T T T

T 2 * .

=-H| T ZCO{T j[D(f) D(f)]fz?

=—H 1 ZCO{—ZthT D(A) D(E_ ﬂjd 1 (2.21)
T T )2 T

Para se simplificar a expressao obtida para o valor médio (equacao(2.21)) vai-se considerar 0 parémetro

6= 11|€”, dado por:

_14(2 _14(t 1 (222)
,ul—TH(T)jC(f)df TH(TJID(f)D(T f)df

Assim, aequagdo (2.21) pode-se reescrever da seguinte forma:
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Elo(t)] = 2Juy|cos(22t I T + ¢) (2.23)

Obtida a expressao que nos dé o valor médio do sinal de reldgio, vai-se entdo calcular a sua derivada no

instante t,, por forma a determinarmos a inclinagdo média nesse instante:

dE[o(t)] 4z, . (2n (2.24)
dt T|ﬂ1|Sln T

Do exposto anteriormente E/o(t,)/=0, o que significa que, anadlisando a equagdo (2.23),
cos(2at, /T +¢)=0, eportanto sin(2zt, /T + @) = 1, pelo que ainclinagio médiano instante t, é

dada por 47|/T.

Usando a equagdo (2.18) vai-se determinar a variancia no instante t,;

varoft,) =V, +2V,| co{ 4’:° - ej (2.25)

Como se referiu anteriormente, como E/o(t,) /=0 vinha da equacéo (2.23) que COS(Z/Z’[O /IT+ ¢) =0,

pelo que 24t/ T+ ¢g=na2, com n impar, e portanto t/T=n/4-@/2z. Substituindo na equagéo (2.25) obtém-

Sel
varo(t,) =V, +2V,|cosm—2¢+06)
=V, — 2V, |cod6 - 2¢) (2.26)

Substituindo os valores determinados da variancia e da inclinagdo média do sinal de rel6gio no instante t,,

na equacdo (2.8), obtém-se 0 seguinte valor rms para o jitter:

At 1

=] =———V, -2V,|cos(6 -2 (227
(T jrrr‘ls 47Z'|1U1|\/ ° 2N2| S( ¢)
Se 6=2¢ojitter éminimo eigua a

At 1
aty 1 N (2.29)
7). g Vo2

Se 6220 0 minimo valor para o jitter dado pela equagdo (2.28) obtinha-se para t; dado por (t;-to)/T=(2¢

)/4r, considerando-se as passagens pelo eixo E/o(t;)/, e ndo por zero como se fez anteriormente®*),
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Como se referiu considerou-se um caso particular da codificagdo bindria NRZ para efeitos de
simplificacdo dos célculos efectuados. As conclusdes a que se chegam de seguida em relagcdo a anulagdo
do jitter do reldgio, apesar de serem obtidas da analise dessas expressdes, sdo vélidas paraum sina binario

NRZ genérico (equacdo (2.1)).

Analisando a eguacdo (2.28), e considerando as expressdes para os coeficientes de Fourier dadas pelas
equagdes (2.16) e (2.17), pode-se concluir acerca das caracteristicas de D(f) e H(f) que conduzem a uma
reducdo do valor do jitter. Como jafoi referido anteriormente D(f) € atransformada de Fourier de d(t), que
€ o formato do impulso elementar a entrada da ndo-linearidade, e H(f) a resposta em frequéncia do filtro

passa-banda.

Assim, considerando para D(f) simetria par em torno de £1/2T e limitagdo da banda a 1/4T<|f |<3/4T, e
para H(f) simetria par em torno de +1/T, tinha-se a anulag&o do valor rms do jitter™". Uma vez que
anteriormente tinham sido impostas restri¢cdes de banda a D(f) e H(f) (ver equagdo (2.15)), ha que toméa-las
também em consideragao, juntamente com estas novas condigdes. Assim sendo, para se obter um sinal de

reldgio a saida do recuperador sem qualquer jitter associado deve-se ter:
e D(f): simetricamente par em torno de £1/2T, com abandalimitadaa  1/4T<|f |<3/4T;
o H(f): simetricamente par em torno de £1/T, com a banda limitada a 1/2T<|f |<3/2T.

Claro que, uma vez que H(f) corresponde a um filtro de banda estreita, obedece perfeitamente a esta

limitag&o da banda.

Convém também referir que estas condi¢es impostas a D(f) e H(f), por andise quantitativa, vao de
encontro as obtidas na sec¢do anterior em que foi feita uma analise qualitativa do problema. Com aandlise

guantitativa as condic¢Bes obtidas anteriormente foram restringidas.

Num estudo efectuado por Bubrouski et al®"! sio efectuadas medicdes do jitter do relégio recuperado a
partir de um sinal binério, quando se consideram diferentes tipos, e diferentes combinagdes, de pré e pés-
filtros, envolvendo desde filtros passa-banda ideais até filtros de 2* (ressoadores simplesmente
sintonizados) e 4% ordem (ressoadores duplamente sintonizados). Os resultados obtidos demonstram que
nao sdo necessarias bandas muito estreitas para o filtro passa-banda, H(f), desde que o espectro do sina a
saida do pré-filtro seja aproximadamente simétrico em relacéo a f=1/2T, ndo necessitando portanto de ser
um pré-filtro de elevada qualidade (com um filtro de 4% ordem conseguem-se aproximadamente 0s mesmos
resultados do que com um filtro passa-banda ideal), para se conseguirem valores de jitter bastante
aceitaveis. Segundo o estudo efectuado por Trischitta et al'™, considerando um sinal NRZ, a simetria do
espectro a saida do pré-filtro em torno de metade da frequéncia de transmissdo que conduz a minimizagéo
do jitter podia ser conseguida usando simplesmente um filtro passa-alto com frequéncia de corte
apropriada. Além disso, ainda segundo Bubrouski et al, diminuindo a largura de banda do pos-filtro, por

exemplo usando um filtro simplesmente sintonizado e aumentando o seu factor de qualidade (Q), os
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valores de jitter que se obtiam usando diferentes tipos de pré-filtros aproximam-se, embora sgjam mais

sensivels  dessintonia (do pos-filtro).

2.3.1.2.2 Casos particulares

Véo-se entdo estudar as consequéncias para o desempenho do CRU quando ndo estamos perante as
condicBes ideais. Vai-se primeiramente considerar a adicdo de ruido Gaussiano, e seguidamente a

utilizacdo de um NLC n&o-balanceado.

2.3.1.2.2.1 Adicao deruido Gaussiano

Quando o sinal bindrio NRZ € corrompido com ruido aditivo vai resultar em jitter adicional no sinal de
reldgio recuperado. Para analisar esta situagao vai-se supor que a entrada do NLC se tem y(t)+n(t), em que
n(t) € ruido estacionario Gaussiano, com média nula, independente de y(t) e caracterizado por uma

densidade espectral de poténcia Kp(f).

Namaior parte das situacfes a forma de K,,(f) sera fortemente determinada pelo pré-filtro, pelo que se vai
assumir que Ky, (f) apresenta as mesmas restri¢des de banda atribuidas a D(f). Vai-se também considerar
gue D(f), e consequentemente K, (f), verificam a condi¢éo apresentada no ponto 2.3.1.2.1 para se ter uma
recuperacdo de relogio sem jitter, ou sgja, K,y(f) € simetricamente par em torno de £1/2T, e com a banda
limitada a 1/4T<|f |<3/4T. Vai-se também assumir que a resposta em frequéncia do filtro passa-banda, H(f),

verifica a primeira condi¢do da equacéo (2.15).

Nestas condicdes a variancia de o(t) vem simplesmente aumentada de uma constante devida ao ruido'®**":

var o(t) = var o(t) +V, (2.29)

onde var 6('[) € a variancia do sinal de reldgio recuperado considerando ruido, var o(t) na situagcdo sem

ruidoch; dado por:
V= [[H() K (F - U)EID(U)IZ +2K, (U)}dvdf (2.30)

Ou sgja, considerando o efeito do ruido, mesmo impondo as restricbes de banda para D(f) e H(f)
apresentadas anteriormente (sec¢do 2.3.1.2.1), ndo se consegue obter um sinal de relégio com jitter nulo.

O incremento de jitter nesta situagdo depende do pré e pos filtros utilizados, como se conclui da andlise da

equacéo (2.30).

2.3.1.2.2.2 Utilizagéo de NLC n&o-balanceado
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A ndo-linearidade considerada anteriormente (funcdo par) requer o uso de estruturas balanceadas, que para
a banda de trabalho na ordem dos Ghit/s sdo de implementagdo dificil. Optando-se por uma néo-
linearidade ndo-balanceada, facilita-se grandemente a implementacdo, e a0 mesmo tempo ndo se

compromete o desempenho do NLC no circuito recuperador de relégio.

O modelo matemético da ndo-lineari dade ndo-balanceada € dado por (y(t) € o sinal a entrada do NLC):

)], y(t) >0 2.31
0,y(t)<0
O valor médio do sina a saida da n&o-linearidade, E/NL(y(t))/, pode ser calculado mais facilmente

reescrevendo a equagdo (2.31) da seguinte forma:

NL[y(®)]=[y®] - NL[- y(t)] (2.32)

Vai-se supor que se verificam as restri¢des apresentadas no ponto 2.3.1.2.1 para D(f) e H(f), que conduzem

auma situagdo de recuperacdo do sinal de relégio sem jitter, considerando a ndo-linearidade balanceada.

Assim sendo, o sinal a entrada do NLC, y(t), tem distribuicdo simétrica e o valor médio do sinal a saidada

ndo-linearidade, E/NL(y(t))/, € dado por:
_Llremlo g2 233
EINL(YO)]= S Ely’ 0)]=5 > d*—nT) (233)

Da equagéo (2.33) vé-se que as poténcias das componentes discretas neste caso séo 6 dB inferiores ao caso

em que se usava um quadrador compl eto.

Quanto ao vaor do jitter, neste caso, considerando as restri¢cBes a banda referidas, ndo se vai obter um
sinal de relégio com ruido de fase nulo como acontecia ho caso do NLC completo, mas consegue-se um

valor proximo™aH,

2.3.2 Outros codigos de linha (multinivel, RZ)

Usando codificacdo multinivel o ruido de fase associado ao sinal de reldgio recuperado é
consideravelmente pior'®", indicando que serd necessério usar um filtro passa-banda com banda mais
estreita que no caso da codificagdo NRZ. Contudo, se para ambos 0s casos considerarmos um filtro passa
banda, com uma banda passante suficientemente estreita, o valor do jitter no caso multinivel, embora

maior, aproximar-se-a mais do caso binério.

Usando codificagdo binaria com retorno a zero, RZ, a extrac¢do da componente de reldgio é mais fécil,
ndo sendo necessério recorrer a pré-filtragem e ao uso de um NLC. Consegue-se, tal como no caso da

codificacdo NRZ, obter um sinal de rel6gio sem jitter impondo determinadas restrigdes™®!:
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A mensagem {a,} deve ter média ndo nulg;
e Oimpulso elementar, g(t), deve ter um espectro, G(f), tal que G(0)#0 e G(£1/T)=0;

e  G(NHH(f), sendo H(f) a resposta em frequéncia do NBPF, deve ser simetricamente Hermitiano

emtorno de f=t1/T;

o H(f) deve eliminar as componentes de banda base de ).

2.4 Conclusdes

Depois de se descrever genericamente o funcionamento de um CRU em malha aberta, indicou-se uma
expressdo para o calculo do jitter intrinseco, usando codificagdo binaria NRZ, e impuseram-se condicdes

ao formato do sina a entrada do NLC e a resposta em frequéncia do NBPF, no sentido de o anular.

De acordo com o concluido por Bubrouski et al®® e também por Trischitta et al'™ n&o é dificil
conseguirem-se combinagdes de pré e pos filtros que conduzam a valores de jitter do relégio reduzidos,
considerando a codificagdo NRZ. Os valores de jitter apresentados demonstram que ndo s80 necessarias
bandas muito estreitas para o pos-filtro, desde que o sinal a saida do pré-filtro apresente um espectro
aproximadamente simétrico em torno de metade da frequéncia de transmissdo, podendo, portanto, o pré-

filtro ser simplesmente um filtro passa-alto.

Analisou-se também qual o efeito no desempenho do CRU quando se considerava a adicdo de ruido
Gaussiano, a utilizagdo de um NLC n&o-balanceado e o uso de outras codificacfes de linha, que ndo o
NRZ.

Dessa andlise concluiu-se que, impondo as condi¢les para a resposta em frequéncia do pos-iltro e para o
espectro do sinal a saida do pré-filtro que conduzem a anulagéo do jitter considerando a ndo-linearidade
balanceada e auséncia de ruido, nas situagdes em que esteja presente o ruido €/ou em que se utilize uma

nado-linearidade ndo-balanceada o jitter do reldgio recuperado ndo é nulo (aumenta).

De referir finalmente que considerando codificacdo multinivel se vao obter valores de jitter maiores que
no caso da codificagdo NRZ, mas que esses valores podem ser aproximados aumentando o factor de

qualidade do poésiltro.
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Capitulo 3

Projecto de um Circuito Recuperador de Relégio em
Malha Aberta

3.1 Introducéo

Neste capitulo apresenta-se 0 projecto de um circuito ndo-linear e de um amplificador
sintonizado (20 GHz) para serem incorporados num CRU em malha aberta. Do NBPF,

como j& existe uma versio implementada™ o™

gue apresenta um excelente desempenho
na prética, vai-se apenas descrevé-lo sucintamente. Quanto ao pré-filtro, como ja foi
explicado e vai ser verificado nas secgbes seguintes, este depende do formato do sinal a
entrada do CRU, pelo que teremos diferentes tipos de pré-filtros éptimos, com diferentes

caracteristicas, ndo sendo, portanto, apresentado nenhum projecto especifico.

Como ja foi referido, na construcdo dos circuitos usou-se a tecnologia monolitica de
Arsenieto de Gélio (GaAs MMIC), mais propriamente o processo DO2AH da PMLP™.
O processo DO2AH tem a grande vantagem de se poderem produzir transistores de efeito
de campo de alta mobilidade electronica (HEMT: High Electron Mobility Transistor) e
com comprimentos de porta bastante reduzidos (0.2 um). Como consequéncia € possivel
produzir transistores com muito alta frequéncia de transicdo (F=62GHz ) e de baixo
ruido (Ng=0.9 dB a 12GHz, para Ga=11.5 dB). As vérias simulaces que permitiram o
desenvolvimento dos dois circuitos foram efectuadas usando o simulador de microondas
HP-MDgM¢s Mdsti,

31



Projecto de um Circuito Recuperador de Relégio em Malha Aberta Capitulo 3

3.2 Projecto de um circuito n&o linear

Como jafoi referido anteriormente no capitulo 2, no caso do sinal recebido ndo possuir
poténcia a frequéncia de reldgio, torna-se necess&rio produzi-la a partir desse sindl.
Devido a estatistica ndo-estacionaria do sinal de dados, um circuito ndo-linear produz,
através de batimentos multiplos do espectro continuo, uma risca espectral a frequéncia
de transmissdo dos dados™@® B T A majoria das néo-linearidades descritas para
regenerar arisca discreta ao ritmo de transmissdo dos dados, sdo fungdes pares. Contudo,
estas ndo-linearidades requerem estruturas balanceadas, que para a banda de trabalho na
ordem dos Ghit/s sdo de implementacdo muito dificil. No caso dos regeneradores de alta
frequéncia é corrente utilizar-se uma ndo-linearidade equivalente a um quadrador

somente activo no primeiro quadrante™ .

Foram ja efectuados estudos baseados em simulagdes onde foi comparado o desempenho
desta ndo-linearidade na regeneracdo da risca espectral, usando uma nédo-linearidade do
tipo valor absoluto, e uma néo-linearidade do tipo quadrador, de um e de dois
quadrantes™®!, De acordo com esses resultados e com o apresentado no capitulo 2,
seccao 2.3.1.2.2.2, a ndo-linearidade quadrética ndo-balanceada, aém de ser facilmente
implementavel, permite a obtencdo de uma risca espectral a frequéncia de transmissao
com poténcia 6 dB inferior a obtida no caso de um circuito quadrador completo, mas

com ruido de fase muito semelhante.

Para se implementar o circuito ndo-linear, dém do andar quadrador, € necessario um
andar de entrada e um andar de saida que permitam obter as adaptacdes desgjadas,
evitando dessa forma as reflexdes e consequentemente a degradacéo do sinal e aumento
dojitter'™®!. O andar de entrada devera ser tal que permita uma adaptacdo de bandalarga
a entrada do andar quadrador, para que o conteido espectral do sinal a ser tratado por
esse andar, proveniente do pré-filtro, ndo sgja alterado. O andar de saida devera conduzir
a uma adaptacdo sintonizada a frequéncia de transmisséo (20 GHz). De seguida vai-se
apresentar 0 projecto dos trés andares separadamente e obter o circuito final da néo-

linearidade.
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3.2.1 Andar quadrador

O dispositivo mais simples que pode ser utilizado € um diodo SBD (Schottky Barrier
Diode) que tem caracteristica exponencial, com duas zonas distintas, uma de corte e
outra de conducdo. Contudo, um guadrador somente activo no primeiro quadrante é
implementavel com relativa facilidade usando um GaAs FET (Field Effect Transistor)
polarizado perto da entrada em conducdo. Se em vez do diodo se utilizar um FET obtém-
se também uma néo-linearidade com uma zona de corte e uma zona de condugdo, mas
ganha-se em €ficiéncia, obtendo-se também um maior isolamento entre o sina de

entrada e o de saida.

Vérios investigadored®" ¥ S desenvolveram modelos empiricos capazes de
descrever, sob determinadas condigdes, o comportamento de transistores de tipo
MESFET (Metal Semiconductor Field Effect Transistor). Na Figura 3.1 observa-se um
modelo estético simplificado para grande sinal de um GaAs FET, sugerido por
Curtice ",

O O

G Ios (D

Figura 3.1 - Modelo simplificado de um MESFET para sina forte proposto por Curtice

A corrente entre dreno e fonte (Ips) pode ser aproximada por:

| = BVas —Vio)? L+ ANVpg) tanh(Vps)  Ves 2 Vo, Vps 20 (3.1
"o Vs < Vio, Vs =0

onde Vgs € atensdo entre porta e fonte, Vps € atensdo entre dreno e fonte, 5 é o factor de

ganho, V1o € a tensdo de Pinchoff, A é o coeficiente que traduz o aumento de Ips com
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Vps nNa regido de saturacdo e « é o coeficiente que controla a inclinagdo da corrente Ips

naregido resistiva

Para que na zona de conducdo se minimize a dependéncia de Ips com Vps, Vps deve ser
elevada para que tanh(aVpg)=1; por outro lado a variacdo dindmica de Vps deve ser
reduzida para que (1+AVps) hdo tenha uma gama dinamica significativa, o que significa
gue Ips deve ser pequeno, ou sgja Ves=V1o. Nesta zona de polarizagéo (perto da entrada

em conducéo), IDS;,B(VGgVTo)2 para Ves2V1o, € Ips=0 para Ves< V1o.

Consultando o manual do processo usado™!, sabe-se que a tensdo entre dreno e fonte
devera ser no maximo 4 V, e atensdo de Pinchoff é aproximadamente -0.9 V, pelo que
se utiliza Vps préximo de 3 V e Vgs proximo de -0.9 V, para que o transistor fique
polarizado perto da entrada em conducéo e funcione como um quadrador de um

quadrante.

Para polarizar o HEMT da forma apresentada acima usa-se a configuracdo da Figura 3.2.

HEMT

R 97 L

Figura 3.2 - Andar quadrador do circuito ndo-linear

Para se escolher qual o HEMT apropriado efectuaram-se simulagdes usando 0s
transistores disponiveis, optando-se pelo HEMT 2x30 um por conduzir a um bom
compromisso entre ganho, largura de banda e tamanho. A polarizacdo da porta é
efectuada usando uma resisténcia de elevado valor (R=1 KQ) para proteccéo da mesma,
ndo havendo o problema de provocar uma grande queda de tensdo, umavez que na porta
ndo circula corrente de polarizacdo. A saida do HEMT usa-se uma indutancia (L) que
juntamente com a capacidade total vista do dreno (capacidade parasita equivalente do

circuito de saida do HEMT quadrador mais a capacidade do circuito de entrada do andar
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de saida) devera provocar uma ressonancia a frequéncia de interesse (20 GH2z),
conferindo assim ganho a ndo-linearidade. Usando o simulador HP-MDS, calculou-se a
capacidade equivaente vista do dreno, e determinou-se o valor da indutancia que
provoca o efeito referido. O valor obtido foi L=0.7 nH. De referir também que se usaum
condensador (C) ligado aindutancia com a primeira ressonancia série a frequéncia de 20
GHz, de tal forma que a malha de alimentacéo (fio de bonding e fonte de alimentacéo)

n&o degrade a adaptacdo. O valor determinado para essa capacidade foi de 1 pF.

3.2.2 Andar de entrada

Para se conseguir a adaptacdo de banda larga pretendida, a entrada do andar quadrador,

usa-se um HEMT em porta comumtX® T Nicl “comgo esta ilustrado na Figura 3.3.

HEMT
S D
Ry Ry
Vb :L

Figura 3.3 - Andar de entrada do circuito ndo-linear

A impedancia de entrada do transistor é igual a R; em paralelo com a impedancia de

entradado HEMT em porta comum, sendo, portanto, dada por:

r. +R
Z, =R =— (3.2)
1+ gmrds
onde rys € aresisténciainterna entre dreno e fonte do HEMT, gn, a suatranscondutancia e

R_ aresisténcia de carga, dada por R, em paralelo com aresisténcia de entrada do andar

seguinte.

A resisténcia rgys deve ter um valor elevado para que a resisténcia de entrada do HEMT
em porta comum sgja aproximadamente igual a 1/g,. Dessa forma, a impedancia de

entrada do NLC sera dada por Ry//(1/gr), assumindo portanto um valor constante, ndo
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dependendo da frequéncia, nem tendo qualquer relacdo com a saida, pelo que a
adaptacdo de entrada sera aproximadamente constante para uma vasta gama de

frequéncias (adaptacdo de banda larga).

Para que aresisténcia r 4 tenha um valor elevado como se pretende, a largura da porta do
HEMT escolhido deve ser 0 mais reduzida possivel, 0 mesmo se passando com a
corrente de polarizacdo usada, ja que rq=rgs/W, sendo rgs, um factor de escala que
diminui com o valor da corrente aplicada e w a largura da porta™. Usa-se, entdo, o
HEMT 2x15 um, polarizado com uma corrente reduzida (Vps=2.5V e Ves=-0.4 V, aque
corresponde 1ps=1.8 mA). Assim, considerando as polarizacdes referidas, tem-se
Ri=225 Q (0.4/1.78x10°) e o potencia no dreno do HEMT serd 2.9 V (2.5+0.4).

Usando, por exemplo, R,=150 Q, atensdo a aplicar no seu outro terminal serdde 3.17 V.

Considerando um valor arredondado para a tenséo aplicada a R,, por exemplo 3 V, e
usando os valores anteriores para as resisténcias (R;=225 Q e R,=150 Q) obtém-se uma
corrente entre dreno e fonte de 1.76 mA, sendo Vps=2.34 V e Vgs=0.396 V. Nesta
Situagao tem-se ryx=35 Qmm, pelo que rg=2330 Q"™ Assim, aimpedancia de entrada
do HEMT em porta comum (equacdo (3.2)) € aproximadamente igual a 173 Q. Este
vaor € muito proximo do inverso da transcondutancia (1/gnm=1l/QmoW=

=1/(380x103x0.015)=175 Q) como se esperava, ja que o valor de rqs é elevado.

Esta topologia fornece a adaptacéo pretendida a entrada do andar ndo-linear. Além disso
€ electricamente sintonizavel pela regulacdo da tensio Vgs do transistor, proporciona um
bom isolamento a entrada da ndo-linearidade, para que as reflexdes existentes no andar
ndo-linear ndo prejudiquem os circuitos a montante e amplifica o sinal para um nivel

suficientemente elevado, por forma a atacar 0 andar quadrador.

3.2.3 Andar de saida

Como se referiu anteriormente pretende-se uma adaptacdo de saida sintonizada a
frequéncia de transmissdo (20 GHz). Comegou por se tentar obter essa adaptacdo usando
uma malha passiva, mas ndo se obtiveram resultados satisfatorios. Para se conseguir a
adaptacéo pretendida a saida utiliza-se entédo uma malha activa com um HEMT em fonte

comum, como esta ilustrado na Figura 3.4, polarizado na regido de saturagéo. Por forma
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a conseguir-se a maxima excursao do sinal a saida, o transistor deve ser polarizado com

uma corrente proxima de | ps/2.

HEMT

Figura 3.4 - Andar de saidado circuito ndo-linear

Tal como no projecto do andar quadrador, o HEMT escolhido foi uma solucéo de
compromisso tendo em conta o ganho e largura de banda, bem como o espaco ocupado,
pelo que se usa novamente o0 HEMT 2x30 um. A polarizacdo da porta € também
efectuada usando uma resisténcia de elevado valor (R=1 KQ), pela raz8o exposta no

caso do projecto do andar quadrador.

Como parao HEMT escolhido se tem Ipss/2=7 mA, escolheu-se Vps=2 V e Vss=-0.2 V,
a que corresponde Ips=7.1 MA. Se por exemplo R,=150 Q, a tensdo a aplicar no outro

terminal, para que no terminal ligado ao dreno do HEMT setenha2 V, serdde 3 V.

De referir que se verificou que todas as resisténcias apresentam comportamento linear e
a poténcia nelas dissipada ndo excede os limites, ja que para todas elas as quedas de
tensdo aos seus terminais e as correntes que as atravessam por unidade de largura (um)

s&o inferiores a 75 mV/um e a0.35 mA/um, respectivamente’ ™",

3.2.4 Circuito final
Até aqui descreveram-se separadamente os varios andares do circuito ndo-linear. O
circuito ndo-linear com os trés andares descritos anteriormente colocados em cascata é

apresentado na Figura 3.5.
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HEMT 0
HEMT, 8 saida
entradi{ HEM Tl
Rs
Vb3
1L ;C -~
andar de entrada andar quadrador andar de saida

Figura 3.5 - Circuito eléctrico simplificado do circuito ndo-linear

Depois de se ter elaborado a estrutura geral da ndo-linearidade e sintetizado os valores
iniciais para os varios componentes e polarizacdes a usar em cada HEMT, utilizou-se o
simulador HP-MDS™d M3 narg optimizar o circuito tendo em conta as caracteristicas
ndo ideais dos componentes. Os resultados optimizados foram os parametros S,
nomeadamente os coeficientes de reflexdo a entrada e saida e o coeficiente de
transmissdo para a frente, e a poténcia obtida para a componente espectral a 20 GHz a

partir de uma sequéncia NRZ pseudo-aleatéria a 20 Ghit/s.

O efeito indutivo dos fios de ligacdo do monolitico aos circuitos externos (bonding
wires), bem como as capacidades dos terminais de ligagdo (bonding pads) foram
tomados em consideracdo no desenvolvimento do circuito. De referir também que foram

sempre consideradas as regras de layout do processo usado™™".

Na Tabela 3.1 encontram-se os valores finais dos varios componentes do circuito néo-
linear construido. As polarizacfes indicadas anteriormente mantém-se. Na Figura 3.6
apresenta-se 0 layout do circuito ndo-linear, indicando para 0s varios componentes e

tensdes aplicadas qual o correspondente no circuito eléctrico da Figura 3.5.

HEMT. (n° portas x larg. portas) | 2x15um

HEMT, (n° portas x larg. portas) | 2x30 um

HEMT; (n° portas x larg. portas) | 2x30 um
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Ry 229Q
R: 145 Q
Rs 1008 Q
Ry 2050 Q
Rs 180 Q
C. 275 pF
Cz 0.2 pF
Cs 0.14 PF
C 1pF
L 0.61 nH

Tabela 3.1 - Vaores finais para os varios componentes do NLC

VDl VGZ VDZ VGS
I t
L\
<R,
entrada !l /X
Cs saida
r/ HEMT: Va HEMT, R
C
R © Ry HEMT,
VD3

Figura 3.6 - Layout do circuito ndo-linear

3.3 Projecto de um amplificador sintonizado

O amplificador € necessario para fornecer um sina de relégio de nivel adequado e, em

simultdneo desempenha a funcdo de filtro activo passa-banda, com o objectivo de
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reduzir o efeito dos modos espurios do ressoador dieléctrico e isolar o circuito de

recuperacao de rel0gio dos circuitos ajusante.

Como estamos a tratar de um CRU em malha aberta a 20 Gsimb/s, o amplificador deve
estar sintonizado em 20 GHz, com bom decaimento fora da banda, com o objectivo de
amplificar apenas a componente discreta a frequéncia de transmissdo, gerada pelo NLC.
A frequéncia de 20 GHz pretende-se ent& um ganho superior a 15 dB e adaptacdes de
entrada e de saida superiores a 10 dB (-20l0g|S;i).

Outro aspecto a considerar no projecto de amplificadores é a sua figura de ruido. Como o
amplificador € o ultimo andar do CRU, o desempenho em termos de figura de ruido do
CRU depende pouco da figura ruido do amplificador'®". Assim, optimizou-se o
desempenho do amplificador para a obtencdo do maximo ganho, em detrimento da sua

figura de ruido.

Para 0 projecto recorreu-se a metodologia apresentada por Sweet'>*® que se revelou
bastante eficaz no desenho de amplificadores, ainda que a frequéncias mais baixas, e ao
exposto por Gonzalez'® e por Vendelin™®" que nos revelam os vérios aspectos a

considerar no projecto de circuitos de microondas.

Comecou entdo por se seleccionar, de entre os transistores disponibilizados pelo
processo PML™! o que mais simplificava o projecto e em simultaneo permitia obter as
especificagbes pretendidas, como se detalha na seccdo 3.3.1 seguinte. Seguiu-se a
construcdo de um estagio de amplificagdo elementar usando o transistor e polarizacéo
escolhida (seccéo 3.3.2). Finalmente, obteve-se o circuito final, colocando em cascata os
andares de amplificacdo elementares necessarios a obtencdo do ganho especificado, e

reformulando as malhas intermédias (seccdo 3.3.3).

3.3.1 Escolha do HEMT e sua polarizacao
Para se simplificar o projecto do amplificador obedecendo as especificactes pretendidas,

devia-se escolher um HEMT polarizado de tal forma que:

¢ fosse incondicionamente estavel para 20 GHz e namaior gama de frequéncias

possivel, para que se pudessem escolher os coeficientes de reflexdo para tras
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(p9) e para a frente (p.) considerando apenas o ganho pretendido, sem nos

preocuparmos com a estabilidade;

e permitisse construir o amplificador para o ganho especificado com o menor
nimero de transistores possivel, pelo que as malhas de adaptacdo deviam
conduzir a coeficientes de reflexdo para trés e para a frente que
possibilitassem a adaptacéo conjugada simulténea do HEMT (pws € pw) €

consequentemente a obtencdo do maximo ganho;
e as mahas de adaptacdo a entrada e saida permitissem polarizar o transistor.

Para se verificar a primeira condicdo, ou sga, para que o quadripolo sga
incondicionalmente estavel a uma determinada frequéncia, sdo condi¢des necessérias e
suficientes que |Al<1 e K>1°°". Os parametros |A| e K sio designados por parametros da

estabilidade e sdo dados por'®*":

|A| = |Suszz - S12821| (3.3
L[S s @4
2|812821|

onde §; sd0 os parametros S do quadripolo afrequéncia desejada

No que se refere a segunda condicdo, para se conseguir obter o maximo ganho (Gr max)

para um transistor, dado por'®":

Gp e = Izj (K —K? —1) (3.5)

onde S e S» sdo dois dos par@metros S a frequéncia desgjada e K o paréametro da
estabilidade definido pela equacdo (3.4), devem-se usar mahas de adaptacdo que
conduzam a adaptacdo conjugada simultanea. Nessa situacao os coeficientes de reflexdo
para trés e para a frente designam-se por pus € puL, respectivamente, e sdo dados

por!&:
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B, ++/BZ-4C,|° (3.6)

Pus = oC
1
B, £ BZ-4C,|" 37)
Pmu = e
2
sendo:

B, =1+|Sy[" -S| [a]"

B, =1+[S,|" ~[S,[" ~[af

. (3.8
C1 = Su - A822

Cz = S22 - ASIl

onde S; sdo os parametros S a frequéncia desgjada, e A 0 parametro da estabilidade
definido pela equagéo (3.3).

Para se verificar a Ultima condicdo a topologia das malhas de adaptacdo a usar é a
representada na Figura 3.7. Por outro lado, para que as adaptacGes sejam possivels com
essa topologia (malha em T apenas com indutancias) € necessario que pus € PvL
(equacbes (3.6) e (3.7), respectivamente) tenham uma fase ndo muito distante de 90°. A
medida que a fase se afasta deste valor, para 0° ou 180° vai-se tornando mais dificil a

adaptacéo usando aquelatopologia.

O transistor escolhido foi entdo o HEMT 2x50 um polarizado com Vss=-0.3 V e
Vps=2.5 V (Ips=9.3 mA), por ser o que melhor satisfaz o conjunto de condigdes

apresentadas, conforme se pode perceber por observacdo da Tabela 3.2.

De facto este HEMT quando polarizado da forma apresentada, é incondicionalmente
estavel para 20 GHz (K>1 e |A|<1), tanto pus como py. satisfazem a condicdo de fase
pretendida e o ganho que se consegue obter usando estas adaptactes (Grmux) € 9.2 dB a
20 GHz.
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HEMT L, Le c,

Figura 3.7 - Topologia que permite adaptar e polarizar simultaneamente o HEMT

K [A] PNS PvL Gr max

1.067 0.436 0.794.£96° 0.735£74° 9.2dB

Tabela 3.2 - Caracteristicas a frequéncia de 20 GHz do HEMT 2x50 um polarizado com
Ves=-0.3V e Vps=2.5V (Ips=9.3 mA)

3.3.2 Construcao de um andar de amplificacéo

O passo seguinte foi construir um estagio de amplificacéo usando o HEMT 2x50 um
com Vgs=-0.3V e Vps=2.5V e atopologia apresentada no ponto anterior para as malhas
de adaptacdo (mahas T com induténcias). As malhas de adaptacdo obtidas estéo
apresentadas na Figura 3.8, e na Figura 3.9 apresenta-se a resposta em frequéncia obtida.

HEMT

0.35 nH o1gny 2xo0mm 0O4nH 0.18 nH

0.17 nH 7 0.25nH

Figura 3.8 - Mahas de adaptacdo ideais para um estégio de amplificacéo
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10,

dBLS21)

=20,

1.0 GHz freg Ib. 0 GHz

dB(SE2)

-2,

10.0 GHz freg 0.0 GHz 1.0 GHz freg

b) c)

Figura 3.9 - Resposta em frequéncia de um estégio de amplificacdo usando componentes

ideais. a) Ganho. b) Adaptacéo de entrada. ¢) Adaptacdo de saida

Como se pode verificar tanto o ganho como as adaptacdes estdo sintonizados em 20
GHz, sendo a frequéncia o ganho de 8.7 dB (muito proximo de Grnu) € as
adaptacdes de entrada e de saida iguais a 11 dB (-20l0g|S;4|) € 19.6 dB (-20l0g|S;2]),
respectivamente.

As malhas de adaptacdo utilizadas (mahas T apenas com induténcias) ja foram
escolhidas para simultaneamente permitirem a polarizacdo do HEMT. Contudo, a

alimentagcdo dos HEMTs implica a introducéo de outros componentes nas mahas de
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entrada e saida, pelo gque o andar de amplificacdo tem entdo o aspecto ilustrado na Figura
3.10. A maha de filtragem formada por Cy;, L;’ € Cq4’ garante um curto-circuito no
terminal da induténcia L, para efeito de sind e simultaneamente permite alimentar a
porta do HEMT. O mesmo se pode dizer em relacdo a maha de filtragem ligada a Ls

para a alimentacéo do dreno.

Figura 3.10 - Andar de amplificacéo

O andar de amplificagéo obtido apresenta uma curva de ganho sintonizada em 20 GHz,
sendo a essa frequéncia o ganho aproximadamente 6 dB. A discrepancia deste valor em
relacéo ao valor apresentado anteriormente, 9.2 dB, fica-se a dever a necessidade de,
pelas razbes expostas, introduzir modificagdes na configuracéo inicial das malhas (ver
Figura 3.7 e Figura 3.10), e esta nova estrutura ndo permitir a obtencdo exacta dos
coeficientes de reflexdo pretendidos. Além disso os model os dos componentes el éctricos
usados introduzem perdas. Quanto as adaptacfes apresentam-se ambas (entrada e saida)
sintonizadas em 20 GHz, sendo em ambos os casos melhores que 12 dB. De referir
também que este andar se revelou incondicionalmente estével até a méxima frequéncia

de oscilaggo™™| fre, que é para o caso dos HEM Ts usados cerca de 60 GHz.

3.3.3 Circuito final

Como com um andar o ganho obtido era aproximadamente 6 dB foram ent&o colocados
em cascata trés andares (para conseguir mais do que 15 dB) idénticos ao obtido, como se
pode observar na Figura 3.11, tendo-se reformulado basicamente as malhas de adaptacdo
intermédias (entre transistores) até se obter uma resposta condizente com as

especificagBes pretendidas. Como no caso da sintese do NLC, considerou-se durante
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toda a fase do projecto o efeito indutivo dos fios de ligagdo do monolitico aos circuitos

externos bem como as capacidades dos terminais de ligacdo. De referir também que
[PmI]
o .

foram sempre consideradas as regras de layout do processo usad

Caz1 Casz

Figura3.11 - Circuito eléctrico simplificado do amplificador sintonizado

Neste caso néo faz sentido estar aindicar o valor referente a cada um dos componentes,
umavez que ndo se pode precisar qual o valor das vérias indutancias, como se depreende
da observacéo da Figura 3.12, onde se apresenta o layout do amplificador e se indica
para 0s varios componentes e tensdes aplicadas qual o correspondente no circuito
eléctrico da Figura 3.11. Em alguns ramos temos apenas linhas de transmissdo, noutros
temos bobinas ligadas por linhas de transmiss&o, e como a linha de transmisséo tem uma
indutancia equivalenteé™™!, que depende inclusive das curvaturas que possa ter, mas
também outras componentes parasitas (capacidades), torna-se bastante complicado estar

aindicar com exactidéo qual aindutancia em cadaramo.

3.16



Projecto de um Circuito Recuperador de Rel6gio em Malha Aberta Capitulo 3

HEMT, /L24 Cq
i IE' — 22

Lo

Cd21 L23 i
RN .

L 25

Lo

Vp2

Va2

Ve Vp1 Ve Vb3

Figura 3.12 - Layout do amplificador

Na Figura 3.13 encontrase representada a mascara do circuito submetido para
fabricacdo, que inclui o amplificador e a ndo-linearidade. Com o objectivo de facilitar a
interligacdo do monolitico (NLC e amplificador) com o ressoador dieléctrico, a saida do

circuito ndo-linear e a entrada do amplificador encontram-se na mesma face do

monolitico.
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5 p o g G e o p b oG

T

=

o
'II

A A A B A A

Bl s s b e oo bbb bbb bbb ]

Figura 3.13 - Layout do circuito (NLC e amplificador) submetido para fabricacéo

(2 mm x 3 mm)
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3.4 Descricéo do filtro de banda estreita usado

O NBPF que vai ser usado em conjunto com o NLC e o amplificador sintonizado (ver
Figura 2.1 do capitulo 2), cujos projectos foram apresentados nos pontos 3.2 e 3.3, foi
projectado por Monteiro et al'™°"™!. Esse NBPF foi implementado usando um ressoador
dieléctrico (DR) uma vez que, como foi referido no capitulo 2, estes constituem uma boa
opcao para a realizacdo de filtros passa-banda, com factor de qualidade da ordem das
centenas, necessario para a aplicagdo em causa. Seguidamente apresenta-se uma
descricdo sucinta do modo de construgdo de um ta filtro, bem como a sua
caracterizacdo. Numa fase posterior desta dissertacéo (capitulo 6) sdo apresentados o0s

resultados préticos do mesmo.

Um modelo largamente aceite para o ressoador dieléctrico, que foi desenvolvido por
Galwas® e subsequentemente melhorado por Podcameni et al™™ é apresentado na
Figura 3.14. Os valores dos varios parametros apresentados na Figura 3.14 b) sdo

determinados experimental mente.

6,

< 6 F "
| ! AEERS 0,46-7
‘ | \ Bz
- c
| l ,: R
| 1 ‘
\ ‘P'

-0 1:ng n2:1

a) b)

Figura 3.14 a) Ressoador dieléctrico acoplado entre linhas microstrip. b) Circuito

eléctrico equivaente

O DR é acoplado a duas linhas microstrip com stubs. Na Figura 3.14 a), PP € o plano do
ressoador, 6, € o comprimento eléctrico das linhas de acoplamento do DR, e € o
comprimento eléctrico entre o DR e a abertura do stub. A andise do modelo eléctrico
equivalente apresentado na Figura 3.14 b) mostra que as perdas minimas se conseguem
fazendo @=4/4. Isto corresponde a criar um curto-circuito efectivo no plano DR. Desta

forma, a maxima corrente € conseguida no mesmo plano e por conseguinte o0 melhor
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acoplamento magnético do ressoador as linhas microstrip € obtido no modo fundamental
(TEous).

Os coeficientes de acoplamento S, e 3, estéo relacionados com os parametros do modelo

daFigura 3.14 b) pelas seguintes expressoes:

Bi=——ep,= (3.9)

onde Zy; e Zo, S80, respectivamente, as impedancias de entrada e de saida do circuito
apresentado na Figura 3.14 b), e n; e n; S80 a razdo do numero de voltas de um
transformador ideal a entrada e a saida; R € a impedancia equivalente do DR a

frequéncia de ressonancia.

As perdas por insercdo minimas para um dado factor de qualidade em carga (Q.: loaded
quality factor) sdo obtidas para um acoplamento simétrico (41=/,), quando o DR esta
posicionado a meio das duas linhas de transmissdo. Os parametros S do filtro para um

acoplamento simétrico sdo dados por:

1+ jQ,0

S,=S,=—— 1<% i@ (3.10)
YT? 1428+ Q8

23 20
S =S =—e] 1 311
20T 1428+jQ,0 (311)

onde &[(f/f,)*1], f, é afrequéncia de ressonancia do DR e Q, o factor de qualidade sem

carga (unloaded quality factor).

Para um acoplamento simétrico e para val ores moderadamente elevados de Q,, pode-se
demonstrar, usando a equacdo (3.11), que o coeficiente de acoplamento S é dado por
uma funcao smples de Qu e Q., equacdo (3.12), pelo que se pode tratar o filtro DR como

um filtro simplesmente sintonizado.

B E(Qu _ J (3.12)

“2lQ
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A versdo do filtro com ressoador dieléctrico que vai ser usada juntamente com o NLC e
com o amplificador sintonizado para construir um circuito recuperador de relégio em
mal ha aberta, apresenta um factor de qualidade Q. proximo de 750, um declive de fase a

frequéncia de ressonancia de -4.4%MHz e perdas por insercdo inferiores a3 dB™°™.

3.5 Conclusdes

Foram apresentados 0s passos seguidos no desenvolvimento de um circuito néo-linear
guadrético ndo-balanceado e de um amplificador sintonizado em 20 GHz, que
conduziram a construcdo dos layouts finais e determinacdo das polarizacbes para 0s
varios dispositivos activos usados. Apresentou-se também o modo de construcéo e
caracterizacdo de um NBPF ja implementado, que sera usado em conjunto com os dois

circuitos referidos num circuito recuperador de rel6gio em malha aberta.
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Capitulo 4

Resultados de Simulacdo dos Circuitos Projectados

4.1 Introducéao

Neste capitulo apresentam-se os resultados das vérias simulagdes efectuadas com os

circuitos projectados, a ndo-linearidade e o amplificador sintonizado.

De referir que as varias simulagdes foram efectuadas usando o simulador de microondas
HP-MDSMds Ml o que nessas vérias simulages se considerou o efeito indutivo dos

fios de ligagdo do monolitico aos circuitos externos e as capacidades dos terminais de

ligacéo.

4.2 Nao-linearidade

No capitulo anterior, aquando do projecto do circuito ndo-linear, concluiu-se quais as
polarizaches a usar em cada um dos HEMTs dos vérios andares. O seu circuito eléctrico
simplificado encontra-se representado na Figura 3.5. No HEMT do andar de entrada
deve-se aplicar 3V (Vp1), circulando assim uma corrente entre dreno e fonte de 1.74 mA
(Vbs=2.35 V e Vgs=-0.4 V). No andar de saida tem-se Vp3=3 V e Vg3=-0.2 V sendo
Ibs=6.9 MA e portanto Vps=1.75 V e Vgs=-0.2 V. Findmente, o HEMT do andar
quadrador deve ser polarizado com Vp,=3V e Vs,=-0.9 V. Este HEMT, como se referiu
no capitulo 3, € o responsavel por conferir ao NLC o efeito ndo-linear desgjado, ou sgja,

criar uma componente discreta a frequéncia de transmissdo de dados a partir de uma
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sequéncia a 20 Gsimb/s cujo espectro tenha pouca poténcia a essa frequéncia, e paratal

devia ser polarizado perto da entrada em conducéo (Ve=Vr0=-0.9 V).

No entanto, na tentativa de concluir se era a polarizacdo mais adequada para o
HEMT quadrador, introduziu-se uma sequéncia pseudo-aleatéria NRZ a 20 Ghit/s, de
comprimento 2'°-1 bits e amplitude 500 mV, e verificou-se a poténcia da risca gerada a
20 GHz e o nivel de ruido na sua vizinhanca, quando se aplicavam diferentes tensdes na
portado HEMT quadrador. Adicionalmente, verificou-se se as alteracdes na polarizacdo
do HEMT provocavam modificagdes significativas na resposta linear, ou sga, nas
adaptacbes de entrada e de saida. As varias situagdes consideradas foram tais que o
transistor quadrador se encontrasse perto da entrada em conducdo, como se tinha
concluido no capitulo 3. Assim, considerando Vps=3 V, aplicaram-se tensdes entre porta
e fonte desde -0.9 V até -0.4 V. Na Figura 4.1 e na Figura 4.2 apresentam-se 0S

resultados obtidos.

Poténcia (dBm)
[o)]

-10 /
-12
-14

0.9 -0.8 0.7 06 -05 0.4
VGS(V)

Figura 4.1 - Poténcia da componente discreta gerada a 20 GHz a partir de uma sequéncia
NRZ a 20 Ghit/s, utilizando diferentes tensbes de porta para 0 HEMT quadrador
(-0.9 V< Vss<-0.4 V)
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Capitulo 4

e

-

dBCSITD

-13.0

1.0 HMHz freg

4.0 GHz

dBCS22)
[
e BT
o
o

-25.0

10. 0 GHz

Figura 4.2 - Influéncia das diferentes tensdes de porta aplicadas ao HEMT quadrador (A,
Ves=-0.9 V; X, Ves=-0.7 V; —, Ves=-0.5 V; +, Ves=-0.4 V) nas adaptagdes do NLC.

a) Perdas por reflexé@o a entrada. b) Perdas por reflexdo a saida
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Observando a Figura 4.1, e tendo presente que o nivel ruido na vizinhanca da
componente de 20 GHz se mantém praticamente inalteravel nas situacdes estudadas,
pode-se concluir que o HEMT quadrador deve ser polarizado com uma tenséo de porta
aproximadamente igual a -0.5 V. Nessa situagcdo, a poténcia da componente discreta
gerada a 20 GHz é aproximadamente igual a 0.2 dBm. Adicionalmente, para essa tensao
de porta consegue-se a melhor adaptacdo de saida como se pode constatar observando a
Figura 4.2 b). Para Vgs=-0.5 V a adaptacdo a saida € melhor que 25 dB (-20log|S;2)).
Quanto a adaptacdo de entrada ndo sofre qualquer alteracéo com atensdo de porta como

se observanaFigura4.2 a).

No capitulo 3 havia-se concluido que o HEMT quadrador deve ser polarizado perto da
entrada em conducdo. Estes resultados de ssmulagdo embora ndo confirmem plenamente
a conclusdo obtida no capitulo 3, fazem-no em parte, uma vez que para Ves=-05V e
Vbs=3.0 V, tem-se 1ps=2.43 mA, ou sgja, apesar do HEMT estar ja em condugdo nédo

circula ainda muita corrente.

Nas secches seguintes apresentam-se 0s resultados das varias simulagfes ef ectuadas com
0 circuito ndo-linear usando as polarizacOes referidas, nomeadamente a ssmulagéo néo-
linear, a simulacdo linear (adaptacéo a entrada e a saida), a andlise de Monte-Carlo e a
andlise da estabilidade.

4.2.1 Simulagéo nao-linear

Numa primeira fase apresentam-se os resultados da andlise ndo-linear “Harmonic

Balance’ M

, que consiste em introduzir a entrada do NLC uma sinusdide e andisar a
poténcia dos varios harmoénicos a saida. Esta primeira andlise danos uma ideia da
capacidade do NLC em gerar a saida uma frequéncia dupla da de entrada. Assim,
introduziu-se a entrada uma sinusdide a 10 GHz de poténcia -11 dBm. Analisando a
representacdo espectral a saida (Figura 4.3) facilmente se constata que dos harménicos
gerados, o de 20 GHz é o que apresenta uma maior poténcia (-26 dBm), concluindo-se
assim que o NLC efectivamente duplica a frequéncia do sinal que lhe é aplicado a

entrada.
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-10.0

dEm

-90.0

b.0 Hz fraeg 0.0 GHz

Figura 4.3 - Representacdo espectral dos harmoénicos a saida do NLC resultantes da

andlise “Harmonic Balance”

Seguidamente apresenta-se uma analise ndo-linear mais consistente e realista, ja que se
considera um sinal de entrada do tipo do que efectivamente vai ser aplicado ao NLC
aguando da sua operacdo numa situacdo prética. Este tipo de andlise ja foi utilizado no
estudo efectuado para se concluir qual a melhor polarizagdo a usar para 0 HEMT
quadrador.

Introduziu-se entdo uma sequéncia pseudo-aleatéria NRZ a 20 Ghit/s (T=50 ps) com
comprimento 2'°-1 bits e amplitude 500 mV & entrada do circuito ndo-linear (na Figura
4.4 a) apresenta-se um extracto dessa sequéncia), e observou-se 0 espectro do sina a sua
saida. Como se pode verificar observando a Figura 4.4 c) o espectro correspondente a
sequéncia NRZ a entrada do NLC tem pouca poténcia a frequéncia de transmisséo dos
dados, mais propriamente -36 dBm. Por ac¢éo do NL C gera-se uma componente discreta
a 20 GHz, como se pode constatar da observacéo da Figura 4.4 d) onde se apresenta o
espectro do sina a saidado NLC. A poténcia dessa componente gerada a 20 GHz é cerca
de 0.2 dBm. Na Figura 4.4 b) apresenta-se um extracto do sina a saida do NLC, no
dominio do tempo, verificando-se que o sinal tem uma amplitude aproximadamente
igual @200 mV .
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Figura 4.4 - Sinais a entrada e saida do NLC. a) Extracto de uma sequéncia NRZ a 20
Gbit/s a entrada do NLC no dominio do tempo. b) Extracto do sina a saida do NLC no
dominio do tempo. c) Espectro do sinal a entrada do NLC. d) Espectro do sinal a saida
doNLC

Analisando estes resultados, prevé-se que o NLC projectado seja perfeitamente capaz de
gerar uma componente a frequéncia de transmisséo com poténcia suficiente, de tal forma
gue o amplificador e 0 NBPF a jusante consigam extrair um sinal de rel6gio com um
nivel adequado.

4.2.2 Simulacgéo linear

Na Figura 4.5 apresentam-se as adaptacbes a entrada e a saida, huma gama de
frequéncias desde 1 MHz até 40 GHz.
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Figura4.5 - Adaptacdes a entrada (S;1) e saida (S2) do NLC

Observando esta figura constata-se que a adaptacdo de entrada do NLC € melhor que
15 dB (-20l0g|S11]) numa gama de frequéncias que excede os 16.5 GHz. A adaptacéo de
saida encontra-se praticamente sintonizada nos 20 GHz, sendo a essa frequéncia um
pouco melhor que 25 dB (-2010g|S;2|). Considerando estes resultados de simulagdo pode-
se concluir que o NLC apresenta as adaptacdes muito proximas das idealizadas agquando

do seu projecto.

4.2.3 Anédlise de Monte-Carlo

Com o objectivo de estudar a variagdo da resposta em frequéncia do NLC com a
variacdo do valor dos componentes usados na sua construcéo, devido a sua tolerancia de
fabrico, foram feitas simulagdes usando a andlise de Monte-Carlo™®!. Dos componentes
usados apenas 0s condensadores apresentam variancias a considerar, sendo o vaor do
desvio padréo de 4.5 % com uma distribuicdo Gaussiand™. Os resultados dessa andlise

sd0 apresentados na Figura 4.6.

As modificagfes na resposta linear do NLC resultantes da toleréncia dos condensadores
revelaram-se insignificantes. Apenas no caso da adaptacdo de entrada se verifica alguma
variagao na vizinhanca de 12 GHz, mas ndo € preocupante uma vez gque no pior caso a
adaptacéo € melhor que 30 dB (-2010g|S11)).
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Figura 4.6 - Variacdo das adaptacdes de entrada (S;1) e saida (Sy2) do NLC (andlise de

Monte-Carlo)

4.2.4 Anélise da estabilidade

Finalmente, apresentam-se a seguir os resultados da andlise a estabilidade do NLC, que é
talvez o aspecto mais importante a considerar no projecto deste tipo de circuitos, ja que a
oscilacdo a uma qualquer frequéncia, mesmo que fora da banda de trabalho inutilizaria

completamente 0 desempenho do circuito.

Para que um circuito seja estdvel sdo condigdes necessérias e suficientes que |Al1 e
K>1°" Estes dois parametros da estabilidade sio definidos pelas equacdes (3.3) e (3.4)
apresentadas no capitulo 3. Na Figura 4.7 apresenta-se a variacao destes dois parametros
em funcdo da frequéncia. Considera-se a gama de frequéncias desde 1 MHz até a

méxima frequéncia de oscilacgo™*, . (60 GHz).

oocoor

g K -,

0
[

1.0 HHz freg BB.0  GHz
1.k MHz freq GE.0  GHz

Figura 4.7 - Parametros da estabilidade, [A] e K
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Como se pode verificar observando a Figura 4.7, |Ak1l e K>1, para toda a gama de

frequéncias considerada, pelo que o circuito € incondicionalmente estavel.

Por fim convém referir que, mesmo ndo usando as polarizacbes que se entendeu pelas
razdes expostas no capitulo 3 serem as indicadas, nunca se verificaram problemas de
estabilidade.

4.3 Amplificador

Ta como se fez para 0 NLC, vai-se de seguida apresentar e comentar os resultados das

simulagdes efectuadas com o amplificador projectado.

4.3.1 Parametros S

Na Figura 4.8 apresenta-se a variacdo dos varios parametros S, numa gama de
frequéncias desde 1 MHz até 40 GHz.
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Figura 4.8 - Parametros S do amplificador
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Na Figura 4.9 apresentam-se pormenorizadamente esses mesmos parametros S na gama
de frequéncias em torno de 20 GHz (19 GHz a 21 GHz).

17.

-49

dB(521)
dB(512)

15.
-51

dB(5112
dB522)

16
-2,

19.0  GHz freg 21.0 GHz 19.0  GHz freg 210 GHz

Figura 4.9 - Parametros S do amplificador (na vizinhanga de 20 GHz)

As especificagdes pretendidas para o amplificador foram apresentadas no ponto 3.3.

Tendo por base essas especificagbes vai-se agora analisar os resultados apresentados.

Observando a Figura 4.8 e a Figura 4.9 constata-se que 0 ganho se encontra
perfeitamente sintonizado em 20 GHz, sendo a essa frequéncia aproximadamente
17.2 dB (20l0g|Sz4)). A filtragem fora da banda de trabalho é efectuada com um ganho
inferior a -5 dB na gama de frequéncias desde 0 a 15 GHz, e com um ganho inferior a
-36 dB para frequéncias superiores a 25 GHz. As duas ressonancias espurias as
frequéncias f=800 MHz e f=27 GHz ndo sdo preocupantes uma vez que em ambos 0S
casos 0 ganho é inferior a -8 dB. O amplificador apresenta uma adaptacdo a entrada

superior a 15 dB (-20l0g|S11]) a 20 GHz, ultrapassando os 10 dB pretendidos. Nessa
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mesma frequéncia a adaptacdo de saida é melhor que 24 dB (-20l0g|S;2|), superando
também os 10 dB desgjados. Finamente, apenas uma referéncia ao coeficiente de
transmissdo para tras, que é bastante reduzido para 20 GHz, sendo aproximadamente
igual a-50 dB.

Considerando estes resultados verifica-se que o amplificador cumpre as especificacoes

pretendidas.

Na Figura 4.10 apresentam-se os parametros S do NBPF disponivel (resultados

experimentais’™°"™),
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-12.

0.0 GHz freq 0.0 GHz 10,0 GHe freg 0.0 GHz

Figura4.10 - Parémetros S do NBPF

Na Figura 4.11 apresenta-se a resposta conjunta do amplificador projectado (resultados
de simulacéo) e do NBPF desde 10 GHz até 30 GHz, obtida usando uma funcionalidade
disponivel no HP-MDSM®!,
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Figura4.11 - Parametros S do amplificador em série com o NBPF

Observando essas duas figuras (Figura4.10 e Figura 4.11) verifica-se que o amplificador
atenua 0s modos espurios do NBPF, e a resposta em frequéncia destes dois circuitos em
série encontra-se perfeitamente sintonizada a frequéncia de transmissdo. A essa
frequéncia o ganho é aproximadamente 13.5 dB e as adaptacdes a entrada e a saida

superiores a9 dB e a 26 dB, respectivamente.

Tendo em conta estes resultados, pode-se concluir que apenas a componente discreta
gerada pelo NLC (ver Figura 4.4 d)) vai ser amplificada para os niveis desegjados,

permitindo assim uma recuperacao eficiente do sinal de rel6gio com baixo ruido.

4.3.2 Anédlise de Monte-Carlo
Tal como efectuado no caso do NLC, foi-se estudar a variagdo da resposta em frequéncia
do amplificador com a variagcéo do valor dos condensadores usados na sua construcao,

usando a andlise de Monte-Carlo™®. A variacso do valor dos condensadores obedece a
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uma distribuicgo Gaussiana™ com desvio padrso de 4.5 %. Os resultados dessa andlise

s80 apresentados na Figura4.12.

Tal como se havia verificado para o caso do NLC, as variagdes resultantes desta analise
na resposta em frequéncia do amplificador revelaram-se insignificantes. Apenas no caso
da adaptacdo de saida se verifica adlguma variacdo na vizinhanca dos 20 GHz, mas néo é

preocupante uma vez gque no pior caso a adaptacdo € superior a 22 dB.
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Figura4.12 - Variacéo dos parametros S do amplificador (andlise de Monte-Carlo)

4.3.3 Figura de ruido

Na Figura 4.13 encontra-se apresentada a figura de ruido do amplificador na gama de
frequéncias desde 1 MHz até 40 GHz.

A figura de ruido a frequéncia de 20 GHz é aproximadamente igual 7.8 dB. Este valor
pode-se considerar aceitéavel, tendo em conta 0 nimero de andares usado (trés), e que
aguando do projecto se optimizou o desempenho do amplificador para a obtencéo do

méximo ganho, em detrimento da sua figura de ruido.
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Figura 4.13 - Figura de ruido do amplificador

4.3.4 Anélise da estabilidade

Seguidamente, apresentam-se os resultados da andlise a estabilidade do amplificador.

Para que um circuito sgja estéavel sdo condigdes necessarias e suficientes que |AKL e

K>1°" sendo estes dois parametros da estabilidade dados pelas equacdes (3.3) e (3.4)

apresentadas no capitulo 3. Na Figura 4.14 apresenta-se a variacdo destes dois

parametros da estabilidade em fungdo da frequéncia, tendo-se considerado, tal como no

caso do NLC, a gama de frequéncias desde 1 MHz até a méxima frequéncia de

oscilaggo™™, f.4 (60 GHz).
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Figura 4.14- Parametros da estabilidade, |A| e K
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Observando esta figura constata-se que |Al<1 e K>1, para toda a gama de frequéncias

considerada, pelo que o amplificador € incondicionalmente estavel.

4.4 Conclusdes

Apresentaram-se 0s resultados de simulagdo do circuito ndo-linear e do amplificador
sintonizado projectados. De acordo com esses resultados de simulagcdo, os circuitos

projectados cumprem as especificacdes pretendidas, apresentadas no capitulo 3.

A partir de uma sequéncia NRZ a 20 Gbit/s de amplitude 500 mV e comprimento 2'°-1
bits, cujo espectro apresenta pouca poténcia a frequéncia de transmisséo (-36 dBm), o
NLC gera uma componente discreta a essa frequéncia com poténcia aproximadamente
igual a 0.2 dBm. O amplificador revelou-se capaz de eliminar os modos espurios do
NBPF, e aresposta conjunta destes dois circuitos encontra-se sintonizada a frequéncia de
transmissao, sendo a essa frequéncia o ganho aproximadamente igual a 13.5 dB. Assim,
esse conjunto (NBPF e amplificador) ira amplificar apenas a componente discreta gerada

pelo NLC, prevendo-se a saida um sinal de rel6gio com pouco ruido (jitter) associado.
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Capitulo 5

Desempenho do Circuito Recuperador de Reldgio

Projectado (Simulacao)

5.1 Introducéo

Neste capitulo vai-se efectuar um estudo ao desempenho do circuito recuperador de
rel6gio em malha aberta que usa os dois circuitos projectados (NLC e amplificador) bem
como o NBPF j& existente. Este estudo € realizado com o intuito de se confirmarem
algumas das conclusdes a que se chegaram no capitulo 2, nomeadamente no que diz
respeito as caracteristicas do pré-filtro a usar para reduzir o jitter introduzido pelo CRU
(jitter intrinseco), e de se avancarem com estimativas para os valores de jitter esperados

em sistemas préticos, que seréo depois apresentados no capitulo 7.

De acordo com 0 apresentado por Trischitta et al'™ e por Bures et al'®", e ja referido
no capitulo 2, o préfiltro pode ser simplesmente um filtro passa-ato. Além disso,
segundo Bubrouski et al, usando um filtro de elevado factor de qualidade, como é o caso
(Q=750), os vaores de jitter que se obtém usando diferentes tipos de pré-filtros
aproximam-se. Por estas razbes no estudo efectuado neste capitulo vai-se efectuar a pré-

filtragem usando filtros do tipo passa-alto (HPF: Highpass Filter).

A andlise efectuada divide-se em duas partes. Numa primeira fase investiga-se o ruido de

fase intrinseco do CRU, quando se consideram diferentes esquemas de codificacéo.
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Numa fase posterior analisa-se 0 desempenho do CRU, quando utilizado para recuperar

o sinal de rel6gio num sistema de transmissao Optica de muito alta velocidade.

De referir que no caso do jitter intrinseco se mantém as consideracfes do capitulo 2. Tal
como acontecia nesse capitulo considera-se uma sequéncia sem jitter a entrada e néo se
considera o efeito do ruido. A Unicadiferenca é que agora se considera uma sequéncia de
entrada pseudo-aleatdria, e ndo aleatria como acontecia no capitulo 2, pelo que o valor
do jitter vem diminuido, uma vez que a parcela do jitter dependente da sequéncia é
menor'®""!. De facto, o espectro de uma sequéncia pseudo-aleatdria de tamanho M bits é
formado por linhas discretas separadas por /MT (T € o periodo), pelo que, se M
aumentar, assim teremos mais linhas discretas adicionais a passarem pelo NBPF, que se
traduzirdo em mais jitter. No limite, quando M—<o, as linhas discretas aproximam-se
infinitamente e tem-se 0 espectro continuo, sendo nesse caso a parcela de jitter,

dependente da sequéncia, maxima.

De referir também que no caso do estudo do desempenho do CRU num sistema de

transmissao de alta vel ocidade se considera o ruido.

Todas as simulacBes necess&rias a este estudo foram efectuadas usando o programa
SCORER® desenvolvido na Universidade de Aveiro. No apéndice A apresenta-se
sumariamente a constituicdo deste simulador. Os modelos usados para o CRU,
nomeadamente para o NLC, o amplificador sintonizado e o NBPF, baseiam-se nos dois
primeiros casos nos resultados de simulacéo (ver pontos 4.2 e 4.3 do capitulo 4), e no
caso do NBPF nos resultados experimentais™™™. No que diz respeito a todos os
componentes do sistema de transmisséo éptica considerado, os modelos baseiam-se no
estudo efectuado por Ribeiro™PY. A descricio dos vérios modelos é efectuada no
apéndice B. Para o cdlculo do jitter associado a um sinal gerado pelo programa SCORE,
adoptou-se um processo que consiste em converter esse sinal para um ficheiro ASCII
(construiu-se para o efeito um bloco do SCORE) e depois efectuar o tratamento desse
ficheiro em Matlab™'®!, usando rotinas que permitem visualizar o jitter associado ao

sinal de reldgio recuperado e calcular o desvio padréo correspondente.
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5.2 Ruido de fase intrinseco

Os esguemas de codificacdo considerados na analise do jitter intrinseco do CRU séo a
codificacdo binaria NRZ e a codificagdo multinivel (4 niveis), a 20 Gsimb/s. Como ja se
referiu o tipo de pré-filtro usado é um filtro passa-alto (ver apéndice B.7.1). De seguida
investiga-se qual a frequéncia de corte éptima do HPF que conduz a minimizacdo do

jitter intrinseco, considerando as duas codificagdes referidas.

5.2.1 Codificacédo binaria NRZ

Inseriu-se a entrada do CRU uma sequéncia NRZ pseudo-aeatéria a 20 Ghit/s livre de
ruido e de jitter, de comprimento 2'°-1 bits (ver apéndice B.1.1). De acordo com o
apresentado no apéndice B.7.2, para que o modelo do circuito ndo-linear sgja vélido, é
necessario que o sinal a sua entrada seja simétrico e tenha amplitude ndo muito superior
a300 mV. Por essarazéo, o sina inserido a entrada do CRU tinha amplitude 600 mV , e
era simétrico (componente DC era nula). Como se referiu no capitulo 2, um sina deste
tipo conduzira a um valor inferior do jitter do que no caso NRZ com a mesma amplitude

pico a pico.

Na Figura 5.1 exemplifica-se o jitter do relégio obtido por ssimulacéo (histograma e
forma conectada), usando o método descrito anteriormente, quando se considera um

HPF com frequéncia de corte igual a3 GHz.
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Figura5.1 - Jitter do rel6gio recuperado usando um HPF com frequéncia de corte igual a
3 GHz (0=0.01 Ul RMS)
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O atraso obtido no histograma e no grafico conectado, que é cerca de 0.04 ns, deve-se
aos atrasos intrinsecos dos componentes do sistema. O desvio padréo (o) do jitter do
rel6gio é neste caso aproximadamente igual a 0.01 Ul RMS. Mediu-se entdo o valor do
desvio padréo do jitter do relgio recuperado para varios valores da frequéncia de corte
do HPF, obtendo-se a variagdo apresentada no gréfico da Figura 5.2. O valor minimo do
jitter €de 0.0057 Ul RMS, obtido para uma frequéncia de corte do HPF de 7 GHz.
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Figura 5.2 - Variacdo do jitter do relégio recuperado com a frequéncia de corte do HPF
(codificacao bindria NRZ)

O facto de ndo se conseguir obter um valor de jitter nulo para nenhuma das frequéncias
de corte do HPF testadas pode parecer estranho numa primeira analise, mas na realidade
ndo se verificam as condi¢des apresentadas no capitulo 2, que conduziam a recuperacao
de um sinal de reldgio sem jitter. De facto, apesar da resposta em frequéncia do NBPF
utilizado obedecer a condi¢do imposta (€ simetricamente par em torno de #1/T e a sua
banda esta limitada a 1/2T<|f|<3/2T, sendo U/T a frequéncia de transmissdo), 0 mesmo
nao se passa com 0 espectro do sinal a saida do pré-filtro (ndo € simetricamente par em
torno de de #1/2T nem esta limitado a 1/4T<|f|<3/4T). Além disso, a ndo-linearidade é
n&o-balanceada e os model os usados n&o sdo ideais, pelo que se justifica a ndo obtencdo

devalores dejitter nulos qualquer que seja a frequéncia de corte usada.

54



Desempenho do Circuito Recuperador de Rel6gio Projectado (Smulagéo) Capitulo 5

5.2.2 Codificacdo Multinivel (4 niveis)

Para se comparar com o caso NRZ estudado no ponto anterior, introduziu-se a entrada
do CRU uma sequéncia pseudo-aleatdria a 40 Ghit/s (20 Gsimb/s) livre de ruido e de
jitter, de comprimento 2°-1 bits (ver apéndice B.1.2), com o mesmo valor de amplitude

pico a pico, e com componente DC nula para que 0 modelo do NLC fosse valido.

Usando novamente um HPF mediu-se o jitter do relégio para varios valores da sua

frequéncia de corte obtendo-se a variacdo apresentada no gréfico da Figura 5.3.

0.018 +

0.016 \
0.014 \
0.012 \

0.01 \
0.008

0.006

B rRvS)

fc (GHz)

Figura 5.3 - Variacdo do jitter do relégio recuperado com a frequéncia de corte do HPF

(codificacéo Multinivel, 4 niveis)

O vaor minimo do jitter € de 0.0078 Ul RMS, obtido para uma frequéncia de corte de 6
GHz.

5.2.3 Conclusdes

A variacdo do jitter associado ao sinal de reldgio recuperado com a frequéncia de corte
do HPF é semelhante para os dois esquemas de codificacdo estudados, embora para o
caso multinivel haja um maior incremento do jitter para frequéncias de corte maiores do

gue a éptima, como se pode constatar observando a Figura5.2 eaFigura5.3.
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Outro facto a salientar é que no caso multinivel o jitter do relégio é maior, confirmando-

se assim o comportamento previsto na seccdo 2.3.2 do capitulo 2 e por Bubrouski et
allBe,

Os valores Optimos para as frequéncias de corte do HPF sdo diferentes dos apresentados
na literaturd™, onde se refere que a frequéncia de corte do HPF deve ser
aproximadamente 10 GHz (1/2T). De facto os valores Gptimos obtidos foram inferiores,
respectivamente 7 GHz e 6 GHz para a codificacdo bindria NRZ e para a codificacéo

multinivel (4 niveis).

Estas diferencas obtidas nos valores das frequéncias de corte dptimas devem-se ao facto
de se estarem a considerar diferentes formatos para os sinais a entrada do CRU. Os
resultados apresentados neste capitulo referem-se a0 caso geral, considerando-se
sequéncias de dados em que os impulsos elementares tém formato rectangular. No caso
apresentado na literatura considerou-se uma formatacéo do tipo cosseno elevado a 100%.
Assim, apesar do pré-filtro usado ser semelhante (com decaimento de terceira ordem na

banda de rejei¢cao) obtinham-se diferentes val ores para as frequéncias de corte Optimas.

5.3 Recuperacao do relégio num sistema de transmisséo Optica de muito

alta velocidade

Uma vez estudado o CRU isoladamente, foi-se analisar 0 seu desempenho na
recuperacdo do sinal de rel6gio num sistema de transmissdo Optica de muito alta
velocidade. Esse sistema utiliza um método de transmisséo que se tem revelado bastante
eficaz para comunicacfes de longa distancia a muito alta velocidade através de fibra
Optica monomodo (SMF: Sngle Mode Fibre). Esse método, apresentado por Wedding et
a™el & designado por transmissdo suportada por dispersdo (DST: Dispersion
Supported Transmission), e permite comprimentos de ligacdo, sem regeneracéo,
superiores ao limite de dispersdo convencional para sistemas com modulacdo de

intensidade e deteccdo directa.

Esse comprimento de ligacdo, sem regeneracdo, pode ainda ser aumentado usando
codificacdo multinivel. Num estudo efectuado por Wedding et al™*™! comparando a
codificacdo binaria com a codificagdo multinivel (4 niveis) para uma dada taxa de

transmissdo, foi concluido que no caso da codificagdo com 4 niveis sd € requerida
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metade da largura de banda e consegue-se um comprimento de ligacdo, sem regeneracéo,
guatro vezes superior. A Unica pendidade é um aumento da poténcia Optica no

transmissor de cercade 3 dB.

O desempenho do CRU foi entdo estudado para um sistema DST multinivel (4 niveis) a
20 Gsimb/s (40 Ghit/s). O diagrama de blocos do sistema simulado € apresentado na
Figura5.4.

Gerador de sequéncias “Driver” do T
4 niveis, 20 Gsimb/s Laser CRU
PD .. T ,,,,,,,,,,,,

w %X Filtro
Laser | _CT — igudador [

Figura 5.4 - Diagrama de blocos do sistema simulado (Aopt - Amplificador &ptico;
SMF - Fibra 6ptica monomodo; PD - Fotodiodo; CRU - Unidade de recuperacdo do
rel 6gio)

Para as simulagbes considerou-se uma fibra Optica monomodo com uma dispersao
cromédtica de 17 ps/nm.Km (apéndice B.3) e o transmissor era um Laser semicondutor
(apéndice B.2), com os seus parametros intrinsecos optimizados de tal forma que a sua
resposta se aproximasse 0 mais possivel da resposta conhecida de um Laser prético. A
entrada e saida da fibra usaram-se amplificadores Opticos (apéndice B.4), que efectuam
respectivamente a pré-amplificacdo e a compensacdo da atenuacdo introduzida pela
fibra. O modelo do receptor inclui um fotodetector (apéndice B.5) e um filtro passa-
baixo para igualizar a resposta do sistema formado pelo Laser e pela SMF (apéndice
B.6).

No estudo efectuado, comega por se optimizar o desempenho do CRU para este sistema
em particular, e numa fase posterior analisa-se a dependéncia do desempenho com o

ruido.
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5.3.1 Optimizacdo do desempenho do CRU

Inseriu-se uma sequéncia pseudo-aeatdria de 4 niveis a 40 Gbhit/s (20 Gsimb/s), de
comprimento 2'°-1 bits (ver apéndice B.1.2), com amplitude 1 Vp € componente DC
nula. Considerou-se um comprimento de 30 Km para a SMF, pelo que o filtro igualador
tinha uma frequéncia de corte de aproximadamente 3.3 GHz (determinada pela equacéo
b.10 do apéndice B). Os ganhos considerados para os amplificadores Opticos foram tais
que a saida do fotodetector se tinha um sinal com aproximadamente 400 mV,. Este
facto é importante pois permite constatar que o sinal a ser tratado pelo NLC obedecia a

condic&o de validade do seu modelo (ver apéndice B.7.2).

Na Figura 5.5 apresentam-se 0s espectros dos sinais antes e depois do filtro igualador.
Da observacdo dessa figura pode-se constatar que o contetido espectral em torno de 10
GHz apresenta um nivel de poténcia cerca de 10 dB inferior a saida do filtro igualador.
Por esta razdo, € previsivel que a recuperacdo do sinal de reldgio sgja mais €ficiente
usando o sinal antes daigualizacéo. Vai-se de seguida comparar as duas situacoes (CRU
antes ou depois do filtro igualador) para se tentar validar esta deducéo. Outro factor a

optimizar é afrequéncia de corte do HPF que se vai usar como pré-filtro.

-10 10 +

=20 + -20 +

(dB)
(dB)

30 | 30 1

-40 + 40 +

-50 -50 .,ﬂ\,ﬁu{\

0.00E+00 5.00E+09 1.00E+10 1.50E+10 2.00E+10 2.50E+10 0.00E+00 5.00E+09 1.00E+10 1.50E+10 2.00E+10 2.50E+10
freq (Hz) freq (Hz)

a) b)

Figura5.5 - Espectros dos sinais no sistema DST. a) Antes do filtro igualador. b) Depois
do filtro igualador
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5.3.1.1 Recuperacéo do reldgio antes do filtro igualador

Usando a sequéncia pseudo-aleatdria de 4 niveis a 20 Gsimb/s descrita anteriormente
(5.3.1), foi-se medir o valor do desvio padréo do jitter associado ao sina de relégio
recuperado, quando se consideravam diferentes frequéncias de corte para o HPF,

obtendo-se a variagdo apresentada na Figura 5.6.

O vaor minimo do jitter € de 0.014 Ul RMS, obtido para uma frequéncia de corte de 6
GHz. Como se esperava este valor é superior ao valor do jitter intrinseco obtido na
seccdo 5.2.2, uma vez que se recuperou o sinal de relégio a partir de um sinal com jitter

e se considerou o ruido.

0.043

0.038
0.033

0.028 /
0.023 \
0.018 \

0.013

B rRMS)

fc (GHz)

Figura 5.6 - Variacdo do jitter do relégio recuperado com a frequéncia de corte do HPF
(sistema DST)

5.3.1.2 Recuperacao do relégio depois do filtro igualador

Estudou-se também a recuperacdo do relogio usando o sinal apds a igualizacdo. A
variagao do jitter do sinal de relégio recuperado com a frequéncia de corte é bastante
semelhante, mas transferida para valores mais elevados. Assim, o valor minimo do jitter

do rel6gio € neste caso, 0=0.027 Ul RMS.
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5.3.1.3 Conclusdes

Para o sistema estudado (sistema DST de 4 niveis a 40 Ghit/s), o melhor desempenho do
CRU é conseguido (de entre as opcbes consideradas) recuperando o relégio a partir do
sinal antes de ser igualizado, e usando para pré-filtro um HPF com frequéncia de corte
igual a6 GHz.

Convém referir que estas conclusdes sdo extensiveis quando se consideram outros
comprimentos para a SMF. Variou-se 0 comprimento da SMF desde os 30 Km
considerados inicialmente até 50 Km, tendo-se obtido variages semelhantes do jitter do
relogio com a frequéncia de corte do HPF, mas transferidas para valores superiores. A
explicacdo para este comportamento assenta no facto que, a medida que se aumenta o
comprimento da fibra, o espectro a saida do sistema vai-se alargando (mantém a poténcia
média, e diminui a poténcia méxima), mantendo aproximadamente a mesma forma mas
com nivel de poténcia mais baixo. Assim, para 50 Km, o minimo valor do jitter do
rel6gio, usando o sina antes daigualizacéo e efectuando a pré-filtragem com um HPF de
frequéncia de corteigua a6 GHz, € de 0.029 Ul RMS.

Para ilustrar a validade das conclusdes, e para comprovar a capacidade do CRU
projectado em recuperar o sina de rel6gio num sistema como o descrito, utilizou-se o
CRU com o pré-filtro optimizado, para recuperar o sinal de rel6gio num sistema DST de
4 niveis a 40 Gbit/s, com um comprimento de fibra igual a 45 Km. Para este caso, 0
filtro igualador tinha uma frequéncia de corte de aproximadamente 2.4 GHz

(determinada pela equacdo b.10 do apéndice B).

Na Figura 5.7 a) e b) apresentam-se os diagramas de olho dos sinais a saida do sistema
em andlise antes e depois da igualizagcdo, respectivamente. Da observacdo dessas duas
figuras pode-se concluir que a igualizacdo € de extrema importancia para recuperar a
informacédo transmitida, dado que seria impossivel a sua recuperacéo usando o sinal ndo
igualizado. Contudo, para recuperar o sinal de reldgio é preferivel usar o sinal antes da
igualizacdo, como se provou anteriormente. Na Figura 5.7 c) apresenta-se 0 sinal de

rel0gio recuperado e na Figura 5.7 d) o jitter aele associado (0=0.0225 Ul RMS).
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Figura 5.7 - Sinais do sistema DST e rel6gio recuperado. a) Diagrama de olho do sina
antes da iguaizacdo. b) Diagrama de olho do sinal depois da igualizagdo. c)
Sobreposicao de porgdes de 100 ps do sina de reldgio recuperado. d) Jitter do relégio
recuperado (6=0.0225 Ul RMS)

5.3.2 Dependéncia do desempenho do CRU com o ruido

Neste ponto analisa-se 0 efeito do ruido no desempenho do CRU, quando utilizado para
recuperar o sinal de rel6gio num sistema como o apresentado (sistema DST de 4 niveis a
40 Gbit/s) e compara-se com a Situagdo em que se utiliza codificacdo bindria NRZ
(sistema DST binario a 20 Gbit/s). Nas simulacdes o comprimento utilizado paraa SMF
foi de 45 Km, pelo que a frequéncia de corte do filtro igualador era de 2.4 GHz. Para a
recuperacdo do relégio, tal como se concluiu no ponto anterior, utilizou-se o sinal de

saida ndo igualizado, e o pré-filtro eraum HPF com uma frequéncia de corte de 6 GHz.
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O ruido total que afecta o sistema é determinado basicamente pelo ruido do Laser. Por
essa razdo, na andlise considerou-se apenas a variagdo do ruido de intensidade relativo
(RIN: Relative Intensity Noise) do Laser'*%"). Durante a andlise, todas as outras fontes de
ruido (por exemplo, o ruido introduzido pelos amplificadores dpticos) se mantiveram

constantes.

Consideraram-se entdo dois esguemas de codificagdo, binario e multinivel (4 niveis).
Para comparar o desempenho do CRU usando os dois esquemas de codificacdo
referidos, considerou-se 0 mesmo valor pico a pico para o sina 6ptico transmitido em

ambas as situagoes.

Na Figura 5.8 apresenta-se, para ambos os sistemas DST, a variagdo do jitter do relégio
recuperado com o RIN do Laser. Da observacdo da figura pode-se concluir que ambos os
sistemas apresentam a mesma variacdo do jitter (aproximadamente exponencial) com o
RIN do Laser, mas com diferentes valores. Para valores do RIN do Laser (a 20 GHz) na
gamade -180 dB até -145 dB, o jitter é inferior a0.021 Ul RMS para o sistema binério e

inferior a0.028 Ul RMS para o sistema multinivel (4 niveis).

0.027 +

0.025

0.023

B rus)

0.021

0.019

/

|

0.017 {
-180 -175 -170 -165 -160 -155 -150 -145

RIN@20GHz(dB)

Figura 5.8- Variagéo do jitter do relégio com o RIN do Laser, considerando codificagcdo

binéria e 4 niveis (acheio e atracgjado, respectivamente)
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Estes resultados vém demonstrar que o ruido presente num sistema contribui com uma
parcela importante para o jitter do relégio recuperado, tal como se havia concluido no

capitulo 2 e anteriormente neste capitul o.

5.4 Conclusdes

Efectuou-se a andlise ao desempenho do CRU que usa os dois circuitos projectados

(NLC e amplificador sintonizado) e o NBPF ja existente.

Confirmaram-se as conclusdes apresentadas no capitulo 2 relativas as caracteristicas do
pré-filtro e do NBPF, para minimizacdo do jitter intrinseco. De facto, para o NBPF
considerado (Q=750), usando simplesmente um HPF com frequéncia de corte e ordem
apropriadas, conseguem-se valores de jitter intrinseco reduzidos, quer se considere

codificacdo binaria NRZ ou codificacdo multinivel (4 niveis).

Relativamente aos esquemas de codificacdo (bin&rio ou 4 niveis), confirmou-se que o

jitter intrinseco é superior no caso multinivel.

Analisou-se também o desempenho do CRU projectado quando usado para recuperar o
rel6gio num sistema de transmisséo optica de muito alta velocidade, mais propriamente
um sistema DST de 4 niveis a 40 Ghit/s. Mostrou-se a capacidade do CRU em recuperar
o sina de rel6gio num sistema do tipo, e avancaram-se com estimativas para os valores
de jitter esperados. Para este sistema analisou-se também o efeito do ruido considerando
dois esquemas de codificacdo (binario e 4 nivels), verificando-se que o jitter cresce com

o ruido em ambos 0s casos, sendo maior para o caso multinivel.
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Capitulo 6

Caracterizagcao Experimental dos Circuitos

Implementados

6.1 Introducéo
Neste capitulo apresentam-se os resultados experimentais do circuito integrado (NLC e
amplificador) submetido para fabrico, do qual foram ja apresentados resultados de

simulagdo no capitulo 4, bem como do NBPF jaimplementado!™™,

Figura 6.1 - Protétipo construido (NLC e amplificador)
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Para que o circuito monolitico projectado pudesse ser usado em aplicacfes préticas,
construiu-se uma caixa metdica, que permitisse a conexd a outros circuitos,
nomeadamente ao NBPF, da forma explicitada no capitulo 3 (seccdo 3.3.3), e alimentar
os varios HEMTs usados. O projecto destes circuitos auxiliares a0 monolitico €
apresentado no apéndice C. Na Figura 6.1 apresenta-se a fotografia do protétipo

construido.

6.2 Resultados do circuito ndo-linear

A funcéo pretendida para o NLC é gerar uma componente discreta a frequéncia de 20
GHz, a partir de uma sequéncia de dados a 20 Gsimb/s, com uma codificacdo de linhatal
gue o espectro correspondente tenha pouca poténcia a frequéncia de transmissdo. De
acordo com o concluido no capitulo 3 e no capitulo 4 (para o andar quadrador) as
polarizagbes para os HEMTs dos trés andares que permitiam a obtencdo da risca
espectral a 20 GHz de maior poténcia eram: parao HEMT do andar de entrada Vp1=3 V
(Ves=-0.4 V e Vps=2.35 V), a que correspondia Ips=1.7 mA, para 0 HEMT do andar
guadrador Vs=-0.5 V e Vp,=3 V (Ips=2.4 mA), e 0 HEMT do andar de saida com
Ves=-0.2V eVps=3V (Vps=1.75V e lps=6.9 mA).

De seguida conclui-se qual a polarizagdo a usar parao HEMT quadrador que conduz ao
melhor desempenho do NLC, e apresentam-se 0s resultados das suas respostas néo-linear

elinear.

6.2.1 Resposta néo-linear

Comecou por se efectuar uma andise semelhante ao “Harmonic Balance” descrita na
seccdo 4.2.1 do capitulo 4. Assim, usando as polarizacGes indicadas para o NLC
implementado, inseriu-se a sua entrada uma sinusoide a 10 GHz, de poténcia-11.5 dBm,
e analisou-se a poténcia das frequéncias 10 GHz e 20 GHz a saida (o analisador de
espectros disponivel so permitiu analisar estas duas). De referir que a sinusoide aplicada
foi visonada no analisador de espectros, apresentando a 20 GHz uma poténcia de
-102.8 dBm (além dos -11.5 dBm a 10 GHz). A saida do NLC obteve-se uma poténcia
de -20 dBm e de -37 dBm, para as frequéncias de 10 GHz e de 20 GHz, respectivamente.

Enguanto a componente de 10 GHz diminuiu, a de 20 GHz, que a entrada tinha uma
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poténcia insignificante (-102.8 dBm), aumentou consideravelmente. Analisando estes
resultados, facilmente se constata que o NLC implementado gera a saida uma frequéncia

dupla da de entrada.

O passo seguinte foi medir a poténcia associada as duas frequéncias de 10 GHz e
20 GHz considerando outras polarizagbes para o HEMT quadrador, no sentido de se
esclarecer qual a polarizacdo que conduz a obtencdo do maior valor de poténcia para o
harmonico de 20 GHz. Fixou-se a tensdo de dreno (Vp=Vps=3 V) e variou-se a tensdo
entre porta e fonte, obtendo-se diferentes valores para as poténcias das frequéncias de
10 GHz e 20 GHz. Na Figura 6.2 apresenta-se a variacdo da poténcia associada a essas
frequéncias, quando se considera a tensdo entre porta e fonte entre-0.8 V e-0.1V, aque
corresponde uma variagdo de corrente desde 0.2 mA até 12 mA (evoluiu-se do corte até

a saturacao).
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Figura 6.2 - Variacdo da poténcia as frequéncias de 10 GHz e 20 GHz (a tracgjado e a
cheio, respectivamente) com a polarizacdo do andar quadrador (Vps=3.0 V e Vgs entre
-0.8V e-0.1V)

Observando a Figura 6.2 verifica-se que a poténcia a 10 GHz cresce com o0 aumento de
Vs (e consequentemente da corrente) como se previa, ja que se avanca de uma situagao

em que o transistor esta cortado para uma operacdo na zona de saturacdo. Quanto a
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poténcia associada ao harmoénico de 20 GHz, esta atinge 0 maximo (-27 dBm) para

Ves=-0.7 V, aque corresponde uma corrente Ips=0.5 mA.

Estes resultados experimentais demonstram que o HEMT do andar quadrador deve ser
polarizado no limiar da entrada em conducéo, confirmando-se assim a conclusdo a que

se havia chegado nos capitulos 3 e 4.

Esta andlise inicial permitiu aferir do comportamento néo-linear do NLC e avancar com

a polarizacao que permite gerar um harmonico a 20 GHz com o maior nivel de poténcia.

De seguida apresenta-se uma andlise mais consistente ao comportamento do NLC,
considerando sinais de entrada com codificagdes de linha tais que o0 espectro associado
tenha pouca poténcia a frequéncia de transmissdo, e verificando se o NLC projectado,
com o HEMT quadrador polarizado como se concluiu anteriormente (Ves=-0.7),
consegue gerar uma componente discreta a frequéncia de transmissdo. Assim,
introduziram-se a sua entrada sequéncias pseudo-aleatérias a 20 Gsimb/s, usando
codificacdo NRZ (20 Ghit/s) e multinivel (4 niveis, 40 Ghit/s). Mais concretamente, as
sequéncias tinham uma velocidade de transmissdo igua a 19.90656 Gsimbl/s,
correspondente a um canal de transmisséo referenciado por “2* STM-64", comprimentos

de 2°'-1 bits e amplitude de aproximadamente 600 mV .

Observando a Figura 6.3 e a Figura 6.4 constata-se que por accdo do NLC, geram-se
efectivamente componentes discretas a frequéncia de transmissdo a partir de sequéncias
de dados com pouca poténcia a essa frequéncia, mais propriamente componentes de

poténcias -25.8 dBm e -29 dBm, para 0s casos binario e multinivel, respectivamente.

Considerando outras polarizagOes para 0 HEMT quadrador obtém-se diferentes valores
de poténcia associados a frequéncia de transmissdo, mas também diferentes valores para
0 nivel de poténcia de ruido na vizinhanca dessa frequéncia. Assim, sb aquando da
medicdo do jitter do sinal de relégio (capitulo 7) e sua variagdo com a polarizacéo do
HEMT quadrador se podera concluir definitivamente qual a polarizacdo a usar. No
entanto, considerando os resultados apresentados ja se pode concluir que o NLC geraa
componente pretendida a frequéncia de transmissdo, a partir de uma sequéncia com

pouca poténciaa frequéncia.
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Figura 6.3 - Espectros a entrada e saida do NLC considerando codificacdo NRZ a
20 Ghit/s (19.90656 Ghit/s). a) Entrada do NLC (-65.9 dBm a 19.90656 GHz, 5 dB/div).
b) Saida do NLC (-25.8 dBm a 19.90656 GHz, 5 dB/div)
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Figura 6.4 - Espectros a entrada e saida do NLC considerando codificacdo multinivel (4
niveis) a 40 Gibt/s (39.81312 Ghit/s). a) Entrada do NLC (-62.8 dBm a 19.90656 GHz,
5 dB/div). b) Saidado NLC (-29 dBm a 19.90656 GHz, 10 dB/div)

Outra conclusdo a gue se pode chegar é que ndo € necessario o recurso a um pré-filtro
para formatacdo do sinal. De facto, por efeito do condensador de entrada (ver seccéo

3.2.4 do capitulo 3), as baixas frequéncias sdo cortadas, conferindo ao espectro do sinal
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uma forma adequada, que permite a criacdo de uma componente a frequéncia de
transmissdo por efeito do andar quadrador, ndo sendo, portanto, necessario usar um pré-
filtro. Este facto vai ser confirmado quando se apresentarem as medic¢des do jitter no
préximo capitulo, ja que os valores obtidos ndo se afastam dos valores apresentados na

literatura quando se utiliza um pré-fitro.

6.2.2 Resposta linear

Considerando as polarizacOes para os trés HEMTs, que se concluiu serem as indicadas
para 0 melhor desempenho do NLC, apresentam-se de seguida as adaptacdes a entrada e

asaida do NLC na gama de frequéncias até 40 GHz (Figura 6.5).
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Figura 6.5 - AdaptacBes medidas a entrada (S;1) e saida (Sy2) do NLC

Observando esta figura constata-se que as configuragdes usadas para 0 andar de entrada
e de saida se revelaram capazes de proporcionar as adaptacdes de entrada e de saida
proximas do pretendido (principalmente a de entrada). Efectivamente, o NLC apresenta
uma adaptacao a entrada superior a 9 dB numa gama de frequéncias que excede os 18
GHz e uma adaptacdo de saida um pouco superior a 5 dB, a frequéncia de 20 GHz. A
adaptacdo de saida encontra-se um pouco agquém do esperado uma vez que se apresenta
um pouco dessintonizada, possivelmente devido ao facto de o fio de bonding de saida

nao ter o comprimento assumido na simulagéo.

Tal como se fez aquando das simulagdes efectuadas com o NLC, foi-se analisar até que
ponto as ateracbes na polarizagdo do HEMT quadrador provocavam modificagtes
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significativas na resposta linear, ou sgja, nas adaptacdes de entrada e de saida. Assim,
fixou-se Vps=3 V e aplicaram-se tensdes entre porta e fonte desde -0.8 V até -0.1 V. A
adaptacdo de entrada ndo sofreu qualquer alteracéo, como se havia previsto aquando das
simulacOes efectuadas. JA a adaptacdo de saida, embora varie um pouco, apresenta
variagcbes menores que 0 previsto, como se pode constatar observando a Figura 6.6. A
adaptacdo de saida para 20 GHz melhora a medida que Vs se torna menos negativo,

sendo no melhor caso (Vss=-0.1 V) um pouco melhor que 7.5 dB.
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Figura 6.6 - Influéncia da tenséo de porta aplicada ao HEMT quadrador na adaptacéo de
saidado NLC (Vgs=-0.1V atracejado e Vgs=-0.8 V acheio)

6.3 Resultados do filtro de banda estreita

O NBPF usado em conjunto com o NLC e o amplificador sintonizado projectados, paraa
construcdo de um CRU em maha aberta, foi implementado por Monteiro et al™°™!
usando um ressoador dieléctrico, da forma ilustrada no capitulo 3 (sec¢do 3.4). As
caracteristicas experimentais do NBPF implementado estdo ilustradas na Figura 6.7 e na

Figura6.8.

O factor de qualidade é aproximadamente 750, o declive do atraso de fase no centro da
banda passante € -4.4°’MHz e as perdas por inser¢éo inferiores a 3 dB, paraa versdo com
conectores SMA.
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Figura 6.7 - Parametros S do NBPF
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Figura 6.8 - Resposta em amplitude e fase do NBPF

6.4 Resultados do amplificador

Como se concluiu no projecto do amplificador, o0 melhor desempenho € conseguido

polarizando os trés HEMTs 2x50 um com Vgs=-0.3 V e Vps=2.5 V (a que corresponde
6.8
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Ip==9.3 mA). Aquando da sua implementacdo prética efectuaram-se alguns reajustes nas
polarizagtes dos varios HEM Ts em relacdo aos valores iniciais referidos, tendo em vista
a obtencdo da melhor resposta para o amplificador. Esses regjustes melhoraram

basicamente 0 seu ganho, ja que as adaptaces se mantiveram praticamente inalteraveis.
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Figura 6.9 - Parametros S do amplificador

Assm, o HEMT do andar de entrada foi polarizado com Vgs=-0.15 V e Vps=2.5 V
(Ips=12 mA), o andar intermédio com V=0 V e Vps=2.5V (Ips=19 mA) e 0 andar de
saida com Vgs=-0.15 V e Vps=2.5 V (Ip=12 mA). Na Figura 6.9 apresentam-se 0s

parametros S medidos usando estas polarizagdes, numa gama de frequéncias até 40 GHz.

O amplificador apresenta, a frequéncia de 20 GHz, um ganho de 18.9 dB, adaptacdo a
entrada superior a 6 dB e adaptacdo a saida melhor que 12 dB. Considerando estes

valores verificase que 0 ganho supera as especificacoes pretendidas, a adaptacéo de
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saida aproximarse do pretendido e apenas a adaptacdo de entrada fica aquém do

esperado, devido a encontrar-se um pouco dessintonizada.

Na Figura 6.10 apresenta-se a resposta em frequéncia conjunta do NBPF e do

amplificador.
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Figura 6.10 - Resposta em frequéncia do amplificador e NBPF, considerando diferentes

gamas de frequéncia

Observando esta figura, e comparando com a Figura 6.7 (resposta do NBPF isolado),
constata-se que os modos esplrios do NBPF sio completamente atenuados. A frequéncia
de transmissdo (19.90656 Gbhit/s, como se referiu anteriormente), o ganho do conjunto é
aproximadamente 13.8 dB e na sua vizinhanga o ganho decresce abruptamente, pelo que
se encontra perfeitamente sintonizado a essa frequéncia. Assim, pode-se esperar que
apenas a componente discreta gerada pelo NLC sgja amplificada, permitindo dessa

forma a recuperacdo do sinal de rel6gio com pouco ruido.

Na Figura 6.11 apresentam-se os sinais a saida do CRU, quando se aplica o sinal de
saida do NLC obtido a partir de sequéncias pseudo-aleatérias a 20 Gsimbl/s,
considerando diferentes codificagdes, ao conjunto NBPF seguido do amplificador. Em
ambos 0s casos obtém-se a componente de rel6gio com um nivel de poténcia satisfatorio
(-9.4 dBm e -13.9 dBm para o caso bindrio e multinivel, respectivamente), tendo em
conta o nivel de ruido na vizinhanca da frequéncia de transmissdo. De referir que, apesar

de se estarem a obter niveis de poténcia a frequéncia de rel6gio abaixo do esperado
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aguando das simulacdes (capitulo 4), também o nivel de ruido na vizinhanca dessa
frequéncia € mais reduzido, pelo que se vai obter um sina de relégio de menor
amplitude, mas com um jitter associado de valor semelhante quando comparado com 0s
valores obtidos por simulacdo (capitulo 5), como se verificard no capitulo 7. A
justificacéo para o facto de na simulacdo se obterem niveis de poténcia globalmente mais

elevados € que nessa situagao o gerador de sequéncias €ideal.

Outro facto a salientar é que no caso da codificagdo multinivel o nivel de poténcia do
sinal de reldgio € inferior, e 0 do ruido associado maior, quando comparado com 0 caso
da codificacdo binaria, pelo que se espera um vaor de jitter maior para este caso

(multinivel).

Figura 6.11 - Espectros dos sinais a saida do CRU considerando diferentes codificages
a 20 Gsimb/s (19.90656 Gsimb/s). a) Codificacdo NRZ (-9.4 dBm a 19.90656 GHz,
10 dB/div). b) Codificacio multinivel, 4 niveis (-13.9 dBm a 19.90656 GHz, 10 dB/div)

6.5 Conclusdes

Primeiramente convém referir que os resultados de simulagdo se revelaram bastante
fiaveis, ja que, aparte algumas dessintonias nas adaptacfes (devidas possivelmente ao
facto de os fios de bonding ndo terem o comprimento assumido na ssmulagéo, e/ou ao
facto de as linhas de transmisséo de 50 Q que permitem aligagdo as entradas e saidas do
monolitico serem demasiado compridas), os resultados experimentais confirmaram os

resultados previstos aguando das simulagoes.

6.11



Caracterizacéo Experimental dos Circuitos Implementados Capitulo 6

Como foi referido, o CRU implementado usando os trés circuitos apresentados (NLC,
NBPF e amplificador) tem por finalidade a recuperacéo do rel6gio a partir do sina a
saida de um canal de transmissdo referenciado por “2*STM-64", com velocidade de
transmissdo de 19.90656 Ghit/s. Por essa razédo o NBPF encontra-se sintonizado a essa

frequéncia (ver Figura 6.8).

Os resultados obtidos para o NLC confirmam a sua capacidade em gerar uma
componente a frequéncia de transmissao a partir de sequéncias cujo espectro apresente
pouca poténcia a essa frequéncia, sem prévia formatacdo do espectro do sinal a sua
entrada. Assim, prevé-se que ndo sgja necessario utilizar um pré-filtro para se obterem
valores de jitter do relégio recuperado bastante aceitéveis, e comparaveis aos obtidos na

situacdo em que a ele serecorre.

O amplificador revelou-se capaz de atenuar eficazmente os modos espurios do NBPF,
apresentando juntamente com este um ganho de aproximadamente 13.8 dB
perfeitamente sintonizado a frequéncia de transmissdo. Por outro lado, apesar de se
obterem niveis de poténcia a saida do CRU, a frequéncia de reldgio, abaixo do previsto
com as simulagdes (capitulo 4), também o nivel de ruido na vizinhanga dessa frequéncia
€ mais reduzido, pelo que se prevé arecuperacdo do sinal de relégio com menor nivel de

poténcia mas com jitter semelhante quando comparado com as simulactes (capitulo 5).

Finalmente, dos resultados obtidos para a codificacdo binéria e multinivel (4 nivels),
constata-se que no caso binario o nivel de poténcia do sina de reldgio é superior e do
ruido associado menor, comparando com o caso multinivel, pelo que se prevé um valor

dejitter menor, de acordo com os resultados dos capitulos 2 e 5.
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Capitulo 7

Desempenho do Circuito Recuperador de reldgio

Implementado

7.1 Introducéo

Neste capitulo apresentam-se os valores medidos do jitter intrinseco do sinal de rel6gio
recuperado, usando os dois circuitos implementados (NLC e amplificador), ligados pelo
NBPF existente™™ da forma apresentada na Figura 7.1, considerando dois cédigos de
linha (bindrio NRZ e multinivel - 4 niveis) cujo espectro apresenta pouca poténcia a
frequéncia de transmissdo (20 Gsimb/s).

Figura7.1 - Circuito recuperador de rel6gio implementado
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Numa fase posterior apresentam-se valores medidos do jitter do rel6gio recuperado a
partir do sinad a saida de um sistema DST com comprimento de fibra de 40 Km,

considerando novamente as duas codificacoes referidas.

De referir que, ao contrério do que sucede no capitulo 2 e no capitulo 5, em que o jitter
intrinseco se refere ao desvio de fase introduzido pelo CRU sem se considerar o efeito
do ruido e quando a sua entrada se tem um sinal sem jitter, no caso presente, o jitter
intrinseco medido refere-se apenas a situagdo sem jitter para o sinal de entrada mas

considerando o ruido, sempre presente em qualquer sistema pratico.

Outro facto arealcar em relacéo ao verificado no capitulo 5, € que nas medicdes de jitter
apresentadas neste capitulo usaram-se sequéncias pseudo-aleatdrias de tamanho 2°'-1
bits, e ndo 2'°-1 bits como se usou no capitulo 5. De acordo com o referido no capitulo

5, esta situagdo conduz aum valor dejitter maior.

De notar também que, uma vez que as sequéncias de dados foram geradas por um
gerador de sequéncias sujeito ao efeito do ruido, e como o préprio aparelho de medida
introduzia jitter, todas as medicBes vinham afectadas de um erro'"®. Assim, foi-se
medir directamente qual o jitter associado a uma sequéncia de entrada, para
posteriormente se efectuarem correcgbes aos valores de jitter medidos, no sentido de

estes ndo virem af ectados de erro.

Na Figura 7.2 apresenta-se a medicdo do erro referido, presente em todas as medicOes de
jitter efectuadas, e pretende-se também ilustrar o0 método usado para se medirem os
valores de jitter apresentados. Nessa figura mostra-se em detalhe o sinal em torno do seu
valor médio e os histogramas do jitter obtidos (referentes as passagens por esse valor
médio), utilizando um osciloscopio digital (HP-54752A). Para a realizacdo dos
histogramas utilizou-se uma janela de aguisicdo de 5 mV. De referir que nas situagctes
medidas ndo se observaram diferencas nos histogramas referentes as diversas transi ¢oes,

e consequentemente nos valores de jitter obtidos.
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ISmV

Figura 7.2 - Obtencéo do erro presente nas medicoes efectuadas

O valor do desvio padrédo do jitter de erro medido foi our0=1.2 ps. Para se obter o valor
correcto  do  jitter, Giew, devese fazer  Giea=(Cmedico-Ouro) 2, ja  que
Oiredido™= Oreal +Oaro2 " . Todos os valores de jitter apresentados nas seccdes seguintes
s80 os valores reais, obtidos a partir dos valores medidos e efectuando a correccéo

referida.

7.2 Ruido de fase intrinseco

Para se obterem os valores de jitter pretendidos, inseriram-se entdo sequéncias pseudo-
aleatdrias a 20 Gsimb/s, mais concretamente a 19.90656 Gsimb/s (correspondente a
“2*STM-64", como se referiu no capitulo 6), usando codificacdo binaria NRZ e
multinivel (4 nivels), e mediu-se o jitter & saida do CRU. Em ambos os casos

consideraram-se sequéncias de tamanho 2*-1 bits, de amplitude 600 mV/y.

7.2.1 Codificagao binaria NRZ

Comegou-se por analisar como varia o jitter do relégio com a polarizacdo do HEMT
guadrador, para se determinar a polarizacéo que conduz a obtencéo do jitter minimo. No
capitulo 6 concluiu-se que o HEMT quadrador deve ser polarizado perto da entrada em

conducdo, mais propriamente com Ves=-0.7 V (e Vps=3 V) a que corresponde uma
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corrente 1ps=0.5 MA. Contudo, s6 com a andlise dos vaores de jitter medidos

apresentados de seguida se podera concluir definitivamente qual a polarizagéo a usar.

Na Figura 7.3 apresenta-se a variacdo do jitter do relégio com a tensdo aplicada entre a
porta e a fonte do HEMT quadrador (Vps=3 V). Como se pode verificar observando essa
figura, o valor minimo do jitter obtém-se para Ves=-0.7 V, como se havia previsto no
capitulo anterior, e de acordo com o apresentado nos capitulos 3 e 4. Esse valor minimo
€0.01 Ul RMS.
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Figura 7.3 - Variacdo do jitter do reldgio com a polarizacdo do HEMT quadrador
(Vbs=3V, -0.9 V<Vss<-0.1 V), usando codificacdo binaria NRZ

Na Figura 7.4 apresenta-se o diagrama de olho do sina binario NRZ a 20 Ghit/s a

entradado CRU e do sinal de relégio recuperado, utilizando a polarizago referida.

74



Desempenho do Circuito Recuperador de Relégio Implementado Capitulo 7

w

50 ps
Figura 7.4 - Diagramas de olho dos sinais a entrada (em cima) e saida (em baixo) do

CRU usando codificagdo bina&riaNRZ (0=0.01 Ul RMYS)

7.2.2 Codificagdo Multinivel (4 niveis)

Analisou-se novamente a variagcdo do jitter do relégio com a polarizagdo do HEMT
guadrador, neste caso usando codificagdo multinivel (4 niveis), obtendo-se o gréfico

apresentado na Figura 7.5.
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Figura 7.5 - Variagdo do jitter do rel6gio com a polarizacdo do HEMT quadrador
(Vbs=3V, -0.9 V<V;s<-0.1 V), usando codificagdo multinivel (4 niveis)
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Observando figura constata-se que o valor minimo do jitter se obtém novamente
para Ves=-0.7 V (Vps=3 V), sendo neste caso 0.018 Ul RMS. Este valor minimo, e
também os outros valores obtidos com as outras polarizagdes do HEMT quadrador, sdo
superiores aos obtidos para a codificacdo bindria NRZ, como se havia previsto no
capitulo anterior e aquando das simulacbes (capitulo 5), e de acordo com o estudo
tedrico efectuado no capitulo 2. Na Figura 7.6 apresenta-se o diagrama de olho do sinal
de 4 niveis a 20 Gsimb/s a entrada do CRU e do sinal de relégio recuperado, usando a
polarizacéo referida. Apesar de todos os valores de jitter terem sido medidos com um
tamanho de sequéncia 2°'-1 bits, para os diagramas de olho apresentados na Figura 7.6
usou-se uma sequéncia de tamanho 2-1 bits, por forma a obter-se um diagrama de olho

do sinal aentrada do CRU mais limpo.

[
<

50 ps
Figura 7.6 - Diagramas de olho dos sinais a entrada (em cima) e saida (em baixo) do

CRU usando codificacdo multinivel, 4 niveis (0=0.018 Ul RMS)

7.3 Ruido de fase do rel6gio num sistema de transmissédo Optica de muito

alta velocidade

Neste ponto analisa-se 0 desempenho do CRU na recuperacdo do sinal de relégio num
sistema de transmissdo optica de muito alta velocidade, mais concretamente apresentam-
se os vaores medidos do jitter do relégio recuperado a partir do sinal a saida de um
sistema DST a 20 Gsimb/s, considerando novamente as codificacBes binaria NRZ e

multinivel (4 niveis).
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O transmissor Optico usado foi um Laser semicondutor de pogo quéantico multiplo
(MQW: Multiple Quantum Well). O comprimento da SMF era de 40 Km e usou-se um
amplificador optico (EDFA) para que o sina a saida do sistema, a partir do qua se foi
extrair o relégio tivesse uma amplitude de aproximadamente 600 mVp,. No CRU o
HEMT do andar quadrador estava polarizado com Vgs=-0.7 V (e Vps=3.0 V) como se

concluiu no ponto anterior.

Modulou-se entéo o Laser com uma sequéncia pseudo-aeatoria a 19.90656 Gsimb/s, de
tamanho 2%-1 bits e mediu-se o jitter do sinal de reldgio recuperado, considerando as

duas codificages referidas.

Na Figura 7.7 apresentam-se os diagramas de olho do sinal a saida do sistema referido e
do sinal de reldgio recuperado, considerando codificac@o bindria NRZ. O valor do jitter
do rel6gio medido € de 0.021 Ul RMS.

[ |
<

50 ps
Figura 7.7 - Diagramas de olho do sinal a saida do sistema DST (em cima) e do sinal de

rel6gio recuperado (em baixo), usando codificagdo bindriaNRZ (0=0.021 Ul RMYS)

Para o0 caso da codificagdo multinivel o valor do jitter obtido é de 0.032 Ul RMS. Para
este caso ndo se apresentam os diagramas de olho como no caso anterior (NRZ), uma

vez que o diagrama de olho a entrada do CRU se encontrava muito fechado.
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7.4 Conclusdes

Apresentaram-se as medidas do jitter do sina de rel6gio recuperado, a partir de uma
sequéncia sem jitter e a partir do sinal de saida de um sistema DST experimental, a 20

Gsimb/s, considerando codificacgo binaria NRZ e multinivel (4 niveis).

Apesar de no capitulo 5 se ter analisado a variacdo do jitter do relégio com a frequéncia
de corte de um HPF usado como pré-filtro e se ter concluido qual a frequéncia de corte
Optima para o minimizar, com o NLC usado pode-se prescindir do préfiltro para
formatacdo do sinal de entrada, como se havia previsto no capitulo 6. Essa formatacao
do sina é feita internamente no NLC (pelo condensador de desacoplamento a entrada),
conferindo ao espectro do sinal um formato adequado, que permite ao andar quadrador
do NLC gerar uma componente espectral com poténcia suficiente em relacéo ao nivel de
ruido na sua vizinhanca, e recuperar posteriormente o sinal de relégio com pouco jitter.
De facto, obtém-se resultados bastante aceitaveis quando comparados com resultados
apresentados na literatura, referentes a sistemas recuperadores de rel6gio a esta taxa de
transmissdo (20 Gsimb/s). Os valores de jitter obtidos, 0.01 Ul RMS e 0.018 Ul RMS,
respectivamente para a codificacdo NRZ e 4 niveis, sdo inferiores ao apresentado por
Wang et al™*™ usando codificaciio NRZ, que € 0.04 Ul RMS.

Outro aspecto a salientar € que com a utilizagdo de uma ndo-lineari dade ndo-balanceada,
apesar de se obter um sina de relégio de amplitude ndo muito elevada, ndo se obtém
valores elevados para o jitter, confirmando-se assim as razdes apresentadas no capitulo 3
e por Matos et al™®! que levaram & escolha de uma tal n&o-linearidade em detrimento
da estrutura balanceada. Como se referiu anteriormente, o valor de jitter obtido por
Wang et al™®! para codificacsio NRZ e usando uma n&o-linearidade balanceada, é de
0.04 Ul RMS, valor este que se pode considerar elevado quando comparado com o valor

apresentado usando a ndo-linearidade ndo-balanceada, 0.01 Ul RMS.

Em relacdo aos valores obtidos usando as duas codificagdes referidas, para o caso
multinivel (4 niveis) mediram-se valores de jitter mais elevados, confirmando assim as

previsdes do capitulo 6 e os resultados de simulagdo apresentados no capitulo 5.

Confirma-se também que, embora o sinal de relégio recuperado seja de poténcia mais

reduzida que o previsto nas simulagBes, 0 mesmo se passa com 0 nivel de ruido na
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vizinhanca da componente a frequéncia de transmissdo, pelo que os valores de jitter
intrinseco medidos ndo se afastam muito dos simulados (0.0058 Ul RMS no caso da
codificacd NRZ e 0.0078 Ul RMS no caso multinivel). A diferenca verificada justifica-
se pelo facto de, nas simulagtes, ndo se ter considerado o ruido para o cdlculo do jitter
intrinseco, do tamanho da sequéncia aeatdria ser menor, e de se considerarem sinais de

média nula (sem componente DC), pelo que se obtém valores mais reduzidos.

O CRU projectado revelou também um excelente desempenho ao recuperar o sina de
relogio num sistema DST pratico, obtendo-se valores de jitter de 0.021 Ul RMS e 0.032
Ul RMS, respectivamente para codificacdo bindria NRZ e multinivel (4 niveis). De
referir por Ultimo que esses vaores de jitter medidos para o sistema DST (40 Km)
prético usando codificacéo binédria e multinivel (respectivamente, 0.021 Ul RMS e 0.032
Ul RMS) ndo se afastaram muito dos esperados (respectivamente, 0.021 Ul RMS e
0.028 Ul RMS, para 45 Km), apresentados no capitulo 5, apesar desses valores terem
sido obtidos usando um pré-filtro HPF com a frequéncia de corte optimizada, e

efectuando a recuperacdo de rel6gio antes daigualizacdo DST.
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Capitulo 8

Conclusdes e Sugestdes para Trabalho Futuro

O trabalho desenvolvido nos capitulos anteriores inseriu-se na area de projecto e
implementacdo de circuitos usados em sistemas de sincronismo de sinais a uma elevada
taxa de transmissdo, mais concretamente a 20 Gsimb/s, e com codificagdes de linha cujo

espectro apresenta pouca energia a frequéncia de transmisséo.

A esta velocidade de transmissdo deve-se usar uma estrutura em malha aberta, e 0 NBPF
deve ser implementado usando um ressoador dieléctrico™®!. Como j& existia um NBPF
implementado que apresenta um excelente desempenho na prética™ ™! foi-se apenas
implementar os restantes congtituintes. Outro aspecto a considerar a esta taxa de
transmissdo elevada é a integracdo, que apresenta muitas vantagens em termos de custo,
tamanho, fiabilidade e desempenho™", pelo que o NLC e o amplificador foram
desenvolvidos no mesmo circuito monolitico de Arsenieto de Galio (GaAs MMIC).
Assim, havia que estudar alternativas que simplificassem o projecto dos referidos

circuitos por forma afacilitar-se a sua integracéo.

No segundo capitulo concluiu-se que, usando uma ndo-linearidade ndo-balanceada,
facilmente implementavel polarizando um transistor perto da entrada em conducéo (Vps
elevado e Ves=V10) cOmMo se mostra no capitulo 3, obtém-se a sua saida uma componente
espectral a frequéncia de transmissdo 6 dB inferior a obtida usando um quadrador

completo (estrutura balanceada), mas com ruido de fase proximo. Além disso, de acordo
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com o que é referido nesse capitulo, os resultados apresentados por Bubrouski et al®*!
demonstram que usando um NBPF com um factor de qualidade elevado (da ordem das
centenas), ndo é necessario um pré-filtro de elevada qualidade, desde que o espectro do
sina a sua saida seja aproximadamente simétrico em relacdo a metade da frequéncia de
transmissdo, para se conseguirem resultados de jitter bastante aceitéveis. Inclusive,
segundo Trischitta et al'™! e Bures et al'®", o pré-filtro pode ser simplesmente um filtro

passa-alto.

Tendo presentes as caracteristicas pretendidas para os circuitos, que conduziam a sua
simplificac&o, e simultaneamente o0 seu correcto desempenho no sistema de recuperacao
de reldgio, avancou-se para o projecto do NLC ndo-balanceado e do amplificador
sintonizado. Do projecto destes dois circuitos, de referir apenas um aspecto relativo ao
NLC que conduziu & simplificagio do CRU. A entrada do NLC, além do andar de
entrada em porta comum, utiliza-se também uma capacidade para desacoplamento do
sinal, que juntamente com a resisténcia equivalente do circuito a jusante funciona como
um filtro passa-alto. Dessa forma, produz-se o efeito desgjado no espectro do sind,
permitindo que o andar quadrador do NLC gere a componente discreta a frequéncia de
transmissdo com poténcia suficiente em relacdo ao nivel de ruido (ver Figura 6.3 e
Figura 6.4 do capitulo 6), ndo sendo portanto necessario recorrer a um pré-filtro

adicional aentradado NLC para se recuperar um sinal de relégio com pouco jitter.

De acordo com as simulacdes efectuadas, os melhores resultados em termos da poténcia
da componente discreta gerada em relacdo ao nivel de poténcia de ruido na sua
vizinhanga obtém-se polarizando o NLC com uma tensdo entre porta e fonte igual a
-0.5 V (e Vps eevado). Usando Vps=3 V, tem-se Ips=2.4 mA, ou sgja, apesar de o
transistor estar ja em conducdo circula ainda pouca corrente. Polarizando o NLC desta
forma, este gera uma componente discreta a frequéncia de transmisséo de poténcia 0.2
dBm, a partir de uma sequéncia de dados NRZ de amplitude 500 mV. Ainda de acordo
com os resultados de ssimulagéo, o conjunto formado pelo amplificador projectado e o
NBPF apresenta um ganho perfeitamente sintonizado a frequéncia de transmissdo de
aproximadamente 13.5 dB, pelo que se previa que fosse possivel recuperar o sina de

rel6gio com pouco jitter.

8.2



Conclusfes e Sugestfes para Trabalho Futuro Capitulo 8

No capitulo 5, construiram-se modelos baseados nos resultados de simulagdo para os
constituintes do CRU, e modelos para os constituintes de um sistema de transmissdo
optica de alta velocidade (baseados num estudo efectuado por Ribeiro®PY), e
efectuaram-se simulagdes usando o programa SCORE. Os resultados dessas simulactes
vao de encontro aos apresentados por Bubrouski et al'®® e por Trischitta et al'™ ja
referidos neste capitulo, mostrando que desde que o pés-filtro tenha um factor de
gualidade elevado, como tem o NBPF usado (Q=750), ndo é necess&ria uma pré-
filtragem muito exigente. Com um filtro passa-alto Butterworth de 32 ordem obtiveram-
se valores de jitter do relogio recuperado (considerando uma sequéncia de entrada sem
jitter e ndo considerando o efeito do ruido) de 0.0057 Ul RMS e 0.0078 Ul RMS,
respectivamente para codificacdo binaria NRZ e codificagdo multinivel (4 niveis). Nesse
capitulo mostrou-se também a capacidade do CRU em recuperar o sinal de relégio num
sistema DST de 45 Km a 20 Gsimb/s com valores de jitter inferiores a 0.021 Ul RMS e
0.028 Ul RM S para a codificacdo NRZ e multinivel (4 nivels), respectivamente.

Segundo os resultados experimentais do capitulo 6, o andar quadrador do NLC deve ser
polarizado com Vps elevado e Vgs=-0.7 V (Ips=0.5 mA paraVps=3 V), ou sgja, no limiar
da entrada em conducéo, estando, portanto, de acordo com o concluido nos capitulos 3 e
4. Polarizando entdo o transistor quadrador perto da entrada em condugao, e inserindo
uma sequéncia de dados na sua entrada a 19.90656 Gsimb/s (“2*STM-64"), de
comprimento 2%'-1 bits e amplitude 600 mV ,,, considerando codificagéo binaria NRZ e
multinivel (4 niveis), geram-se componentes discretas a frequéncia de transmissdo de
amplitudes -25.8 dBm e -29 dBm, respectivamente. O conjunto formado pelo
amplificador e o NBPF apresenta um ganho de 13.8 dB, perfeitamente sintonizado a
frequéncia de transmissdo, e as poténcias das componentes de rel 6gio a essa frequéncia,
a sua saida, considerando codificacdo bindria NRZ e multinivel (4 niveis), sdo
respectivamente -9.4 dBm e -13.9 dBm. Obtiveram-se valores de poténcia associados a
componente discreta a frequéncia de transmissdo mais reduzidos que nas simulacoes,
mas 0 MesSMOo Se passou com os niveis de ruido na sua vizinhanga, pelo que o jitter do

rel6gio seria semel hante.

Os valores medidos de jitter do reldgio recuperado a partir de uma sequéncia sem jitter e
a partir do sina a saida de um sistema DST de 40 Km, ambos a 19.90656 Gsimb/s,
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apresentados no capitulo 7, considerando codificacdo bindria NRZ e codificacéo
multinivel (4 niveis), confirmaram as conclusdes e estimativas obtidas no capitulo 5. Os
valores medidos na pratica foram, para o caso do jitter intrinseco (introduzido pelo
CRU) 0.01 Ul RMS e 0.018 Ul RMS, e para o caso do sistema DST 0.021 Ul RMS e
0.032 Ul RMS, respectivamente para a codificagdo NRZ e multinivel (4 niveis).
Comparando com os valores apresentados no capitulo 5 e anteriormente neste capitulo,
constata-se que apenas no caso do jitter intrinseco se registam diferencas assinalaveis,
mas tal deve-se a0 facto de nessa situagdo, aguando das simulagbes, ndo se ter
considerado o efeito do ruido, do comprimento da sequéncia usada ser menor e dos
sinais considerados a entrada ndo terem componente DC. Em relacéo aos valores obtidos
usando as duas codificaces referidas, e indo de encontro ao concluido nos capitulos 2 e
5, confirma-se que, usando codificagdo multinivel (4 niveis), se obtém valores de jitter
superiores do que no caso bindrio NRZ, mas também se consegue enviar o dobro da

informac&o (com a mesmalargura de banda).

Os valores de jitter medidos (0.01 Ul RMS e 0.018 Ul RMS, respectivamente para o
caso NRZ e 4 nivels) sdo inferiores aos apresentados na literatura a que se teve acesso
para esta taxa de transmisso (20 Ghit/s). Assim, Wang et al""®"!! obteve um jitter de
0.04 Ul RMS, para codificagdo bindria NRZ, usando uma estrutura balanceada para a
ndo-linearidade, tendo no entanto a vantagem da unidade de recuperacdo do relogio ser
totalmente integrada. Considerando este valor pode-se concluir que os esforgos
efectuados no sentido de se ssimplificar ao maximo a unidade recuperadora de relégio, e
consequentemente facilitar a integracdo, nomeadamente a utilizagdo de um NLC néo-
balanceado com um andar de entrada que pré-formata o sinal, foram compensados, uma

vez que os valores dejitter obtidos sdo bastante aceitaveis.

Nos paragrafos anteriores procurou-se sintetizar o trabalho contido na dissertacéo, e
apresentar as principais conclusdes. No ambito deste trabalho existem ainda varios
aspectos gque podem ser aprofundados. N&o se pretende no entanto enumerar todos os
assuntos que merecem uma investigacdo mais cuidada, mas sim apresentar algumas

preferéncias que de momento parecem merecedoras de dedicacéo.

No seguimento do esforco efectuado nesta dissertacdo apresentam-se de seguida

propostas que visam uma maior integracéo da unidade de recuperacdo de reldgio, com
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todas as vantagens dai inerentes. Como ja se referiu, o ressoador dieléctrico para
implementar 0 NBPF ndo pode ser integrado em tecnologia monolitica. Assim, uma
solugdo é usar um filtro transversal sintonizavel que pode substituir o conjunto NBPF e
amplificador. Outra solugdo é uma integracdo hibrida do circuito monolitico
(amplificador e NLC) com o ressoador dieléctrico existente, evitando as transicoes
microstrip-coaxial-microstrip entre eles. Desta forma, ndo se consegue a integracdo
efectiva, mas melhora-se o desempenho da unidade de recuperacéo do reldgio e reduz-se

0 seu tamanho.

Outro trabalho possivel € a investigagdo de novas unidades de recuperacdo de rel6gio

para velocidades de transmissdo mais el evadas, por exemplo a 40 Ghit/s.

85



Apéndice A

Simulador de Sistemas SCORE

A complexidade dos sistemas de comunicacdo actuais torna muito dificil estimar o seu
desempenho por meios analiticos. Por outro lado, a implementacdo e teste em
laboratorio requer muitos recursos humanos e materiais. Com o crescente poder de
cdlculo dos computadores, principamente nos Ultimos anos, a simulacdo de sistemas
tem-se imposto como uma alternativa viavel aos métodos analiticos e experimentais.
Actualmente, a simulacdo € considerada como a principa ferramenta de andlise e
projecto de sistemas de comunicagdo, com um tempo de resposta e custo muito

competitivos.

Nesta perspectiva foi criado o SCORE que € um pacote de software para simulacéo de
sistemas de transmissdo, especialmente vocacionado para sistemas Opticos digitais. O
seu nome resulta de Smulator for Communications Research, e tem sido desenvolvido

especialmente pelo Grupo de Comunicagdes Opticas da Universidade de Aveiro!™?,

Entre as caracteristicas deste smulador destacam-se a orientacdo por blocos, a interface
gréfica para MS-Windows, a defini¢do hierérquica de sistemas com um ndmero arbitrério
de nivels, a biblioteca de modelos, 0 uso de taxas de transmissao diferentes ao longo do
sistema, clculo de estatisticas dos sinais, reutilizacdo de simulagdes com vista a

combinagdes posteriores, entre outras.

A sua estrutura, tal como a maior parte dos simuladores para sistemas de comunicagéo,
pode ser dividida em quatro partes principais que sdo a biblioteca de modelos, o
configurador do sistema, 0 executor da smulacdo e o pds-processador. A biblioteca de

modelos € um conjunto de rotinas em codigo fonte (cédigo C), em gue cada uma
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Smulador de Sstemas SCORE Apéndice A

implementa um modelo de um dispositivo fisico. No apéndice B séo apresentadas alguns
desses model os, que foram usados nos estudos descritos no capitulo 5. Existem também
rotinas sem correspondente fisico, relacionadas com a amostragem temporal dos sinais.
O configurador do sistema permite ao utilizador definir atopologia do sistema através do
desenho de um diagrama de blocos, e especificar qual 0 modelo a usar para implementar
cada bloco. O executor da smulagdo tem como funcdo executar a simulagéo
especificada durante a fase de configuragdo. Os resultados sd0 entdo armazenados em
ficheiros. O pos-processador proporciona os meios adequados para apresentacéo dos
resultados de simulag&o e calcula medidas de mérito do sistema. A Figura A.1 apresenta
0 ambiente grafico MS-Windows, onde se observam as janel as referentes ao configurador
do sistema, que € no caso ilustrado um recuperador de rel6gio em malha aberta, e ao pés-
processador. Nas janelas relativas a este Ultimo apresenta-se a evolucdo tempora do
sinal a entrada do circuito ndo-linear, bem como o diagrama de olho e o espectro de

poténciado sina de saida (rel6gio).

&+ PostProcessor - PostPr3

0 5 101520253035 40 45 E-1

Select Object to Drag and Drop

FiguraA.1 - Perspectiva do simulador SCORE
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Apéndice B

Descricao dos Modelos Usados no SCORE

Neste apéndice descrevem-se 0s modelos de varios dispositivos para a simulacdo de
sistemas Opticos apresentados no capitulo 5, usando o simulador SCORE. Ndo se
pretende fazer um estudo exaustivo sobre os vérios dispositivos, mas apenas descrever
as propriedades relevantes para a sua caracterizacdo e modelagdo, com o objectivo de

reproduzir com rigor o seu desempenho nos sistemas estudados.

B.1 Geradores de sequéncias pseudo-aleatorias

B.1.1 Sequéncia NRZ

Para avaliar o desempenho de um sistema por simulagdo, necessitamos de um sinal de
informacdo de teste. No modelo construido utiliza-se uma sequéncia binéria pseudo-
aleatéria com comprimento varidvel. A caracteristica aleatéria € baseada na teoria dos
polinémios primitivos de médulo 2, e para um comprimento do padrdo n, esta teoria
produz uma sequéncia de comprimento 2"-1 e garante conter todas as sequéncias de n
bits, excepto n simbolos “0” consecutivos. Cada novo bit é calculado recursivamente a

partir dos n bits anteriores. Apos 2"-1 bits a sequéncia repete-se.

B.1.2 Sequéncia multinivel (4 niveis)

Para se obter uma sequéncia multinivel de 4 niveis a partir da sequéncia NRZ descrita
acima, utiliza-se um bloco codificador que transforma dois bits da sequéncia NRZ num
anico simbolo com quatro amplitudes possiveis (0, 1, 2, 3 que correspondem

respectivamente as combinacdes a entrada “00”, “01”, “10”, “11"), e um outro bloco que
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multiplique esse sinal por uma constante, para que sequéncia multinivel tenha igual

amplitude pico apico a da sequéncia NRZ.

B.2 Laser semicondutor

Considera-se um Laser monomodo. A saida de um Laser semicondutor apresenta
flutuacBes na intensidade, fase e frequéncia, mesmo quando o Laser é polarizado com
uma corrente constante. Na aplicacdo de diodos Laser em comunicacdes Opticas, é
importante caracterizar bem estes ruidos presentes no campo electromagnético, através
da sua composicdo espectral. Uma metodologia para a caracterizagdo desses ruidos,
insere fontes de ruido nas equactes de estado que governam o Laser, e é conhecida como
o tratamento semicléssico. Esta teoria, aplicada a um Laser monomodo como 0 que se
pretende simular, resulta num sistema de trés equacbes diferenciais ndo-lineares,
designadas por equacdes de taxa, que definem a evolugdo da poténcia dptica no modo do
Laser, da fase do respectivo campo electromagnético e do nimero de portadores. Uma

forma possivel para estas equacdes é49:

dN(t) _1(t) N(t)

_\M _\Y b.1
G qu, " d0SO-T" 0 (b.1)
ds(t) _Tg)S(t) - St) , TAN®) | (1) (b.2)
dt 7, 7,
de(t) _ oy _ b.3
=g INO - N+ 1, () (5.3)

onde St) e N(t) sdo as densidades de fotdes e portadores, respectivamente, ¢(t) € a fase
do campo €eléctrico e I(t) a corrente de injeccdo. g(t) é o ganho de emissdo estimulada e
0o € a sua constante do declive. 7, e 7, S0 0s tempos de vida dos fotdes e portadores,
respectivamente. 7~ é o factor de confinamento do modo, fs o factor de emissdo
esponténea, g a carga electrénica, V, 0 volume da zona activa, oy € o factor de
alargamento da largura de linha e N; a densidade de portadores na transparéncia. Nas
equacoes (b.1) a (b.3), fy(t), fn(t) e f4t) sdo forcas de Langevin, inseridas para ter em

conta as flutuagbes provenientes da emissdo esponténea, e da natureza discreta na
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geracao e recombinacdo de portadores, representando portanto o ruido. Quanto ao ganho,

g(t), é descrito por:

o) =g, "0

- b4
Jo 1 e500) b

onde ¢ é o factor de compressdo do ganho. A poténcia Optica emitida por cada face, P(t)

€ proporcional adensidade de fotbes, S(t), e € dada por:

P(t) = VFL:V S(t) (b.5)

p

onde 77 é a eficiéncia quéantica por face, h é a constante de Planck e v é a frequéncia
optica. O modelo construido usa 0 método Runge-K utta para a integracéo das equactes
de taxa apresentadas anteriormente. Os parametros a definir para esse modelo sdo go, N,
T T, I, & P Va, M, o, v € 1. A seguir vai-se apresentar a gama de valores

correspondente a cada um desses parametros < °2 Ta:
77=0.5ns ,=1.0ps
o=[1.0, 3.0] 9, = 0.V, , 9,=[11.5x107°,16.1x10%°|m?
e Vg=c/n com n=3.4; logo:

0o=[10.1x10*2,14.2x10 ?|m’s™

I=[0.023, 0.356] Vo=[7.2x10"%,9.21x10 " |m®
f[10°, 107 7=[0.0, 1.0]
£[2.5x10% 5.0x10 %] m* N=[1.0x10* 2.0x10*|m™®
v=c/1; para A=1.5 um, 1=1.96x10"*s* =Nl ; Iy - corrente de threshold e N
inteiro

\Y/
| :hLNt + ! J
T, Ig,z,

B.3



Descricéo dos Modelos Usados no SCORE Apéndice B

B.3 Fibra 6ptica

A diversidade de fendbmenos que se manifestam numa fibra éptica, incluindo néo-
linearidades, levam a que a modelacdo da fibra se possa tornar bastante complexa,
dependendo das condic¢des de funcionamento. A fibra monomodo é constituida por um
nucleo de silica envolto por um revestimento cujo indice de refraccdo € ligeiramente
inferior ao do nicleo. O didmetro do nucleo tem que ser suficientemente pequeno (8 a 12

um) para garantir a existéncia de apenas um modo de propagacao.

Se representarmos 0 campo electromagnético pela sua envolvente complexa E, a
equac3o de propagacdo ao longo da SMF pode ser expressa porA9:

onde L representa a distancia de transmissdo. S, [ € 3 s80 0s coeficientes da expansdo
da constante de fase f(w) (definida por A(w)=n(w)w/c, em que n(w) € o indice de
refraccdo dependente da frequéncia optica, w, e ¢ a velocidade daluz no vazio) em série
de Taylor, em torno da frequéncia Optica central, w,. 1 define a velocidade de grupo, vy,
a que a envolvente do impulso se propaga, através da relagéo vy=1//, e os coeficientes
dos termos com ordem igual ou superior a 2 sdo responsaveis pela dispersao cromética.
Na prética, os termos com ordem superior a 3 sdo insignificantes. Em comunicacfes
6pticas é comum utilizar o pardmetro de dispersao, D, dado por D=-2c3/A% ondece A
sd0 a velocidade da luz e o comprimento de onda, respectivamente, no vazio. O
alargamento do impulso, z;, pode ser aproximado por z=L|D|o;, em que o; € o valor
eficaz (rms) para a largura espectral do impulso. « é a constante de atenuacdo da
poténcia e jy € o coeficiente ndo-linear dado por =nWo/(CA«) Onde A« € a &rea
efectiva do nucleo e n, a parte do indice de refracgdo proporcional a susceptibilidade de

32 ordem.

O modelo construido implementa a equacdo de propagacdo (b.6) ao longo da SMF
usando um método humeérico, uma vez que essa equacao nao € propensa a uma resolucdo

analitica. O método utilizado foi o “split-step Fourier”A9*!

, Que consiste em calcular
separadamente os efeitos lineares e ndo-lineares. Os parametros a definir para 0 modelo

s80 [, B, @, i, L € 0 passo a usar no método “split-step Fourier”. Os valores usuais
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para esses pardmetros s (=2.11x10%° pm’ (D=17 psnm.Km), B:=1.39x10%
ps’m™, 0=0.21 dB/Km, y=1.39x10° W im At

B.4 Amplificador 6ptico

O amplificador Gptico modelado é um amplificador de fibra dopada com Erbio (EDFA:
Erbium Dopated Fibre Amplifier).

O principio de funcionamento de um amplificador 6ptico € amplificar aluz incidente por
meio de emissdo estimulada. Para conseguir esse objectivo, é necessario obter ainversao
da populacdo, o que pode ser feito por uma fonte eléctrica ou éptica. Os EDFAs usam
um Laser bomba para excitar os &omos de Erbio. Considerando apenas os domos de
Erbio, 0 espectro do ganho dos ADFEs teria uma forma lorentziana. No entanto, devido
aos Varios processos que influenciam o ganho dos EDFAS, como a presenca da silica e
de outros dopantes, a sua variagao espectral apresenta uma forma complexa e fortemente
variavel com a configuracdo fisica do amplificador. No entanto, para sistemas
monocanal, como o gue € estudado no capitulo 5, a largura espectral do sinal é muito
inferior a largura espectral do ganho de poténcia, pelo que se pode considerar o ganho

constante na gama espectral do sinal.

Nos EDFAs h& emissdo espontanea, produzindo ruido adicional. A densidade espectral
de ruido no campo electromagnético, Sy(f), € funcéo do ganho de poténcia G(f), e € dada

por:

S, (f —F”[Gf 1]h (b.7)
5 (1) =—2[6(f)-1hv -

onde F, é o factor de ruido do amplificador (o dobro do factor de inversdo da

popul acdo).

Ta como acontecia para 0 ganho, ndo se conhecia com exactidao a variagéo espectral do
ruido. Assim, no modelo construido para se considerar o efeito do ruido supds-se que

Sy(f) tinha um formato Gaussiano.
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B.5 Fotodetector

Geralmente, os fotodetectores apresentam uma resposta em frequéncia superior aos
conversores electro-épticos (Lasers ou moduladores externos), pelo que em certas
situagdes, 0 seu comportamento pode ser considerado ideal. Contudo, para taxas de
transmissdo muito elevadas, a resposta em frequéncia do fotodetector deve ser

considerada.

O fotodiodo geralmente utilizado é o tipo PIN (positivo-intrinseco-negativo). Este
fotodiodo é constituido por uma juncdo p-n com a zona de deplecdo na fronteira dos dois
tipos de semicondutor substancialmente aumentada através da introducdo de uma
camada de semicondutor intrinseco. Este método permite aumentar muito o tamanho da
zona activa da juncdo, com um correspondente aumento na eficiéncia do processo de
deteccdo. No processo de deteccéo cada fotéo absorvido gera um par e ectrdo-lacuna,

sendo a fotocorrente médiaigual a
1t) =M pe) (b.8)
hy

onde P(t) é a poténcia Optica incidente, 1 € a eficiéncia quantica (fraccdo de fotbes
incidentes que geram um par de portadores), v a frequéncia dptica e h € a constante de
Planck. Um outro aspecto a considerar € o efeito do tempo de transito dos portadores no

semicondutor. Quando a luz incide pelo lado n do fotodetector, a respectiva resposta em

frequéncia, determinada pelo tempo de transito, é dada por'®*:
iw) 1 j1-e M ) W -1,1- e ped o g™ (b.9)
i(0) 1-e*| oL+ jwr, jwr, jwr, oL - jwr,

onde w € a frequéncia angular de modulagdo, L é a espessura da zona activa, o € 0
coeficiente de absor¢do da camada intrinseca, 7, (igua aL/v,, sendo v, a velocidade dos
electrdes) é o tempo de transito dos electrbes e 7, (igual a L/v,, sendo v, a velocidade das
lacunas) € o tempo de transito das lacunas. No caso da iluminacdo ser pelo lado p, a

equacdo (b.9) continua a ser valida desde que se troquem os indicesn e p.

O modelo do fotodetector €, portanto, constituido por um bloco quadrador, ja que como

se mostra na equacdo (b.8) o fotodiodo actua como uma fonte de corrente proporciona a
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poténciaincidente, que por suavez € proporcional ao quadrado do campo eléctrico, e um
outro bloco que implementa a resposta em frequéncia dada pela equacdo (b.9). Os
parametros a definir serdo entdo L, vy, Vp € a. Os valores usuais para estes parametros
quando se consideram fotodetectores PIN de InGaAs sdo L=1 um, v,=6.5x10° cm/s,

Vy=4.8x10° cm/s e 0=1.16 pm™* (B,

B.6 Filtro igualador DST

No método de transmissao suportada por dispersdo (DST), aigualizacéo no receptor é de
primordial importancia no recuperar da informacgédo transmitida. Foi demonstrado por
Wedding""®®? que um transmissor éptico modulado em frequéncia, conjuntamente com
uma SMF podem ter caracteristicas de um filtro passa-alto. Assim, o filtro igualador

deve ser um filtro passa-baixo (LPF: Lowpass Filter), com uma frequéncia de corte dada

po

r.[Wed2] :

f = ¢ (b.10)

" 27, (1, - 1,,)A?DL
onde Ery € a eficiéncia FM do Laser, |, € a corrente de polarizacéo, Iy, € a corrente de

threshold, 4 é o comprimento de onda, D € o pardmetro de dispersdo cromaticae L o

comprimento da SMF.

Para 0 modelo deste filtro igualador usou-se um LPF de primeira ordem com a

frequéncia de corte determinada pela equacéo (b.10).

B.7 Circuito recuperador de relégio

B.7.1 Pré-Filtro

O pré-filtro a considerar é o filtro passa-alto. O modelo deste filtro devera retractar
filtros reais, pelo que ndo poderd ser obtido usando a sua resposta em frequéncia ideal.
Assim, para modelar o filtro passa-alto usase um filtro Butterworth de terceira

ordem!©®,

B.7



Descricéo dos Modelos Usados no SCORE Apéndice B

B.7.2 Circuito ndo-linear

Para se construir o modelo do NLC considerou-se a sua funcéo de transferéncia (Vout/Vin)
e a sua resposta em frequéncia. Usando o simulador HP-MDSM® | introduziu-se uma
forma de onda em rampa a entrada (para se testarem varios valores de vi,) € mediu-se a
amplitude a saida. Seguidamente, usando um ficheiro em Matlab para optimizacéo de
funcdes por interpolacdo polinomial, determinou-se o polindmio (Vou=p(Vin)) que melhor
aproximava 0s varios pontos (Vin, Vout) Conhecidos, como se observa na Figura B.1,

obtendo-se a seguinte funcéo de transferéncia:
V,, = 0.651v? +0.96v;, —0.392v —0.422v> +0.126v’, +0.129v,, + 0.0002 (b.11)

A resposta em frequéncia simulada foi aproximada por uma funcéo baseada numa soma
de exponenciais, como se observa na Figura B.2, e depois convertida para unidades

lineares, obtendo-se a seguinte expressao:

-18 912 -18 912 -18 912
NL( f) — 2.34e—1.5x10 (f-6.16x10%) + 2.396—0.048x10 (f-18.5x10%) + 0.3e—0.03x10 (f-27x10%) (b12)

Quanto a vaidade deste modelo, observando a Figura B.1 constata-se que sO para
valores de vi, em torno de 0 e com uma amplitude que ndo ultrapasse aproximadamente
300 mV, ou sgja, um sinal simétrico de 600 mVp,, € que se tera um comportamento

guadratico proximo do esperado.

Wout(y)
0.06

0.04}F

0.02F

-0.02r

05 -0.25 0 0.25 05
Vin(y)

FiguraB.1 - Funcéo de transferéncia do NLC (pontos medidos e fungéo aproximada)
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16¢

0 5 10 15 20 25 30
f(GHz)

Figura B.2 - Resposta em frequéncia do NLC (resposta simulada e funcéo aproximada)

B.7.3 Amplificador sintonizado e NBPF

O modelo para o conjunto formado pelo NBPF e o amplificador sintonizado baseou-se
nas suas respostas em frequéncia, mais propriamente na resposta conjunta apresentada na
Figura 4.11 do capitulo 4. Essa resposta é aproximada pela funcdo (ja convertida para

unidades lineares) descrita na equacéo (b.13), como se observanaFiguraB.3.

024
[~

ADR( f ) _ 104.0—0.04||f—19.9x109 (b. 13)

A funcdo aproximada afasta-se da resposta em frequéncia simulada para frequéncias
superiores a 22 GHz e inferiores a 18 GHz. Esse afastamento ndo é, contudo,
preocupante, nem tera influéncia significativa nos resultados. De facto, na gama de
interesse para quantificagdo do jitter, que é na vizinhanca dos 20 GHz, a resposta e a
funcdo aproximada sdo coincidentes. Além disso quando se comecam a verificar
diferencas ja se esta aproximadamente 40 dB abaixo do valor maximo, pelo que essas

diferencas ja néo influenciaréo grandemente os resultados.
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521(dB)
20

N

40

f(GHz)

Figura B.3 - Resposta em frequéncia do conjunto NBPF e amplificador (resposta
simulada e fungdo aproximada)
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Apéndice C

Projecto dos Circuitos Auxiliares ao Monolitico

C.1 Interligacdo do monolitico aos circuitos externos

No projecto do amplificador foram integrados no préprio circuito os varios
condensadores de desacoplamento usados nas alimentacdes (ver seccdo 3.3.3 do capitulo
3). O mesmo ndo se verificou no caso do NLC, em que se optou por colocar esses
condensadores exteriormente ao circuito. De facto, o NLC trabalha numa banda larga de
frequéncias pelo que os condensadores de desacoplamento devem ser de elevada
capacidade, logo de dimensdes elevadas. Assim, por questdes de economia de espaco foi
preferivel colocar os condensadores exteriormente. Mesmo no caso do amplificador, em
gue como j& se referiu se tinham integrado os condensadores de desacoplamento no
préprio monolitico, por uma questéo de imunidade ao ruido fora da banda colocaram-se
também condensadores de desacoplamento externos. Usaram-se condensadores
ceramicos de microondas, de camada simples (single layer). Estes condensadores
permitem obter valores de capacidade elevados (desde 68 pF até 1nF), livres de
ressonancias espurias nas frequéncias de trabalho, sendo de reduzidas dimensbes (as

maiores dimensdes, correspondentes a 1nF, sGo de 0.89 mm x 1mm).

Tendo em conta as muito altas frequéncias de trabalho deste circuito, verificou-se por
simulagéo a necessidade de colocar os condensadores de desacoplamento exteriores o
mais préximo possivel do circuito monolitico. A solugcdo foi ligar-se cada pad de
alimentacdo do monolitico directamente ao condensador e este a linha de alimentacéo,
usando para o efeito dois fios de bonding (ouro muito fino, com cerca de 17 um de
didmetro) como se ilustra na Figura C.1 a). O monolitico (0.1 mm de espessura) foi

colocado sobre uma “ilha’ de 0.15 mm de altura juntamente com os condensadores (0.1
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mm entre as placas), para facilitar o bonding até estes e destes as linhas de transmisséo

sobre o substracto (de espessura 0.25 mm).

Substracto Substracto

chip bondings chip
0.25
mm 0.15mm 025 mm ‘ 0.15mm

|
condensador |
|

Metal

| |
‘ condensador b Meta
| |

a) b)

Figura C.1 - Vista de perfil da disposicdo do monolitico, dos condensadores de
desacoplamento e do substracto. a) Situagdo em gue os condensadores estdo no mesmo
plano do monolitico (sobre a “ilha’). b) Situacdo em que os condensadores estdo num

plano abaixo (sobre o metal)

Contudo, as ligagbes aos condensadores de desacoplamento das alimentacGes que se
encontram nas mesmas faces das entradas e saidas de RF ndo puderam ser efectuadas
usando este método, dado que seriam necessarios fios de bonding muito compridos entre
0 monolitico e as linhas de transmissdo de RF. Assim, as ligagdes a esses condensadores

foram efectuadas como se mostrana FiguraC.1 b).

Na Figura C.2 apresenta-se a mascara do substracto (a estrutura das linhas de
interligacdo do monolitico ao circuito externo), desenhada tendo em conta as

consideracOes anteriores.
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E

VLes
VNLD2 VNLGZ VNLDl D
F
NLC out NLCin
VAMF’DZ
G
. VAMPGZ
AMPin AMP/out
C
VAMF’Dl
VAMPGl VAMPD3

Figura C.2 - Méascara do substracto para o monolitico (representado por
CHIP) de dimensdes 30 mm x 40 mm

A- “llha’ metdlica onde se colocou 0 monoalitico e alguns condensadores
de desacoplamento

B- Condensadores de desacoplamento colocados sobre a*“ilha’
C- Condensadores de desacoplamento colocados sobre o metal
D- Linhas de alimentac&o sobre o0 substracto (largura de 200 um)

E- Pads para ligagdo as fontes de alimentagdo exteriores (usando
feedthroughs)

F- Linhas de transmissdo de RF sobre o substracto (largura de 760 um,
50Q) onde se ligam os conectores SMA correspondentes as entradas e
saidas dos circuitos (NLC e amplificador)

G- Planos de massa

C3



Projecto dos Circuitos Auxiliares ao Monolitico Apéndice C

C.2 Fonte de alimentag&o sequencial

Para evitar transitorios de corrente elevados num HEMT quando este é aimentado,
deve-se fornecer atensdo negativa entre porta e fonte (Vgs) antes da tensdo positiva entre

dreno e fonte (Vps).

O diagrama de blocos usado, correspondente a alimentacdo de um HEMT é apresentado

naFiguraC.3.
Ve Estabilizador Y*
Blocode |\, Regulador —> Vos1
controle e
atraso
HEMT,
-Vce .
~—| Estabilizador |~
D|V|so~r de Ves
tensio
. (outros HEMTS)

Figura C.3 - Diagrama de blocos da fonte de alimentagéo de um HEMT

Este esqguema de alimentacdo utiliza a entrada dois conversores de tensdo (um para a
tensdo positiva e outro para a tensdo negativa) que devem proteger as alimentactes
aplicadas aos HEMT de possiveis oscilagdes nas alimentactes de entrada (+Vcc € -Vcc).
Os estabilizadores usados s&0, respectivamente, o LM7805 e o LM7905 da Texas
Instruments. Segue-se 0 bloco de controle e atraso cujo esquema eléctrico € apresentado

na Figura C.4.

O transistor T; (2N2222) funciona como um interruptor controlado pela tensdo negativa.
Quando a aimentacdo é ligada (tem-se +5 V a saida do estabilizador), se ndo houver
tensdo negativa, o diodo Zener (5V1) ndo conduz, o transistor T, (BC547) satura, e
consequentemente o transistor T, corta. Assim, na auséncia de tensdo negativa, a tensdo
positiva (V') é cortada. Quando a tensdo negativa é aplicada (-5 V a saida do

estabilizador), a queda de tensdo no diodo Zener faz com que o transistor T, ndo
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conduza, ficando por isso o transistor T; em conducdo. Assim, sO temos a tensdo
positiva a saida depois de aplicada a tensdo negativa. Este efeito é reforgado, colocando

no caminho datensdo positiva uma malha de atraso (filtro passa-baixo).

Controle Atraso
\% T | R
+ 1 | Vv
20— 1
o T
N T,
; ; DZener

Figura C.4 - Esguema el éctrico do bloco de controle e atraso

Seguidamente, para se obterem as gamas de tensdes positivas e negativas desgadas, no
caso das tensdes negativas usam-se divisores de tensdo com potenciémetros, e no caso
das tensBes positivas, em vez dos divisores resistivos, usam-se reguladores de tensdo que
permitem a obtencdo de uma fonte de tensdo positiva de baixa impedancia. Neste caso, a
tensdo a saida do bloco de atraso (V') € aplicada ao shutdown do regulador (MAX8862R
da MAXIM), aparecendo tensdo a sua saida quando no shutdown se tiver uma tensdo
superior a 2.0 V. Com a configuracdo usada a saida do regulador, a tensdo de saida é

determinada pelo potencial presente no SET do regulador (1.25 V).

A fonte construida permite alimentar os seis HEMTS, trés do amplificador e trés do
NLC, com o primeiro HEMT deste a ser alimentado apenas com tensdo de dreno como
se viu no capitulo 3. O seu circuito eléctrico € apresentado na Figura C.5. De referir que
o regulador usado (MAX8862R) € um regulador duplo, permitindo fornecer duas tensdes

asaida
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Figura C.5 - Esquema el éctrico dafonte de alimentacdo
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Na Figura C.6 e na Figura C.7 mostra-se 0 comportamento transitério das tensdes
aplicadas aum dos HEMTS (no caso ilustrado, do HEMT quadrador do NLC, polarizado
com Vps=3.0 V e Vgs=-0.7 V), no ligar e posterior dedigar da fonte de alimentacéo,
respectivamente. Como se pode constatar observando essas duas figuras, quando se liga
afonte sb temos a tensdo positiva a saida depois de aplicada a tensdo negativa. Quando a
fonte é dedligada, enquanto a tensdo positiva ndo se anula tem-se sempre uma tensao
negativa aplicada ao HEMT, pelo que em ambas as situagcdes evita-se que circule
momentaneamente uma corrente entre dreno e fonte demasiado elevada por aplicacdo de

um Vps elevado antes do Vgs.

Esta fonte permite obter valores de tensdo entre dreno e fonte desde 1.5V aé 4.0V e
tensdes entre porta e fonte desde -2.0 V a 0.0 V, sendo o consumo de corrente em vazio
de aproximadamente 26 mA. O consumo de corrente em carga, quando se alimenta o
NLC e o amplificador com as tensbes desgjadas (apresentadas no capitulo 6), € de

aproximadamente 70 mA.

Figura C.6 - Transitorio das tensdes aplicadas ao HEMT quadrador do NLC (Vps=3V e
Ves=-0.7 V) quando se liga afonte de alimentagéo (CH1: +Vcc, CH3: Vps, CH4: Vis)
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PM3394, FLUKE & PHILIPS
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Figura C.7 - Transitério das tensdes aplicadas ao HEMT quadrador do NLC (Vps=3V €
Ves=-0.7 V) quando se desliga a fonte de alimentagdo(CH1: +Vcc, CH3: Vps,CH4: Vi)
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Glossario de Acronimos

AC
AFC
AM
APD
BPF
CRU
DC
DR
DSB
DST

EDFA

FET
HEMT

HPF
IES

LPF
MESFET
MMIC

MQW
NBPF
NLC
NRZ
PIN
PLL

Q
Qu

Qu
RF

RIN

RZ
SAW
SBD
SCORE

SMF
Ul RMS

Glossario de Acronimos

Corrente aternada (Alternate Current)

Controle automético de frequéncia (Automatic Fregquency Control)
Modulacdo de amplitude (Amplitude Modulation)

Fotodiodo de avalanche (Avalanche Photodiode)

Filtro passa-banda (Bandpass Filter)

Circuito recuperador de rel6gio (Clock Recovery Unit)

Corrente continua (Direct Current)

Ressoador dieléctrico (Dielectric Resonator)

Double Sde Band

Transmisséo suportada por dispersdo (Dispersion Supported
Transmission)

Amplificador de fibra dopada com Erbio (Erbium Dopated Fibre
Amplifier)

Transistor de efeito de campo (Field Effect Transistor)
Transistor de alta mobilidade e ectrénica (High Eletron Mobility
Transistor)

Filtro passa-alto (Highpass Filter)

Interferéncia Entre Simbolos (Inter Symbol Interference)

Filtro passa-baixo (Lowpass Filter)

Metal-Semiconductor Field Effect Transistor

Circuito integrado em tecnologia monolitica de microondas
(Monalithic Microwave Integrated Circuit)

Poco quantico multiplo (Multiple Quantum Well)

Filtro passa-banda, de banda estreita (Narrow BandPass Filter)
Circuito ndo-linear (Non Linear Circuit)

Codificacdo Binaria sem retorno a zero (Non Return to Zero)
Positivo-intrinseco-negativo (Positive-Intrinsic-Negative)
Malha de engate de fase (Phase Lock Loop)

Factor de qualidade (Quality factor)

Factor de qualidade em carga (loaded quality factor)

Factor de qualidade sem carga (unloaded quality factor)

Réadio frequéncia

Ruido de intensidade relativo (Relative Intensity Noise)
Codificacdo Binaria com retorno a zero (Return to Zero)

Ondas acusticas superficiais (Surface Acoustic Waves)

Diodo de barreira Schottky (Schottky Barrier Diode)

Simulador de sistemas Opticos digitais (Smulator for Communications
Research)

Fibra 6ptica monomodo (Single Mode Fibre)

Desvio padréo do jitter em unidades deintervalo, 1 Ul =T s= 2x rad
(Unities of Interval Root Mean Sguare)
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Lista de Simbolos

A(f)
()
D(f)
E/o(t)/
E/0%(t)/
F

frmax

I:rni n
a®
G(f)
Om
Grmax
H(f)
Ips

Ibss
K
Knn(f)
n(t)
o(t)
O(f)
P(f)
lds

Lista de simbolos

Espectro ilustrativo da mensagem a entrada do CRU

Sinal resultante da convolucéo de g(t) com p(t)

Transformada de Fourier de d(t)

Vaor médio do sinal dereldgio

Vaor quadrético médio do sinal de reldgio

Factor de ruido de um andar amplificador

Maxima frequéncia de oscilacéo

Factor de ruido minimo

Impulso elementar recebido a entrada do CRU

Transformada de Fourier de g(t)

Transcondutanciado HEMT

Maximo ganho para a frente do quadripolo obtido para pws € puL
Funcéo de transferéncia do NBPF

Corrente entre dreno e fonte

Corrente entre dreno e fonte paraVes= 0V e Vps elevado (reg. saturacéo)
Pardmetro de estabilidade

Densidade espectral de poténciado ruido

Ruido estacionério Gaussiano

Sinal a saidado CRU

Transformada de Fourier de oft)

Funcéo de transferéncia do pré-filtro

Resisténciainterna entre dreno e fonte do HEMT

Trem de impulsos de dirac referente a x(t)

Transformada de Fourier de s(t)

Coeficiente de reflex@o a entrada com a saida correctamente terminada
Coef. de transmissdo para tras com a entrada correctamente terminada
Coe. de transmissao para a frente com a saida correctamente terminada
Coeficiente de reflex&o a saida com a entrada correctamente terminada
Passagem por zero médiado sinal de rel6gio

Coeficientes de Fourier

Tensdo entre dreno e fonte

Tensdo entre porta e fonte

Tensao de Pinchoff

Sinal digital aentradado CRU

Transformada de Fourier de x(t)

Sinal a saida do pré-filtro

Transformada de Fourier de y(t)

Sinal & saida da néo-linearidade

Transformada de Fourier de z(t)

Impulso de dirac

Pardmetro de estabilidade

Coeficiente de reflexdo paraafrente

Cosficiente de reflexdo paratras
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Lista de Simbolos

PmvL
PMS

Coef. de reflexdo para a frente para adaptacéo conjugada simultanea
Coef. de reflexdo paratras para adaptacéo conjugada simultanea
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